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前摇 摇 言

本教材是 “新编高等职业教育电子信息、 机电类规划教材冶 通信技术专业主干课程

《现代通信原理》 第 5 版。 本着教育部关于适当降低高等职业教育的理论深度、 强化实际动

手能力训练、 培养新一代综合应用型人才的精神, 按教育部高职教育电子与通信类专业

“现代通信原理冶 的教学大纲, 结合前四版教材使用反馈意见修改、 编写而成。
本教材在内容选取、 章节安排和编写上, 具有如下特点:
1郾 充分考虑高职学生的文化基础和学习能力, 文字上力求浅显通俗, 并适当增加了一

些示意性的插图和例题, 以帮助学生更好地理解教材内容。
2郾 内容选取上更强调针对性和实用性, 尽量避免了本课程容易流于泛泛而谈的情况。
3郾 为进一步在教学内容上体现现有通信系统的有关新知识、 新技术和新方法, 教材对现

行实际主要通信系统的基本原理、 技术和功能进行了详尽的分析阐述, 其核心技术安排在相应

篇章的最后一节, 力求使读者在阅读本书时可获得有效的实用知识而非枯燥的原理与公式。
4郾 在教学内容上突出对基本概念和性质的掌握, 注重对学生科学思维方法和学习能力

的有效培养。
5郾 鉴于通信原理教材中普遍存在的练习题题型单调、 题量小、 计算题中不注意对学生

分析理解并解答问题能力的逐步引导等情况, 本版教材继续有大量多种类型的基本概念掌握

与强化 (填空、 单项选择、 多项选择、 判断等)、 理论知识分析与扩展 (计算、 画图等) 练

习, 既有利于学生理解掌握所学知识, 也为教师开展教学提供了有力帮助。
6郾 免费提供相关电子课件, 力求协助教师顺利完成教学工作以及学生达成学习目的。
全书共八章, 分别介绍了模拟通信和数字通信系统中常用的调制与解调方式、 多路信号

复用、 收发同步以及最佳接收的问题, 并简要讲述了信息论的有关基本概念和编码理论, 本

课程参考学时为 80 ~ 90 学时 (含实验学时)。
本教材是通信、 电子类教学用书, 同时也可作为计算机通信、 网络类专业相关课程的教

学用书, 还可作为相关工程技术人员的参考用书。
该书由重庆职业技术学院陶亚雄教授主编, 黄 统稿, 林勇教授主审。 其中, 第 1、 2

章, 第 3 章, 第 4 章, 第 5、 7 章, 第 6 章, 第 8 章分别由重庆电子工程职业学院黄 、 陶

亚雄、 郭谕、 郭燕、 张林生、 刘之舟编撰、 改写。 此外, 本书编写过程中得到天津师范大学

通信学院刘南平教授及其所在院校的大力支持和帮助, 在此一并表示由衷的感谢; 同时, 也

对为本书付出辛苦劳动的电子工业出版社编审人员, 以及提供大量文献参考资料的专家、 学

者们表示深深的敬意。
由于能力与水平限制, 疏漏甚至错误之处在所难免, 欢迎各位读者批评指正。

编者
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第 1 章摇 序摇 摇 论

摇 摇 内容提要

通信技术, 特别是数字通信技术近年来发展非常迅速, 它的应用越来越广泛。 本章主要

介绍通信的基本概念及其发展简史, 通信的频段划分, 现代通信的发展方向等。 这些基本概

念是学习和理解现代通信原理与技术的基础。

1郾 1摇 通信的概念及其发展简史

从远古时代到现在高度文明发达的信息社会, 人类的各种活动都与通信密切相关。 特别

是进入信息时代以来, 随着通信技术、 计算机技术和控制技术的不断发展与相互融合, 极大

地扩展了通信的功能, 使得人们可以随时随地通过各种通信手段获取和交换各种各样的信

息。 通信渗入到社会生产和生活的各个领域, 通信产品随处可见。 通信已经成为现代文明的

标志之一, 对人们日常生活和社会活动的影响越来越大。

1郾 1郾 1摇 通信的定义

一般地说, 通信 (Communication) 是指不在同一地点的双方或多方之间进行迅速有效

的信息传递。 我国古代的烽火传警、 击鼓作战、 鸣金收兵以及古希腊用火炬位置表示字母

等, 就是人类最早的利用光或声音进行通信的实例, 当然, 这些原始通信方式在传输距离的

远近以及速度的快慢等方面都不能和今天的通信相提并论。
在各种各样的通信方式中, 利用电磁波或光波来传递各种消息的通信方法就是通常所说

的电信 (Telecommunication)。 由于电信具有信息传递迅速、 准确、 可靠而且几乎不受时间

和空间距离限制等特点, 电信技术得到了飞速发展和广泛应用。 现在所说的 “通信冶 在通

常意义上都是指 “电信冶, 本书也是如此。 因此, 我们不妨在这里对现代通信的概念进行重

新定义: 利用光或电技术手段, 借助光波或电磁波, 实现从一地向另一地迅速而准确的信息

传递和交换。
通信从本质上讲就是实现信息传递的一门科学技术。 随着社会的发展, 人们对信息的需求

量日益增加, 要求通信传递的信息内容已从单一的语音或文字转换为集声音、 文字、 数据、 图

像等多种信息融合在一起的多媒体信息, 对传递速度的要求也越来越高。 当今的通信网不仅能

有效地传递信息, 还可以存储、 处理、 采集及显示信息, 实现了可视图文、 电子信箱、 可视电

话、 会议电视等多种信息业务功能。 通信已成为信息科学技术的一个重要组成部分。

1郾 1郾 2摇 通信的方式

信号在信道中的传输方式从不同的角度考虑, 可以有许多种。 按照信息在信道中的传输
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方向, 可以把通信方式分为单工通信、 半双工通信和全双工通信; 按照通信双方传输信息的

路数, 通信方式又可分为串行通信和并行通信; 按照信息在信道中传输的控制方式, 通信方

式可分为同步传输和异步传输; 根据信源、 信宿之间不同线路连接与信号的交互方式, 通信

又可以分为点到点的通信、 点到多点通信以及多点到多点的通信; 按照信息在通信网中的传

递方式, 可以将信息传输方式分为两点间直通传输、 分支传输和交换传输等, 不一而足。 下

面就这些传输方式进行简单介绍。

1郾 单工传输、 半双工传输和全双工传输

如果通信仅在两点之间进行, 根据信号的传输方向与时间的关系, 信号的传输方式可分

为单工传输、 半双工传输和全双工传输三类。
(1) 单工传输。 信号只能单方向传送, 在任何时候都不能进行反向传输的通信方式叫

做单工传输, 如图 1郾 1 (a) 所示。 广播、 电视系统就是典型的单工传输系统, 收音机、 电

视机都只能接收信号, 而不能向电台、 电视台发送信号。
(2) 半双工传输。 半双工传输方式中, 信号可以在两个方向上传输, 但时间上不能重

叠, 即通信双方不能同时既发送信号又接收信号而只能交替进行。 即同一时间内一方不允许

向两个方向传送, 即只能有一个发送方, 一个接收方, 如对讲机。 这种方式使用的是双向信

道, 如图 1郾 1 (b) 所示。
(3) 全双工传输。 全双工传输方式中, 信号可以同时在两个方向上传输, 如图 1郾 1 (c)

所示。 这种方案使用的也是双向信道, 这种通信方式使用最多。

图 1郾 1摇 单工、 半双工、 全双工传输

2郾 串行传输和并行传输

按照数字信息数据码元在信道中传递时是一个码元一个码元地依次传送还是一次同时并

列地一起传几个码元, 可将信号的传输方式分为串行传输和并行传输两类。
(1) 串行传输。 在串行传输中, 数据流的各个码元是一位接一位地在一条信道上传输

的, 如图 1郾 2 (a) 所示。 对采用这种通信方式的系统而言, 同步极为重要, 收发双方必须

要保持位同步和字同步, 才能在接收端正确恢复原始信息。 串行传输中, 收发双方只需要一

条传输通道。 因此, 该传输方式实现容易, 也是实际系统中比较常用的一种传输方式。
(2) 并行传输。 并行传输中, 构成一个编码的所有码元都是同时传送的, 码组中的每一
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位都单独使用一条通道, 如图 1郾 2 (b) 所示。 并行传输通常用于现场通信或计算机与外设

之间的数据传输。

图 1郾 2摇 串行传输和并行传输

并行传输一次传送一个字符, 收发之间不存在字同步问题。 由于并行信道成本高, 主要

用于设备内部或近距离传输, 长距离传输时一般多采用串行信道。 所以串行传输存在着并 /
串、 串 /并变换问题, 即发送端要将输入的字符通过并 /串变换, 形成一连串的单个字符才能

进入串行信道; 接收端再通过串 /并变换, 将收到的串行码元还原成原来的并行字符结构后

输出。 显然, 并行传输的速率高于串行传输。

3郾 同步传输和异步传输

按照信息传输过程中, 收、 发两端采取的不同同步原理, 可将信号的传输方式分为异步

传输和同步传输两类。
(1) 异步传输。 异步传输也称起止式传输, 它是利用起止法来达到收发同步的。 异步传

输每次只传送一个字符, 用起始位和停止位来指示被传输字符的开始和结束。
在异步传输中, 字符的传输由起始位 (如逻辑电平 1) 引导, 表示一个新字符的开始,

占一位码元时间。 在每个传送的信息码之后加一个停止位 (如逻辑电平 0), 表示一个字符

的结束, 通常取停止位的宽度为 1、 1郾 5 或 2 位码元宽度, 可根据不同的需要选择。 这样,
接收端在收到下一个字符的起始位前, 线路一直处于逻辑 0 状态, 接收方就可根据特定宽度

的逻辑电平从 0 到 1 的跳变来识别一个新字符的开始, 如图 1郾 3 所示。

图 1郾 3摇 异步传输

异步传输方式中每个字符的发送都是独立和随机的, 以不均匀的速率发送, 所以这种方

式被称为异步传输。 该传输方法简单, 但每传输一个信码都要增加 2 ~ 3 位的附加位, 故传

输效率较低。 例如, 传输一个 ASCII 码字符, 每个 ASCII 码有 7 位, 若停止位用 2 位, 再加
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上 1 位奇偶校验位和 1 位起始位, 共计 11 位。 11 位传输码中只有 7 位是有用信息, 其传输

效率只有 64% 。
(2) 同步传输。 同步传输不是以一个字符而是以一个数据块为单位进行信息传输的。

为了使接收方能准确地确定每个数据块的开始和结束, 需在数据块的前面加上一个前文

(Preamble), 表示传输数据块的开始; 在数据块的后面再加上一个后文 (Postamble), 表示

数据块的结束, 通常把这种加有前文和后文的一个数据块称为一帧 (Frame)。 前文和后文

的具体格式视传输控制规程而定。 图 1郾 4 画出了面向字符型和面向比特型的帧结构。 面向字

符型的方案中, 每个数据块以一个或多个同步字符 SYN 作为开始, 后文是一确定的控制字

符, 如图 1郾 4 (a) 所示。 面向比特型的方案中, 若采用高级数据链路控制 (HDLC) 规程,
则前文和后文都采用标志字段 01111110, 以区分一帧的开始和结束。

图 1郾 4摇 同步传输

在同步传输方式中, 数据的传输是由定时信号控制的。 定时信号可由终端设备产生, 也

可由通信设备 (如调制解调器、 多路复用器等) 提供。 在接收端, 通常由通信设备从接收

信号中提取定时信号。
在实际通信过程中, 常将同步传输称为同步通信, 异步传输称为异步通信。 显然, 同步

通信的效率要比异步通信的效率高, 因此同步通信方式更适用于高速数据传输的场合。

4郾 两点间直通传输、 分支传输和交换传输

按照信息在通信网中的传递方式, 可以将信息传输方式分为两点间直通传输、 分支传输

和交换传输三种, 如图 1郾 5 所示。 两点间直通传输方式是通信网中最简单的一种形式, 终端

A 与终端 B 之间的线路是专用的, 可以直接进行信息交流。 在分支传输方式中, 它的每一个

终端 (如 A、 B、 C、 …、 N 等) 经过同一个信道与转接站相互连接, 各终端之间不能直通

信息, 而必须经过转接站转接, 此种方式只在数字通信系统中出现。 交换传输方式是终端之

间通过交换设备灵活地进行线路交换的一种通信方式, 既可以把要求通信的两个终端之间的

线路 (自动) 接通, 也可以通过程序控制, 先把发来的消息储存起来, 然后再转发至收方。
这种消息转发可以是实时的, 也可是延时的。

分支传输方式及交换传输方式均属于网络通信的范畴。 和两点间直通传输方式相比, 这

两种网络通信方式既存在信息控制问题, 也有网络同步的问题。 尽管如此, 网络通信的基础

仍是点到点的通信, 因此, 本书主要讲述点到点的通信方式。
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图 1郾 5摇 按网络形式划分的通信方式

1郾 1郾 3摇 通信发展史

人类自存在以来, 为了生存从未停止过劳动和斗争, 而这一过程是必须进行思想交流和

信息传递的。 所以说, 有人类就有通信。 最初人类利用表情和动作进行信息交换, 这就是最

原始的通信。 在漫长的生活和劳动进化中, 人类创造了语言和文字, 进而用它们进行消息的

传递, 并一直沿用至今。
在电信号出现之前, 人们还创造了许多种消息传递的方式, 如古代的烽火台、 击鼓、 旌

旗, 航行用的信号灯等。 所有这些都无法在较远的两地之间及时而准确地完成消息的传递。
从 1800 年伏打 (Votta) 发明电源以来, 人们就开始努力试图利用电来进行通信了。
1837 年, 莫尔斯 (Morse) 发明有线电报。 这种电报通信通过导线中电流的有无来区别

传号和空号, 并利用传号和空号的长短进行电报符号的编码, 这给远距离的消息传递揭开了

崭新的一页。
1876 年, 贝尔 (A郾 G郾 Bell) 利用电磁感应原理发明了电话机, 直接利用导线上电流的

强弱来传送语音信号, 使通信技术的发展又进了一步。 这种有线通信方式一直保留到现在,
但这种系统的线路建设和维修花费很大, 而且在有些环境情况下是难以实现的。

1864 年, 麦克斯韦 (Maxwell) 预言了电磁波辐射的存在, 1887 年, 赫兹 (Hertz) 通

过实验加以证实, 为现代的无线电通信提供了理论根据。 由于无线电波可以在空气中传播,
避免了有线系统昂贵的线路建设投资, 极大地推动了通信技术的发展。

20 世纪初, 出现了用消息的电信号去控制高频正弦信号振幅的调制方式, 这就是最早

的幅度调制 AM。 它的产生大大扩展了通信的内容, 由原来单一的语音传送变为语音、 音

乐、 图像等多种信号的传送, 使点对点通信发展到点对面通信 (如广播、 电视等), 促进了

人类社会文化交流和宣传教育的发展, 对人类的生活具有深刻的影响。
1936 年, 频率调制 FM 技术出现了。 FM 信号克服了 AM 信号在传送过程中容易受到干

扰而失真的缺点, 不仅改善了通信的质量, 还推动了移动通信的发展。 AM 制和 FM 制的应

用, 标志着 20 世纪 30 年代是世界上模拟通信的鼎盛时期。
从 1928 年奈奎斯特 (Nyquist) 定理被提出到 1937 年瑞维斯 (A郾 H郾 Reeves) 发明 PCM
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(脉冲编码调制) 通信, 通信技术由频分复用 (FDM) 发展到时分复用 (TDM), 开始由模

拟通信向数字通信发展。 但由于器件限制, 当时未能实现这一系统。 直到 1948 年晶体管出

现后, 贝尔实验室才于 1950 年试制出第一台实用 PCM 设备。 通过 PCM 技术, 使模拟信号

被数字化传送, 进一步提高了抗干扰能力。
数字通信不仅优化了通信质量, 还实现了人与机器、 机器与机器之间的通信和数据交

换, 为现代通信网的产生和发展奠定了基础。
随着通信容量的增加和通信范围的扩大, 1955 年皮尔斯 (Pierce) 提出了卫星通信的设

想。 1960 年, 人类历史上第一颗通信卫星 (TELSTAR) 发射成功, 为国际通信开辟了通道。
这一技术的发展与大规模集成电路 (LSI) 的出现有着密切的关系。 集成电路的出现, 使通

信设备小型化, 可靠性提高, 对空间通信有极大的促进作用。
20 世纪 60 年代, 出现了电缆电视、 激光通信、 雷达、 计算机网络和数字技术, 光电处

理技术和射电天文学飞速发展。
20 世纪 70 年代, 大规模集成电路、 商用卫星通信、 程控数字交换机、 光纤通信、 微处

理机迅猛发展。
20 世纪 80 年代, 超大规模集成电路、 移动通信、 光纤通信得到广泛应用, 综合业务数

字网迅速崛起。
1990 年以后, 卫星通信、 移动通信和光纤通信进一步飞速发展, 高清晰彩色数字电视

技术不断成熟, 全球定位系统 (GPS) 得到广泛应用。
当今社会是信息社会, 人们要求通信系统能够更加迅速、 有效、 准确、 可靠地传递信

息, 充分利用社会的现有财富, 更好地发挥各种资源的效用。 一个完整的、 综合性的信息交

换网已经形成并正在日趋完善。
20 世纪 40 ~50 年代, 出现了通信理论的发展高峰, 现代通信中的主要理论如过滤和预测

理论、 香农公式和不失真编码原理、 纠错编码原理、 信号和噪声理论、 调制的原理以及信号检

测理论等都诞生于这一时期, 它们使通信的有效性和可靠性研究出现了质的突破, 使通信由一

门新兴的实用技术跃变而成为一门成熟的学科, 并且还在不断地朝着更高更新的目标进步。

1郾 2摇 通信系统的基本概念

1郾 2郾 1摇 信息、 信号及分类

消息由信源产生, 它具有与信源相应的特征及属性, 常见的消息有语音、 文字、 数据和

图像消息等。 不同的信源要求有不同的通信系统与之对应, 从而形成了多种多样的通信系

统, 如电话通信系统、 图像通信系统等。 信息是抽象的消息, 一般是用数据来表示的。 表示

信息的数据通常都要经过适当的变换和处理, 变成适合在信道上传输的信号 (电或光信号)
才可以传输。 可以说, 信号是信息的一种电磁表示方法, 它利用某种可以被感知的物理参

量———如电压、 电流、 光波强度或频率等来携带信息, 即信号是信息的载体。
信号一般以时间为自变量, 以表示信息的某个参量 (如电信号的振幅、 频率或相位等)

为因变量。 根据信号的因变量的取值是否连续, 可以分为模拟信号和数字信号。 模拟信号就

是因变量完全连续地随信息的变化而变化的信号, 其自变量可以是连续的, 也可以是离散
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的, 但因变量一定是连续的。 电视图像信号、 语音信号、 温度压力传感器的输出信号以及许

多遥感遥测信号等都是模拟信号; 脉冲幅度调制信号 (PAM)、 脉冲相位调制信号 (PPM)
以及脉冲宽度调制信号 (PWM) 等也属于模拟信号, 这两类信号的差异只是在于它们的自

变量取值连续与否。
模拟信号的特点是信号的强度 (如电压或电流) 取值随时间而发生连续的变化, 如

图 1郾 6 (a)所示。 正是由于这个原因, 模拟信号通常也被称为连续信号。 这个连续的含义是

指在某一取值范围内, 信号的强度可以有无限多个取值。 如图 1郾 6 (a) 中所示的信号电压,
在 1 ~ 1郾 2V 之间就可以取 1郾 1V, 1郾 11V, 1郾 111V 等无限多个数量值。

数字信号是指信号的因变量和自变量取值都是离散的信号。 由于因变量离散取值, 其状

态数量即强度的取值个数必然有限, 故通常又把数字信号称为离散信号, 如图 1郾 6 中 (b)、
(c) 所示。 其中, 图 1郾 6 (b) 所示为二进制数字信号, 即该信号只有 0、 1 两种可能的取

值, 图 1郾 6 (c) 所示为四进制数字信号, 即该信号共有 0、 1、 2、 3 四种可能取值。 计算机

以及数字电话等系统中传输和处理的都是数字信号。

图 1郾 6摇 模拟信号、 数字信号示例

由于模拟信号与数字信号物理特性不同, 它们对信号传输通路的要求及其各自的信号传

输处理过程也各不相同, 但二者之间并非不可逾越, 在一定条件下它们也可以相互转化。 模

拟信号可以通过抽样、 编码等处理过程变成数字信号, 而数字信号也可以通过解码、 平滑变

为模拟信号输出。

1郾 2郾 2摇 通信系统的构成

1郾 通信系统模型

尽管通信系统种类繁多、 形式各异, 但其实质都是完成从一地到另一地的信息传递或交

换。 因此, 可以把通信系统概括为一个统一的模型, 如图 1郾 7 所示。

图 1郾 7摇 通信系统的基本模型

从图 1郾 7 中看到, 一个通信系统最少应包括信源、 变换器、 信道、 反变换器、 信宿和噪

声源六个部分。
(1) 信源和信宿。 信源是信息的发出者, 信宿是信息传送的终点, 也就是信息接收者。
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在两个人通信的情况下, 信源是发出信息的人, 信宿则是接收信息的人; 收听广播时, 收音

机是信源, 听收音机的人是信宿; 反之, 在收音机接收信号的过程中, 信源是电台, 而收音

机却变成了信宿。
在双工通信中, 信源同时也是信宿; 而在半双工通信中, 信源也是信宿, 但通信中的同

一方是不同时地充当信源和信宿的。
(2) 变换器。 把信源发出的消息变换成适合在信道上传输的信号的设备就是变换器。 电

话通信系统中, 送话器就是最简单的变换器, 它把语音信号变换成电信号传送出去。 在很多

通信系统中为了更有效、 可靠地传递信息, 其变换处理装置更复杂但功能更完善。
(3) 信道。 信道是所有信号传输媒介的总称, 通常分有线和无线信道两种。 双绞线、 电

缆、 同轴电缆和光纤等就属于有线信道, 而传输电磁信号的自由空间则是无线信道。
(4) 反变换器。 反变换器具有与变换器相反的逆变换功能。 变换器把不同形式的消息变

换处理成适合在信道上传输的信号, 但这些信号形式一般情况下是不能被信息接收者直接接

收的, 故接收端必须通过反变换器, 把从信道上接收的信号还原成原来的消息形式。
(5) 噪声源。 噪声源并不是一个人为实现的实体, 但它在实际通信系统中是客观存在

的。 虽然噪声可以由消息的初始产生环境、 构成变换器的电子设备、 传输信道以及各种接收

设备等信号传输所经过环节中的一个或几个中产生, 为分析方便起见, 在模型中把噪声集中

由一个噪声源表示, 从信道中以叠加的方式引入。
既然信号可以分为模拟信号和数字信号, 相应的通信系统也可分为模拟通信系统和数字

通信系统。

2郾 模拟通信系统

信源发出的消息经变换器变换处理后, 送往信道上传输的是模拟信号的通信系统就称为

模拟通信系统, 或者说, 模拟通信系统传送和处理的都是模拟信号。 如图 1郾 8 所示是根据早

期模拟电话通信系统结构画出的模拟通信系统模型。 图中的送话器和受话器相当于变换器和

反变换器, 分别完成语音 /电信号和电信号 /语音的转换, 使通话双方的语音信号得以以电信

号的形式传送, 不再受到距离的约束和限制。

图 1郾 8摇 模拟通信系统模型

由于模拟信号的频谱较窄, 模拟通信系统的信道利用率较高。 但因为连续信号中混入噪

声后很难清除, 使得输出的还原信号产生波形失真, 系统抗干扰能力差, 且不易实现保密

通信。

3郾 数字通信系统

信源发出的信息经变换处理后, 送往信道上传输的是数字信号的通信系统就是数字通信
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系统, 即传送和处理数字信号的系统就是数字通信系统, 如图 1郾 9 所示就是根据数字电话传

输系统的结构画出的数字通信系统模型。 在发送端, 声 /电变换设备将语音变换为模拟电信

号, 再由模 /数变换设备将该模拟电信号转换成二进制数字信号, 经编码、 加密后送至信道

传输。 在接收端, 该数字信号经解码、 解密及数 /模变换和电 /声变换, 最后还原成声音信号

送给听话者。

图 1郾 9摇 数字通信系统模型

和模拟通信系统相比, 数字通信主要具有如下优点:
(1) 抗干扰能力强, 数字信号可以通过中继再生消除噪声积累, 理论上其传输距离可以

无限远。
(2) 可以通过差错控制编码, 在接收端发现甚至纠正错误, 提高了通信的可靠性。
(3) 数字信号传输一般采用二进制, 故可以使用计算机进行信号处理, 实现复杂系统的

远距离控制, 如由雷达、 数字通信设备、 计算机及导弹系统组成的自动化空防系统。
(4) 由于数字信号易于加密处理, 所以数字通信保密性强。
(5) 数字通信系统易于集成化, 体积小、 重量轻、 可靠性高。
但是, 数字通信最突出的缺点就是占用频带宽, 如一路模拟电话信号占用 4kHz 带宽,

而一路数字电话信号却要占用 20 ~ 64kHz 的带宽。 当然, 随着高频率、 短波长通信技术的不

断发展和完善, 带宽问题已基本上得到缓解和解决。

1郾 2郾 3摇 通信系统的主要性能指标

通信系统的性能指标是衡量一个通信系统好坏与否的标准。 没有这些指标, 就无法评价

一个系统, 也无法设计一个系统。 因此, 了解通信系统的性能指标是很重要的。
通信系统的性能指标是一个十分复杂的问题, 它涉及到系统的各个方面, 诸如有效性、

可靠性、 适应性、 标准性、 经济性以及维护使用等。 通信的目的是为了迅速、 准确地传输信

息, 通信系统的指标主要应从信息传输的有效性和可靠性两方面来考虑。

1郾 有效性

有效性是指信息传输的效率问题, 即衡量一个系统传输信息的多少和快慢。 可靠性则是

指系统接收信息的准确程度。 两个指标对系统的要求常常相互矛盾, 但可以彼此互换。
在模拟通信系统中, 有效性一般用系统的有效传输频带来表示。 采用不同的调制方式传
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输同样的信息, 所需要的频带宽度和系统的性能都是不一样的。 调频 (FM) 信号的频带宽度

高于调幅 (AM) 信号, 但它的抗噪声性能却优于 AM 信号。 采用多路复用技术可以提高系统

的有效性, 显然, 信道复用程度越高, 则信号传输所用的频带越窄, 系统的有效性就越好。
在数字通信系统中, 一般用信息传输速率来衡量有效性。 传输速率有码元速率和信息速

率之分。 码元速率 (RB) 又称传码率, 是指系统每秒传送的码元个数, 而不管码元是何进

制, 单位为 “波特冶 (Baud), 简写为 “B冶。 信息速率 (Rb) 又称比特率, 指系统每秒传送

的信息量, 单位为比特 /秒, 常用符号 b / s 表示。
注意, 虽然码元速率和信息速率都表示系统传输信息的速度, 但二者的概念是不同的,

使用时不可混淆。 不过, 它们之间在数值上可以换算。 设信息速率为 Rb, N 进制码的码元

速率为 RBN, 则二者之间的关系为:
Rb = RBN log2N摇 (b / s) (1-1)

或者

RBN = Rb / log2N摇 (B) (1-2)
若四进制码的码元速率为 1200B, 则它的信息速率为 2400b / s。

在二进制码的传输过程中, 如果信源发送 0、 1 的概率相等, 则其码元速率和信息速率

在数值上也相等, 只是单位不同。
Rb = RB2 (1-3)

即这时每个二进制码元含 lbit 的信息量 (详见第 6 章)。
比较两个通信系统的有效性时, 有的情况下单看传输速率是不够的, 因为两个传输

速率相同的系统可能具有不同的频带宽度, 这时, 带宽窄的系统有效性显然应该更高一

些。 所以, 衡量有效性更全面的指标应是系统的频带利用率 浊, 即系统在单位时间、 单位

频带上传输的信息量, 它的单位是比特 /秒 /赫兹 (bit / s / Hz 即 bit / ( s·Hz))。 二进制基带

系统中, 最大的频带利用率为 浊 = 2bit / ( s·Hz), 多进制基带系统中的最大频带利用率大

于 2bit / ( s·Hz)。
在频带调制系统中, 不同调制方式的频带利用率可能不同。 二进制调幅系统的频带利用

率仅为 0郾 5bit / (s·Hz), 而多进制调幅或调相系统的频带利用率却可以达到 6bit / ( s·Hz)。
总而言之, 单位频带利用率越高, 则系统的有效性就越好。

2郾 可靠性

可靠性是关于消息传输质量的指标, 它衡量收、 发信息之间的相似程度, 取决于系统的

抗干扰能力。
在模拟通信中, 可靠性通常用系统的输出信噪比来衡量。 通常, 接收端恢复的信号与发

送端发送的原始信号是有差别的, 这种差别受两个方面的影响:
(1) 信号传输时叠加噪声, 即产生加性干扰。
(2) 信道传输特性不理想导致的影响, 即形成乘性干扰。
加性干扰无论信号的有无始终存在, 而乘性干扰却只有当信号存在时才存在。 由于加性

干扰不可克服, 一般在噪声分析过程中, 主要考虑加性干扰的影响。 这种影响造成的误差可

以用输出信噪比来衡量, 输出信噪比越高, 通信的质量就越好。 输出信噪比除了与信号功率

和噪声功率的大小有关以外, 还与信号的调制方式有关, 所以改变调制方式, 也可以改善系

·01·



统的可靠性。
数字通信系统的可靠性用差错率, 即误比特率和误码率来衡量。 误码率 (Pe) 是指错

误接收的码元个数在传输的码元总数中所占的比例。 更确切地说, 误码率是指码元在传输过

程中被错误接收的概率, 即

Pe =
传错码元的个数
传输的码元总数

(1-4)

误比特率 (Pb) 是指错误接收信息的比特数在传输信息的总比特数中所占的比例, 它

表示传输每 1 比特信息被错误接收的概率, 即

Pb = 传错的比特数
传输的总比特数

(1-5)

有效性和可靠性是相互矛盾的, 提高有效性就会降低可靠性, 反之亦然。 因此, 在设

计、 调试一个系统时, 必须要兼顾二者, 合理解决, 根据实际情况, 在首先满足其中一项指

标的前提下, 尽量提高另一项指标。

1郾 3摇 通信的频段划分

为了最大限度地有效利用频率资源, 避免或减小通信设备的相互干扰, 根据各类通信采

用的技术手段、 发展趋势及其社会需求量, 划分规定出各类通信设备的工作频率而不允许逾

越。 按照各类通信使用的波长或频率, 大致可将通信分为长波通信、 中波通信、 短波通信和

微波通信等。 为了使读者能够对各种通信过程中所使用的频段形成一个比较全面的印象, 如

表 1郾 1 所示列出了各类通信使用的频段及其说明, 以供参考。

表 1郾 1摇 通信使用的频段及主要用途

频段名称 频率范围 ( f ) 波段名称 波长 (姿) 常用传输媒介 用摇 摇 途

甚低频

(VLF)
3Hz ~ 30kHz 超长波 108 ~ 104m

有线线对

长波无线电

摇 音频、 电话、 数据终端、 长距离导

航、 时标

低频

(LF)
30 ~ 300kHz 长波 104 ~ 103m

有线线对

长波无线电
摇 导航、 信标、 电力线通信

中频

(MF)
0郾 3 ~ 3MHz 中波 103 ~ 102m

同轴电缆

中波无线电

摇 调幅广播、 移动陆地通信、 业余无

线电

高频

(HF)
3 ~ 30MHz 短波 100 ~ 10m

同轴电缆

短波无线电

摇 移动无线电话、 短波广播、 定点军

用通信、 业余无线电

甚高频

(VHF)
30 ~ 300MHz 米波 10 ~ 1m

同轴电缆

米波无线电

摇 电视、 调频广播、 空中管制、 车辆

通信、 导航、 集群通信、 无线寻呼

特高频

(UHF)
0郾 3 ~ 3GHz 分米波 100 ~ 10cm

波导

分米波无线电

摇 电视、 空间遥测、 雷达导航、 点对

点通信、 移动通信

超高频

(SHF)
3 ~ 30GHz 厘米波 10 ~ 1cm

波导

厘米波无线电
摇 雷达、 微波接力、 卫星和空间通信

极高频

(EHF)
30 ~ 300GHz 毫米波 10 ~ 1mm

波导

毫米波无线电
摇 雷达、 微波接力、 射电天文学

紫外、 红

外可见光
105 ~ 107GHz 光波

3 伊 10- 4 ~

3 伊 10- 6 cm

光纤 (有线)
激光空间通信 (无线)

摇 光通信
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其中, 工作频率 f 和工作波长 姿 可按式 (1-6) 进行互换, c 为电波在自由空间中的传

播速度, 通常取 c = 3 伊 108m / s。
姿 = c / f (1-6)

1郾 4摇 现代通信的发展方向

随着社会信息化程度的深入, 信息交流已经成为人们随时随地的需要, 而实现信息传递

和交流的通信已经由单一的通信设备、 技术、 体制发展演变为一个集光纤通信、 移动通信、
卫星通信和微波中继通信等多种通信手段于一身、 具有多种业务功能的复杂的综合通信网,
满足人们更高的通信需求。

下面从几个现代通信技术发展的热点领域来介绍现代通信的发展。

1郾 光纤通信

由于光载波的频率约 100THz, 远远高于微波载波频率 (1 ~ 10GHz), 使得光纤通信系

统的信息容量增加约 100 倍, 每芯光纤的通话路数高达百万。 据计算, 人类有史以来积累的

所有知识, 在一条单模光纤里, 用 3 ~ 5 分钟即可传输完毕。
这种巨大的带宽潜力, 再加上光纤通信传输损耗小、 中继距离长、 抗电磁干扰能力强、

保密性好、 体积小、 重量轻等优点, 推动了光纤通信系统在全球的开发与应用。
自 1977 年世界上第一个光纤通信系统在芝加哥投入运行以来, 光纤通信的发展速度极

快, 截至 1995 年, 全球铺设光缆总长度达 1100 万千米。
进入 21 世纪, 光纤通信以高速光传输技术、 宽带光接入技术、 节点光交换技术、 智能

光联网技术为核心, 重点开发全光通信、 光孤子通信、 密集波分复用、 宽带副载波光通信、
光量子通信等技术。

2郾 移动通信

在微电子技术和计算机技术的推动下, 移动通信得到了迅猛的发展, 从最初简单的无线

对讲和广播方式发展成为把有线、 无线融为一体, 固定、 移动互连互通的遍及全球的通信系

统。 目前正是移动通信技术发展最为活跃的时期, 而且这种势头还将至少保持 10 年。
移动通信利用多种新技术, 尤其是超大规模的集成电路工艺、 技术的发展, 通过固定接

入、 移动蜂窝接入和无线本地环路接入等多种接入设备接入核心网, 实现了无线宽带接入,
使无线传输速率从第二代系统 (2G) 的 9郾 6Kb / s 提高到第三代的不小于 2Mb / s, 乃至第四

代的 100Mb / s, 充分支持各种多媒体无线数据业务, 如手机支付、 视频通话等, 进一步促进

了移动业务与 IP 业务的融合。
总之, 未来的移动通信就是在更高的频段上实现更高的频率利用率, 以宽带化、 分组

化、 智能化、 综合化和个人化为趋势, 向数字化、 微型化和标准化发展。

3郾 卫星通信

卫星通信是在空间技术和微波通信技术的基础上发展起来的一种通信方式, 它利用人造

地球卫星作为中继站来转发无线电信号, 可实现两个或多个地球站之间的通信。
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通信卫星可分为非同步 (含低轨道 LEO、 中轨道 MEO ) 和同步 (同步轨道 GEO ) 两

类。 以低轨道卫星为基础的系统, 具有时延短、 路径损耗小、 能有效地频率复用、 卫星互为

备份、 抗毁能力强等特点, 多星组网可实现真正意义的全球覆盖, 如典型的 “铱冶 系统、
“全球星冶 系统。 以静止轨道卫星为基础的系统, 使用卫星少, 可实现昼夜通信, 监控卫星

系统简单。 这些系统正在逐步产业化、 商业化和国防化。
从 1964 年 4 月美国成立了一个国际商用卫星通信组织起, 卫星通信由于其通信距离远、

覆盖面积广、 不受地理条件限制且可以大容量传输等优点, 使用遍及全球, 通信容量极大增

加。 随着小天线地球站———VSAT 卫星通信系统和 GPS 全球定位系统等技术发展成熟, 现

在, 几乎绝大部分国际活动都通过卫星进行实况转播, 使全球各国人们及时同步地了解国际

事件, 增进了人们的相互沟通和理解, 缩短了人们的空间距离。
我国自 20 世纪 70 年代就开始使用卫星通信完成国际通信业务, 并从 1985 年开始利用

卫星进行国内通信。 目前, 我国已有多颗同步通信卫星与地球上近 200 个国家和地区开通了

国际卫星通信业务。

4郾 量子通信

量子通信是指利用量子纠缠效应进行信息传递的一种新型的通信方式, 是近二十年发展

起来的新型交叉学科, 是量子论和信息论相结合的新的研究领域。 量子通信主要涉及: 量子

密码通信、 量子远程传态和量子密集编码等几个方面。
2016 年 8 月 16 日, 中国成功发射了世界第一颗量子科学实验卫星 “墨子号冶, 用于探

索卫星平台量子通信的可行性。 该卫星由中国科学技术大学和中国科学院上海技术物理研究

所共同研制, 卫星上装备了量子密钥通信机、 量子纠缠发射机、 量子纠缠源等载荷设备, 是

世界上第一个太空中的量子通信终端。
以中华文明的物理学创始人墨翟 (墨子) 命名, “墨子号冶 量子科学实验卫星将开创人

类量子通信卫星的先河, 在实现一系列量子通信科学实验目标的同时, 还尝试通过地面站与

地面光纤量子通信网络的链接, 为未来覆盖全球的天地一体化量子通信网络建立技术基础。
量子通信作为未来通信安全的关键技术, 必将会被大规模商用, 为信息社会的发展提供更为

可靠的安全保障。

习摇 题摇 1

一、 填空题

1郾 1摇 通信 (Communication) 是指不在 (摇 摇 ) 地点的 (摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 ) 之间进行迅速有效的信息

传递。
1郾 2摇 串行传输的数据码元是一位接一位地在 ( 摇 摇 ) 条信道上传输的。 对采用这种通信方式的系统

而言, 同步极为重要, 收发双方必须要保持 ( 摇 摇 ) 同步和 ( 摇 摇 ) 同步, 才能在接收端正确恢复原始

信息。
1郾 3摇 在并行传输中, 构成一个编码的所有码元都是同时传送的。 由于一次传送一个字符, 并行传输的

收发之间不存在 (摇 摇 ) 同步问题, 但可能存在 ( 摇 摇 ) 变换和 ( 摇 摇 ) 变换问题。 显然, 并行传输的

速率高于串行传输。 由于并行信道成本高, 主要用于 ( 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 ) 传输, ( 摇 摇 ) 传输时一般多采
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用串行信道。
1郾 4摇 同步传输不是以一个字符而是以一个数据块为单位进行信息传输的。 为使接收方能准确确定每个

数据块的 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ), 需要给数据块分别加上一个前文和后文。 通常把这种加有前文和后文的一

个数据块称为 (摇 摇 )。 前文和后文的具体格式根据 (摇 摇 ) 而定。
1郾 5摇 模拟信号就是 (摇 摇 ) 完全连续地随信息的变化而变化的信号, 其自变量可以是 ( 摇 摇 ) 或

(摇 摇 ) 的, 但 (摇 摇 ) 一定是连续的。
1郾 6摇 模拟通信系统的有效性一般用系统 (摇 摇 ) 来表示。 采用不同调制方式传输同样的信息, 所需

要的频带宽度和系统的性能都是 (摇 摇 ) 的。
1郾 7摇 数字通信的主要优点是 (摇 摇 )、 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ), 主要质量指标是 (摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 ), 它

们在数字通信系统中具体为 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 )。
1郾 8摇 衡量通信系统主要指标是有效性和可靠性, 前者主要是消息传输的 ( 摇 摇 ), 后者指消息传输的

(摇 摇 )。 当数字基带信号的传码率上升时, 误码率会变 (摇 摇 )。

二、 单选题

1郾 9摇 在传统方式下, 广播、 电视系统是典型的 ( 摇 摇 ) 传输系统; 当某广播或电视频道节目采用听

众 /观众互动方式进行时, 该广播、 电视系统又成为 ( 摇 摇 ) 传输系统。 因此, 综合而言, 广播、 电视系

统是典型的 (摇 摇 ) 传输系统。
摇 A郾 单工摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 半双工摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 双工摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 不确定

1郾 10摇 异步传输方法简单, 但每传输一个信码都要增加 2 ~ 3 位的附加位, 故传输效率较低。 如传输一

个汉字字符, 每个汉字码有 16 位, 若停止位用 2 位, 再加上 1 位奇偶校验位和 1 位起始位, 其传输效率只

有 (摇 摇 )。
A郾 50% 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 60% 摇 摇 C郾 70% 摇 摇 摇 D郾 80%

1郾 11摇 信道是所有信号传输媒介的总称, 通常分有线信道和 (摇 摇 ) 两种。
A郾 卫星信道摇 摇 B郾 无线信道摇 C郾 移动信道摇 D郾 电磁信道

1郾 12摇 数字通信最突出的缺点就是 (摇 摇 )。
A郾 码间串扰严重摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇B郾 占用频带宽 C郾 传输效率不高摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇D郾 传输速率低

1郾 13摇 衡量系统有效性最全面的指标是 (摇 摇 )。
A郾 系统的频带利用率摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇B郾 系统的带宽 C郾 系统的响应速率摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇D郾 系统的传输速率

三、 多选题

1郾 14摇 在异步传输中, 字符的传输由起始位引导, 表示一个新字符的开始, 占 ( 摇 摇 ) 位码元时间。
每个传送的信息码之后都有停止位, 表示一个字符的结束, 其宽度通常为 (摇 摇 ) 位码元宽度。

A郾 1摇 摇 摇 摇 摇 B郾 1郾 5 摇 摇 摇 C郾 2摇 摇 摇 摇 D郾 4
1郾 15摇 信号是信息的一种电磁表示方法, 它利用某种可以被感知的物理参量, 如 ( 摇 摇 ) 等来携带

信息。
A郾 电压摇 摇 摇 摇 摇 B郾 电流摇 摇 摇 摇 摇 C郾 光波强度摇 摇 摇 D郾 频率

1郾 16摇 数字信号是信号的 (摇 摇 ) 取值都是离散的信号, 其状态数量即强度的取值个数必然有限。 计

算机以及数字电话等系统中传输和处理的都是数字信号。
A郾 电流摇 摇 摇 B郾 电压幅度摇 C郾 因变量摇 D郾 自变量

1郾 17摇 和模拟通信系统相比, 数字通信系统主要具有 (摇 摇 ) 等优点。
A郾 抗干扰力强摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 传输可靠性高

C郾 通信保密性强摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 易于集成, 体积小、 重量轻

1郾 18摇 通信系统的指标主要应从信息传输的 (摇 摇 ) 方面来考虑的。
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A郾 经济性摇 摇 B郾 有效性摇 摇 C郾 可靠性摇 D郾 电磁污染

1郾 19摇 在二进制基带系统中, 最大的频带利用率为 ( 摇 摇 ); 多进制基带系统中的最大频带利用率可

能为 (摇 摇 )。
A郾 1bit / (s·Hz)摇 B郾 2bit / (s·Hz)摇 摇 C郾 3bit / (s·Hz)摇 摇 D郾 4bit / (s·Hz)

1郾 20摇 模拟通信系统的输出信噪比会受到 (摇 摇 ) 的影响。
A郾 信号传输时叠加的噪声摇 摇 摇 B郾 元件的非线性

C郾 信道传输特性不理想导致摇 摇 D郾 转接器件的密合性

1郾 21摇 按照各类通信使用的波长或频率, 大致可将通信分为 (摇 摇 ) 等。
A郾 长波通信摇 摇 B郾 中波通信摇 C郾 短波通信摇 D郾 微波通信

四、 判断题 (正确的打菁, 错误的打 伊 )

1郾 22摇 ( 摇 摇 ) 通信就是利用电磁波或光波来传递各种消息的。
1郾 23摇 ( 摇 摇 ) 根据信号传输方向与时间的关系, 信号的传输方式可分为单工传输、 半双工传输和全

双工传输三类。
1郾 24摇 ( 摇 摇 ) 一般情况下, 并行传输的速率低于串行传输。
1郾 25摇 ( 摇 摇 ) 在异步传输方式中, 虽然每个字符的发送都是独立和随机的, 但其发送速率仍然是均

匀的。
1郾 26摇 ( 摇 摇 ) 由于同步通信的效率高于异步通信, 高速数据传输的场合下一般都选用同步通信方式。
1郾 27摇 ( 摇 摇 ) 表示信息的数据通常都要经过适当的变换和处理, 才能变成适合在信道上传输的信号

进行传输。
1郾 28摇 ( 摇 摇 ) 虽然噪声可以由消息的初始产生环境、 构成变换器的电子设备、 传输信道以及各种接

收设备等所有信号传输环节中的一个或几个产生, 为分析方便起见, 在模型中把噪声集中由一个噪声源表

示, 从信道中以叠加方式引入。
1郾 29摇 ( 摇 摇 ) 码元速率 (RB) 又称传码率, 是指系统每秒传送的码元个数; 信息速率 (Rb) 又称比

特率, 指系统每秒传送的信息量。 一般情况下, (RB) 逸 (Rb)。
1郾 30摇 ( 摇 摇 ) 无论有无信号, 加性干扰始终存在, 而乘性干扰却只有当信号存在时才存在。
1郾 31摇 ( 摇 摇 ) 有效性和可靠性是相互矛盾的, 提高有效性就会降低可靠性, 反之亦然。
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第 2 章摇 模拟调制系统

摇 摇 内容提要

现代通信从模拟通信方式开始, 数字通信后来居上, 已经逐步取代了模拟通信, 但数字

调制理论是建立在模拟调制的基础上; 而且, 在现有各类通信系统中, 仍然还有大量模拟通

信设备承担着相当数量的通信任务, 由于资金投入以及系统建设、 设备更换所需时间等原

因, 这些模拟设施还将继续使用一段时间。 因此, 虽然本书以数字通信为主要内容, 但仍然

首先介绍模拟通信的有关基本理论。
本章在介绍和分析线性调制、 非线性调制方式中常见调制方式 (常规双边带调制 AM、

抑制载波的双边带调制 DSB、 单边带调制 SSB、 残留边带调制 VSB、 频率调制、 相位调制)
的基本原理和调制解调实现电路基础上, 对线性调制和非线性调制系统在频带利用率和抗干

扰能力方面进行对比分析。

2郾 1摇 调制的功能及分类

2郾 1郾 1摇 调制的功能

为避免电磁信号之间的无序干扰, 各类传输系统都必须严格遵照其规定频率范围进

行工作, 如调频广播发射信号频率只能在 88 ~ 108MHz 范围内, 而中波广播和短波通信的

频率范围则分别是 535 ~ 1640kHz 和 2 ~ 30MHz。 但我们明确知道, 这些系统实际所需要

传输的信号却往往是基带信号, 它们的频率一般较低, 甚至有的还包含直流成分。 如果

把这些低频信号都直接用基带方式传送, 将会出现不可想象的相互干扰以及信道衰减,
从而导致通信失败。

为了避免上述情况发生, 有效地利用频率资源, 必须在发送端将基带信号的频率搬移至

适合于信道传输的某个较高的频率范围, 在接收端再通过相反的操作过程将它搬移至原来的

频率范围。 发送端的这个搬移过程就称做调制 (Modulation), 而接收端的反向操作则称为

解调 (Demodulation)。 可以说, 调制就是使高频信号的某个参数 (如幅度、 频率或相位)
随基带信号发生相应的变化, 其中, 利用参数来携带信息的高频信号称为载波 (Carrier),
而把基带信号称做调制信号, 调制后的信号则称做已调波或已调信号。 解调就是在接收端将

调制信号还原成原来的基带信号。
调制和解调在一个通信系统中总是同时出现的, 因此往往把调制和解调系统统称为调制

系统或调制方式, 它们是通信系统中极为重要的一个组成部分。 对任何调制系统, 它都一定

具有如下功能或特点:
(1) 对消息信号进行频谱搬移, 使之适合信道传输的要求。
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(2) 把基带信号调制到较高的频率 (一般调制到数百千赫兹到数百兆赫兹甚至更高的

频率), 使天线容易辐射。
(3) 便于频率分配。 为使无线电台发出的信号互不干扰, 每个发射台都被分配给不同的

频率。
(4) 有利于实现信道多路复用, 提高系统的传输有效性。
(5) 可以减小噪声和干扰的影响, 提高系统的传输可靠性。

2郾 1郾 2摇 调制的分类

按照不同的划分依据, 调制有很多种类, 下面仅列举几种最为常见的。

1郾 根据调制信号分类

根据调制信号的不同, 可将调制分为模拟和数字调制两类。 在模拟调制中, 调制信号是

模拟信号; 反之, 调制信号是数字信号的调制就是数字调制。

2郾 根据载波分类

由于用于携带信息的高频载波既可以是正弦波, 也可以是脉冲序列, 其相应的调制也可

由此进行分类。 以正弦信号作载波的调制称连续载波调制; 以脉冲序列作载波的调制就是脉

冲载波调制。 在脉冲载波调制中, 载波信号是时间间隔均匀的矩形脉冲。

3郾 根据调制器的功能分类

根据调制器对载波信号的参数改变, 可把调制分为幅度调制、 频率调制和相位调制。
(1) 幅度调制———调制信号 u赘( t)改变载波信号 uc( t)的振幅参数, 即利用 uc( t)的幅

度变化来传送 u赘 ( t) 的信息, 如调幅 ( AM)、 脉冲振幅调制 ( PAM) 和振幅键控

(ASK) 等。
(2) 频率调制———调制信号 u赘( t)改变载波信号 uc( t)的频率参数, 即利用 uc( t)的频

率变化来传送 u赘 ( t) 的信息, 如调频 ( FM)、 脉冲频率调制 ( PFM) 和 频 率 键 控

(FSK) 等。
(3) 相位调制———调制信号 u赘( t)改变载波信号 uc( t)的相位参数, 即利用 uc( t)的相

位变化 来 传 送 u赘 ( t) 的 信 息, 如 调 相 ( PM)、 脉 冲 位 置 调 制 ( PPM)、 相 位 键 控

(PSK) 等。

4郾 根据调制前后信号的频谱结构关系分类

根据已调信号的频谱结构和未调制前信号频谱之间的关系, 可把调制分为线性调制和非

线性调制两种。
(1) 线性调制———输出已调信号 xc( t)的频谱和调制信号 u赘( t)的频谱之间呈线性关系,

如 (AM)、 双边带调制 (DSB)、 单边带调制 (SSB) 等。
(2) 非线性调制———输出已调信号 xc( t)的频谱和调制信号 u赘( t)的频谱之间没有线性

对应关系, 即已调信号的频谱中含有与调制信号频谱无线性对应关系的频谱成分, 如 FM、
FSK 等。
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2郾 2摇 线性调制系统

线性调制就是将基带信号的频谱沿频率轴线做线性搬移的过程, 故已调信号的频谱结构

和基带信号的频谱结构相同, 只不过搬移了一个频率位置。 根据已调信号频谱与调制信号频

谱之间的不同线性关系, 可以得到不同的线性调制, 如常规双边带调制 (AM)、 抑制载波

的双边带调制 (DSB)、 单边带调制 ( SSB) 和残留边带调制 (VSB) 等。 下面分别给予

介绍。

2郾 2郾 1摇 常规双边带调制系统

常规双边带调制是指用信号 f( t)叠加一个直流分量后去控制载波 uc( t)的振幅, 使已调

信号的包络按照 f( t)的规律线性变化, 通常也把这种调制称为调幅 (Amplitude Modulation),
简记为 AM。

1郾 常规双边带调制 (AM) 信号的时域表示

调幅就是用调制信号去控制载波的振幅, 使载波的幅度按调制信号的变化规律而变化。
常规双边带调制信号的时域表达式为:

sAM( t) = [A + f( t)]uc( t) = Ac[A + f( t)]cos(棕c t + 渍0) (2-1)

式中, Ac、 棕c、 渍0 分别表示余弦载波信号 uc ( t)的幅度、 角频率和初始相位, 为使分析简

便, 通常取 渍0 = 0, Ac = 1。
如图 2郾 1 所示表示常规双边带信号的调制过程。 其中, 图 2郾 1 ( a) 为基带调制信号

f( t), 图中它是一个低频余弦信号, 初相为 0; 图 2郾 1 ( b) 为等幅高频载波信号 uc ( t);
图 2郾 1 (c) 则是调制信号叠加了一个直流分量 A 后的输出[ f( t) + A]; 图 2郾 1 (d) 就是输

出的常规双边带调制信号 sAM( t)。
可以看出, 调幅输出波形 sAM( t)就是使载波 uc( t)的振幅按照调制信号 f( t)的变化而变

化的高频振荡信号。 将图中高频振荡信号的各个最大点用虚线描出, 所得曲线就称为调幅波

形 sAM( t)的 “包络冶。 显然, sAM( t)的包络与调制信号 f( t)的波形完全相似, 而频率则维持

载波频率, 也就是说, 每一个高频载波的周期都是相等的, 因而其波形的疏密程度均匀一

致, 与未调制时的载波波形疏密程度相同。
设图 2郾 1 中的低频调制信号 f( t)为:

f( t) = Amcos棕m t = Amcos2仔fm t (2-2)

则双边带调制信号 sAM( t)为:

sAM( t) = [A + Amcos2仔fm t]cos棕c t = A[1 +macos棕m t]cos棕c t (2-3)

式中, ma 为比例常数, 一般由调制电路确定, 称为调幅指数或调幅度。

ma = Am / A (2-4)

若 ma >1, 则已调信号 sAM( t)的包络将严重失真, 在接收端检波后无法再恢复原来的调
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图 2郾 1摇 常规双边带调制信号波形

制信号波形 f( t), 称这种情况为过量调幅。 因此, 为避免失真, 应保证调幅指数不超过 1,
即 ma臆1。

前面所谈的是调制信号 f( t)为单频信号时的情况, 但通常传送的信号 (如语言、 图像

等) 往往是由许多不同频率分量组成的多频信号。 和前面单频信号调制一样, 调幅波的振

幅将分别随着各个频率分量调制信号的规律而变化, 由于这些变化都分别和每个调制分量成

比例, 故最后输出的调幅信号依然和原始信号规律一致, 即它的幅度携带了原始信号所代表

的信息。 另一方面, 任何复杂信号都可以分解为许多不同频率和幅度的正弦分量之和, 故一

般为使分析简单, 都以正弦信号为例。
图 2郾 2 是调制信号为非正弦波时的已调波形。 从图中可以看出, 该已调信号 sAM( t)的包

络形状与调制信号 f( t)仍然相似。 同样的, 当叠加的直流分量 A 小于调制信号的最大值时,
该信号的包络形状将不再和调制信号一致, 即由于过度调幅而导致失真, 所以, 必须要求

A + f( t)逸0。

2郾 常规双边带调制信号的频域表示

对常规双边带调制信号 sAM( t)的时域表达式进行傅里叶变换, 设 f( t)的频谱为 F(棕),
即可求出其频谱表达式 sAM(棕)为:

摇 摇 摇 摇 SAM(棕) = F{[A + f( t)]uc( t)}
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图 2郾 2摇 非正弦波调制时的调幅波波形

= 仔A[啄(棕 + 棕c) + 啄(棕 - 棕c)] + 1
2 [F(棕 - 棕c) + F(棕 + 棕c)] (2-5)

从式(2-5)可知, 常规双边带调制信号 sAM( t)的频谱就是将调制信号 f( t)的频谱幅度减

小一半后, 分别搬移到以 依 棕c 为中心处, 再在 依 棕c 处各叠加一个强度 仔A 的冲击分量, 如

图 2郾 3 所示。 图中, 棕m 为调制信号的最高角频率。

图 2郾 3摇 常规双边带调制信号频谱

当调制信号 f( t)是单频正弦信号 Amcos2仔fm t 时, 由于 F(棕)为 依 棕m(或 依 2仔fm)处的两条

谱线, 故此时已调双边带信号的频谱 sAM(棕)为强度等于原调制信号谱线强度的
1
2 、 角频率

分别为 依 (棕c 依 棕m)的四条谱线, 并在 依 棕c 处分别叠加上强度为 仔A 的冲击分量, 如图 2郾 4
所示。

其实通过对该调制信号的时域表达式利用三角公式展开, 也可得出同样的结论。

摇 摇 摇 sAM( t) = A[1 +macos2仔fm t]cos2仔fc t

= Acos2仔fc t +
A
2 [macos2仔( fc + fm) t +macos2仔( fc - fm) t] (2-6)

由式 (2-6) 可以看出, 该调幅波包含三个频率分量, 也就是说它是由三个正弦信号分
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图 2郾 4摇 单频正弦信号双边带调制信号频谱

量叠加而成的。 第一个正弦分量的频率是载波频率 fc, 它与调制信号无关; 第二个正弦分量

频率等于载频与调制信号 f( t)的频率之和, 即( fc + fm), 常称之为上边频; 第三个正弦分量

频率等于载频与调制信号 f( t)的频率之差, 即( fc - fm), 称之为下边频。 上、 下边频分量是

由调制导致的新频率分量, 相对于载频对称分布, 其幅度都与调制信号 f( t)的幅度成正比,
说明上、 下边频份量中都包含有与调制信号有关的信息。 因此, 常规双边带已调信号 sAM( t)
的带宽 BAM为:

BAM = ( fc + fm) - ( fc - fm) = 2fm (2-7)

对于非单频信号调制的情况, 其频谱表达式和图形分别如式 (2-5) 和图 2-3。 由于非

单频调制信号可以分解为多个频率分量, 故其频谱示意图中不再用单一谱线来表示, 但基本

的变换关系仍然一样, 只是由对称结构的上、 下边频 依 fm换成了关于载频对称的上、 下边带

依 Bm。 因此, 非单频调制信号情况下, 常规双边带调制信号的带宽为:

BAM = ( fc + fm) - ( fc - fm) = 2fm (2-8)

从式 (2-7) 和式 (2-8) 可以看出, 调幅波的带宽为调制信号最高频率的 2 倍, 故称

此调制为常规双边带调制。 如用频率为 300 ~ 3400Hz 的语音信号进行调幅, 则已调波的带宽

为 2 伊 3400Hz = 6800Hz。 为避免各电台信号之间互相干扰, 对不同频段与不同用途的电台允

许占用带宽都有十分严格的规定。 我国规定广播电台的带宽为 9kHz, 即调制信号的最高频

率限制在 4郾 5kHz。

3郾 常规双边带调制信号的功率和效率

通常将信号的功率用该信号在 1赘 电阻上产生的平均功率来表示, 它等于该信号的方均

值, 即对信号的时域表达式先进行平方后, 再求其平均值。 因此, 双边带调制信号 sAM( t)的
功率平均 SAM为:

SAM = s2AM( t) = [A + f( t)] 2 cos2棕c t摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇

= 1
2 E{[A2 + f 2( t) + 2Af( t)]·(1 + cos2棕c t)} (2-9)

一般情况下, 可以认为 f( t)是均值为 0 的信号, 且 f( t)与载波的二倍频信号 cos2棕c t 及
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直流分量 A 之间彼此两两独立。 根据平均值的性质, 式 (2-9) 可展开为:
1
2 A2 + 1

2 f 2( t) + A·f( t) + 1
2 A2cos2棕c t +

1
2 f 2( t)cos2棕c t + A·f( t)cos2棕c t

由于cos2棕c t = 0, 求得双边带调制信号的功率 SAM为:

SAM = 1
2 A2 + 1

2 f 2( t) (2-10)

式 (2-10) 说明: 常规双边带调制信号的功率包含两个部分, 其中一项 (式 (2-10)
中的第一项) 与信号无关, 称做无用功率, 第二项 (式 (2-10) 中的第二项) 才是我们所

需要的信号功率。
一般定义信号功率与调制信号的总功率之比为调制效率, 记做 浊AM, 则:

浊AM = f 2( t)
A2 + f 2( t)

(2-11)

前已指出, 只有满足条件 A + f( t)逸0 时, 接收端才可能无失真地恢复出原始发送信号,
可以推知:

A逸 f( t) max (2-12)

当调制信号为单频余弦信号 f( t) = Amcos棕m t 时, 必有 A逸Am。 故此时信号功率为:

1
2 f 2( t) = 1

4 A2
m (2-13)

对于调制信号为正弦信号的常规双边带调制, 其调制效率最高仅 33% 。 当调制信号为

矩形波时, 常规双边带调制的效率最高, 但也仅有 50% 。 因此, 常规双边带调制最大的缺

点就是调制效率低, 其功率的大部分甚至绝大部分都消耗在载波信号和直流分量上, 这是极

为浪费的。

4郾 AM 的调制与解调

根据双边带调制信号的时域表达式 sAM( t) = [A + f( t)] cos棕c t, 可以画出其调制电路框

图, 如图 2郾 5 所示。 图中所用的相乘器一般都是利用半导体器件的平方律特性或开关特性来

实现的。 载波信号则通过高频振荡电路直接获得, 或者将其振荡输出信号再经过倍频电路来

获得。

图 2郾 5摇 sAM( t)调制器原理框图

由于 sAM( t)信号的包络具有调制信号的形状, 它的解调通常有两种方式, 一是直接采用

包络检波法, 用非线性器件和滤波器分离提取出调制信号的包络, 获得所需的 f( t)信息, 有

的教材上也称之为 sAM( t)信号的非相干检波, 其原理框图如图 2郾 6 (a) 所示。 与此相对的,
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另一种解调方法就是相干解调, 即通过相乘器将收到的 sAM( t)信号与接收机产生的、 与调制

信号中的载波同频同相的本地载波信号相乘, 然后再经过低通滤波, 即可恢复出原来的调制

信号 f( t), 如图 2郾 6 (b) 所示。

图 2郾 6摇 sAM( t)信号的解调

通过上述分析, 不难发现, 双边带调制的最大优点就是它的调制及解调电路都很简

单, 设备要求低。 尤其是采用检波法解调时, 只需要一个二极管和一只电容就可完成。
但该调制信号抗干扰能力较差, 信道中的加性噪声、 选择性衰落等都会引起它的包络

失真。
此外, 常规双边带调制还有一个十分致命的缺陷, 即调制效率低, 采用正弦信号进行调

制时最高仅 33% 。 且实际系统中, 很多情况下 ma 甚至还不到 0郾 1, 其调制效率就更低了。
因此, 常规双边带调制常用于通信设备成本低、 对通信质量要求不高的场合, 如中、 短波调

幅广播系统。

2郾 2郾 2摇 抑制载波的双边带调制 (DSB)

1郾 抑制载波的双边带调制原理

前已指出, 常规双边带调制的最大缺点就是调制效率低, 其功率大部分都消耗在本身并

不携带有用信息的直流分量上, 为了克服常规双边带调制的这一缺点, 人们提出了只发射边

频分量而不发射载波分量的调制方式, 这就是抑制载波的双边带调制, 简称 DSB。
抑制载波的双边带调制 DSB 将常规双边带调制中的直流成分 A 完全取消, 从而使调制

效率提高到 100% 。 DSB 已调信号的时域表达式 sDSB( t)为:

sDSB( t) = f( t)cos棕c t = f( t)cos2仔fc t (2-14)

sDSB( t)就是 sAM( t)信号当 A = 0 时的特例, 其输出波形及产生过程如图 2郾 7 所示。 明显

地, sDSB( t)信号的包络已经不再具有调制信号 f( t)的形状, 故不能再采用包络检波法对其进

行解调, 但仍可使用相干解调方式。
对 sDSB( t)信号的时域表达式求傅里叶变换, 仍然设 f( t)的频谱为 F(棕), 可以得出其频

谱 SDSB(棕):

SDSB(棕) = F[ f( t)uc( t)] = 1
2 [F(棕 - 棕c) + F(棕 + 棕c)] (2-15)

式 (2-15) 说明, 抑制载波双边带调制信号 sDSB( t)的频谱和常规双边带信号一样, 都
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是将调制信号 f( t)的频谱幅度减小一半后, 分别搬移到以 依 棕c 为中心处, 如图 2郾 8 所示, 其

中, 棕m 为调制信号的最高角频率。 显然, SDSB(棕)没有像 SAM(棕)那样在 依 棕c 处分别叠加强

度为 仔A 的冲击分量。

图 2郾 7摇 抑制载波双边带调制信号 sDSB( t)波形

图 2郾 8摇 抑制载波双边带调制信号频谱

当调制信号 f( t)是单频信号 Amcos2仔fm t 时, 其频谱 SDSB(棕)如图 2郾 9 所示。

图 2郾 9摇 单频信号的抑制载波双边带调制信号频谱

根据抑制载波双边带调制信号的时域表达式 sDSB( t) = f( t)cos棕c t, 可画出其调制电路框

图如图 2郾 10 所示。
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图 2郾 10摇 sDSB( t)调制器原理框图

由于 sDSB( t)信号的包络不再具有调制信号的形状, 其解调只能使用相干方式, 才能恢

复出原来的调制信号 f( t), 如图 2郾 11 所示。 图 2郾 11 中, 相乘器的输出为:

sDSB( t)·cos棕c t = f( t)cos2棕c t =
1
2 f( t) + 1

2 f( t)cos2棕c t

图 2郾 11摇 sDSB( t)信号的解调

该相乘器的输出信号经过低通滤波后,得到解调输出
1
2 f( t)。 显然, 该电路实现无失真

解调的关键在于相乘的本地载波信号是否与收到信号完全同频同相。
抑制载波双边带调制方式比常规双边带调制的效率大大提高, 但从 sDSB( t)信号的频谱

图可以看出, 它和 sAM( t)信号的带宽一样, 都等于调制信号 f( t)带宽的 2 倍, 即上、 下边带

宽度之和。 但是上、 下两个边带是完全对称的, 即它们携带的信息完全一样。 从频带的角度

来说, 这两种双边带调制都浪费了一半的频率资源。 为改进这一不足, 人们提出了单边带和

残留边带两种效率高, 且节约频带的调制方式。

2郾 双边带调制 /解调电路实例

工程实际中, 通常将信号调制、 检波、 鉴频、 混频、 鉴相等双边带信号的调制与解

调过程看做两个信号的多次相乘及其后续处理, 常采用集成模拟乘法器件予以实现, 其

电路远比分离器件简单得多, 性能也更优越, 目前在无线通信、 广播电视等方面应用

较多。
(1) 双边带调制电路。 集成双平衡四象限模拟乘法器 MC1496 就是一个常用的模拟调

制及解调器件, 下面以图 2郾 12 所示湖北众友公司的双边带调幅电路为例进行分析、
说明。

图中, TP05、 TP06、 TP07 分别为各波形测试点。 载波 uc( t)经高频电容 C08 耦合输入

至 MC1496 的引脚 10, 低频调制信号 f( t)经耦合电容 E05 输入至 MC1496 的引脚 1, 调幅信

号 sAM( t)从 MC1496 的引脚 12 输出。
C08、 E06 分别为高、 低频旁路电容。 引脚 2、 3 之间的外接反馈电阻 R19 用于扩展调制

信号的线性动态范围, 当 R19 增大时, 输入 f( t)的线性范围也随之增大, 但乘法器增益随

之减小。 引脚 14 为负电源端 (双电源供电时) 或接地端 (单电源供电时)。
引脚 1、 4 所接的两个 100赘、 750赘 电阻及 47k赘 电位器用于调节输入馈通电压, 调节

P01, 可以引入一个直流补偿电压, 由于调制电压与直流补偿电压相串联, 相当于给调制信
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图 2郾 12摇 双边带调幅信号产生电路原理图

号叠加了某一直流电压后, 再使其与载波信号相乘, 从而实现常规双边带调幅。
MC1496 输出的调幅信号还需通过一个射随电路后输出, 以增加电路的负载能力。 为保

证输出调幅信号的质量, 射随器输出还经过了图 2郾 13 所示滤波电路。

图 2郾 13摇 双边带调幅信号的滤波

我们知道, 连续信号的振幅调制与解调, 即高频载波信号 uc( t)的幅度受到调制信号

f( t)的控制, 使 其 幅 度 发 生 与 f ( t) 一 致 的 起 伏 变 化, 生 成 常 规 调 幅 信 号 SAM ( t)。
图 2郾 12中,

uc( t) = Umcos2仔fc t, f( t) = Amcos2仔fm t,且 fc垌fm
sAM( t) = [A + f( t)]·uc( t) = [A + Amcos2仔fm t]cos2仔fc t

当调幅指数当 ma < 1 时, 相应可在 TP05、 TP06、 TP07 分别测得载波 uc( t)、 调制信号

f( t)和常规双边带调幅信号 sAM( t)的波形如图 2郾 14 所示。
改变叠加的直流分量 A 的值, 即改变调幅指数 ma, 即可在 TP07 测得 sAM( t)的波形变

化, 体现出过调制的情况, 如图 2郾 15 所示。
(2) 双边带解调电路。 由于电路简单, 工程实际中, 常规双边带调制信号的解调常采用

非相干的包络检波方式, 如图 2郾 16 所示。
本检波电路由一个二极管检波器和一个低通滤波器组成, 为实现高频包络检波, 二极管
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图 2郾 14摇 常规双边带调幅电路各点波形

图 2郾 15摇 过调制波形

图 2郾 16摇 二极管包络检波解调电路

D20 的正向导通压降越小越好, 故常采用锗二极管 (正向导通电压 UF臆0郾 3V)。
R28、 C14 分别为负载电阻、 电容, 故 C14 的高频阻抗应远小于 R, 可视为短路; 而其

低频阻抗应远大于 R, 可视为开路。 这样利用二极管的单向导电性和负载回路 RC 的充放电

作用, 就可以还原出与调幅信号包络基本一致的信号。

2郾 2郾 3摇 单边带调制 (SSB) 和残留边带调制 (VSB)

1郾 单边带调制

不管是 DSB 还是 AM 调制, 从频域角度来看, 都是将基带信号的频谱搬移到载频两侧,
形成上、 下两个完全一样的边带。 显然, 每个边带所包含的调制信号信息也完全一样, 因此
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可以只传输一个边带。 这种仅利用一个边带传输信息的调制方式就是单边带调制, 简称

SSB, 其已调信号记做 sSSB( t)。
单边带调制分上边带调制和下边带调制, 相应有上边带调制信号 sHSB( t)和下边带调制

信号 sLSB( t), 如图 2郾 17 所示。 其中, (b) 图为上边带调制信号, (c) 图则为下边带调制

信号。

图 2郾 17摇 上、 下边带调制信号频谱

单边带调制有滤波法、 移相法、 移相滤波法三种方式, 移相滤波法由于通信质量较差而

很少采用。 滤波法对调制信号进行抑制载波的双边带调制后, 通过滤波器从 sDSB( t)中滤出

所需要的上 (或下) 边带信号, 如图 2郾 18 所示。 当滤波器选通频带为[棕c ~ (棕c + 棕m)]时,
输出上边带 sHSB( t)信号; 通带为[(棕c - 棕m) ~ 棕c]时, 输出下边带信号 sLSB( t)。

图 2郾 18摇 滤波法实现 sSSB( t)调制框图

这种电路实现方法简单, 但由于调制信号多为中、 低频信号甚至包含直流成分, 其频谱

中上、 下边带的间隔小, 过渡带狭窄, 对滤波器的边沿特性要求很高, 即滤波器必须具有极

为陡峭的上升和下降边沿, 制作难度大, 只能采用多级调制、 滤波方可实现。
当调制信号 f( t)为单频信号 Amcos棕m t 时, 根据抑制载波双边带调制信号 sDSB( t)的时域

表达式, 结合单边带信号的频谱, 可以导出上、 下边带信号的表达式:
sDSB( t) = f( t)cos棕c t = Amcos棕m tcos棕c t摇 摇 摇 摇

= 1
2 Amcos(棕c + 棕m) t +

1
2 Amcos(棕c - 棕m) t (2-16)

sHSB( t) = 1
2 Amcos(棕c + 棕m) t =

1
2 Am[cos棕c tcos棕m t - sin棕c tsin棕m t] (2-17)

sLSB( t) = 1
2 Amcos(棕c - 棕m) t =

1
2 Am[cos棕c tcos棕m t + sin棕c tsin棕m t] (2-18)

根据式 (2-17)、 式 (2-18), 可以画出调制信号为单频信号时, 用移相法实现单边带
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调制的原理框图如图 2郾 19 所示。 其中, 当移相器 2 选择移相 + 仔
2 时, 输出上边带信号 sHSB(t);

反之, 输出下边带信号 sLSB(t)。

图 2郾 19摇 移相法形成单边带信号

图 2郾 19 是当 f( t) = Amcos棕m t 时得出的。 但事实上, 只要把移相器 1 由对单一频率信号

移相 - 仔
2 的窄带移相电路换成对调制信号频带中每一个频率分量都移相 - 仔

2 的宽带移相器,

即可实现单边带调制。 实际中, 上述宽带移相器通常采用希尔伯特滤波器来完成。
和抑制载波的双边带信号一样, 单边带调制信号通常采用相干解调法完成解调, 其框图如

图 2郾 20 所示。 电路工作原理与前相干解调类似, 只是宽带相移器 1 的输出将是信号
1
2 f(t)的希

尔伯特变换
1
2 f̂(t), 我们对此不做要求, 不再具体分析。

图 2郾 20摇 sSSB( t)信号的解调

由上述介绍不难看出, 单边带调制比双边带调制节省一半的传输频带, 提高了频带利用

率, 而且单边带信号由于只有一个边带, 不存在传输过程中载频和上、 下边带的相位关系容

易遭到破坏的缺点, 抗选择性衰落能力有所增强。 但对于低频成分极为丰富的调制信号, 其

单边带实现电路很难制作, 从而产生介于单双边带调制之间的残留边带调制。

2郾 残留边带调制 (VSB)

残留边带调制简记为 VSB。 它不像单边带那样对不传送的边带进行完全抑制, 而是使它

逐渐截止, 这样就会使需要被抑制的边带信号在已调信号中保留了一小部分, 其频谱如

图 2郾 21 所示。
图 2郾 21 中, 图 (b)、 (c) 所示分别为残留部分下、 上边带调制信号的频谱。 显然, 和

单边带调制类似, 残留边带调制可用滤波法来实现, 其框图和图 2郾 18 完全一样, 只是其中

滤波器由单边带滤波器 HSSB(棕)换成残留边带滤波器 HVSB(棕)。 这两种滤波器的传递函数如

图 2郾 22 所示。 其中, (a)、 (b) 两图分别对应上、 下边带调制滤波器; (c)、 (d) 两图则分

别对应残留部分下、 上边带的调制滤波器。 显然, 两类滤波器的区别只是 HVSB(棕)的边带特

性不像 HSSB(棕)那么陡峭, 故残留边带调制的实现相对容易得多。
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图 2郾 21摇 残留部分边带调制信号频谱

图 2郾 22摇 单边带和残留边带调制滤波器

残留边带信号的解调也采用相干解调法, 但必须保证滤波器的截止特性将使传输边

带在载频附近被抑制的部分由抑制边带的残留部分进行精确补偿, 即其滤波器的传递函

数必须具有互补对称特性, 即满足条件式 (2-19), 接收端才能不失真地恢复原始调制信

号。 式 (2-19) 所表达的关系如图 2郾 23 所示。
HVSB(棕 - 棕c) + HVSB(棕 + 棕c) =常数 (2-19)

图 2郾 23摇 残留边带滤波器的互补对称特性

电视图像信号都采用残留边带调制, 其载频和上边带信号全部传送出去, 而下边带信号

则只传不高于 0郾 75MHz 的低频信号部分。
残留边带调制在低频信号的调制过程中, 由于滤波器制作比单边带容易, 且频带利用率

也比较高, 是含有大量低频成分信号的首选调制方式。
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2郾 3摇 非线性调制系统

2郾 3郾 1摇 一般概念

调制实质上就是利用高频载波的三个参数 (幅度、 频率、 相位) 之一携带调制信号的

信息。 线性调制使载波的幅度随调制信号 f( t)发生线性变化, 而载波的瞬时频率或相位随

f( t)而线性变化, 即 f( t)控制载波的瞬时频率或相位变化, 其变化的周期由 f( t)的频率决

定, 而幅度保持不变的调制就是角调制。 根据 f( t)控制的是载波的角频率还是相位, 可将角

调制分为频率调制 (Frequency Modulation) 和相位调制 (Phase Modulation)。 其中, 频率调

制简称调频, 记为 FM; 相位调制简称调相, 记为 PM。
角调制中已调信号的频谱不像线性调制那样还和调制信号频谱之间保持某种线性关系,

其频谱结构已经完全变化, 出现许多新频率分量。 因此, 也称角调制为非线性调制。
设载波信号为 Acos(棕c t + 准0), 则角调制信号可统一表示为瞬时相位 兹( t)的函数:

s( t) = Acos[兹( t)] (2-20)
由此, 可以推出调频信号和调相信号的时域表达式。

根据前面对调频的定义, 调频信号的载波频率增量将和调制信号 f( t)成比例, 即:
驻棕 = KFM f( t) (2-21)

故调频信号的瞬时频率为:
棕 = 棕c + 驻棕 = 棕c + KFM f( t) (2-22)

式中, KFM称做频偏指数, 它完全由电路参数确定。 由于瞬时角频率 棕( t)和瞬时相角 兹( t)之
间存在如下关系: 摇

棕( t) = d兹( t)
dt (2-23)

可以求得此时的瞬时相位 兹( t)为:

兹( t) =棕c t + KFM乙 f( t)dt (2-24)

故调频信号的时域表达式为:

sFM( t) =Acos[棕c t + KFM乙f( t)dt] (2-25)

与此类似, 调相信号的相位增量为:
驻兹 = KPM f( t) (2-26)

其中, KFM称做相偏指数, 由电路参数决定, 故调相信号的时域表达式为:
sPM( t) = Acos[棕c t + KPM f( t)] (2-27)

令调制信号 f( t) = Amcos棕m( t), 代入式 (2-25)、 式 (2-27), 可以得出单频正弦信号的调

频、 调相信号表达式分别为:
sFM( t) = Acos[棕c t + 茁FMsin棕m t] (2-28)
sPM( t) = Amcos[棕c t + 茁PMcos棕m t] (2-29)

式中, 茁FM =
KFM·Am

棕m
=
驻棕max

棕m
=
驻fmax

fm
, 称为调频指数;
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驻fmax为调频过程中的最大频偏;
茁PM = KPMAm, 称为调相指数, 它表示调相过程中的最大相位偏移 驻棕max。
显然, 调频指数 茁FM和调相指数 茁PM由电路参数和调制信号的参量共同决定。
根据式 (2-28)、 式 (2-29), 可画出单频信号 f( t) = Amcos棕m( t)对载波 Acos棕c t 分别

进行调频、 调相的波形, 如图 2郾 24 所示, 其中 (a) 为调频信号 sFM( t), (b) 为调相信号

sPM( t)。
比较图 (a)、 图 (b) 可以看出, 调频信号的波形疏密程度和调制信号 f( t)完全一致。

当 f( t)取正的最大值时, sFM( t)频率最高, 即此时频偏最大, 波形上对应位置处密度最大;
当 f( t)取负的最小值时, sFM( t)频率最低, 此时频偏也最大, 但波形上对应位置处却密度最

小, 即此时的频偏是最大负频偏。 而调相信号的波形疏密程度却和调制信号 f( t)有 90毅的偏

差, 这是因为瞬时相位和瞬时频率之间是一个微分、 积分的关系。

图 2郾 24摇 调频、 调相信号波形

下面分别具体分析频率调制和相位调制的相关问题。

2郾 3郾 2摇 频率调制 (FM)

频率调制可分为窄带调频和宽带调频。 其划分依据是瞬时相位偏移是否远小于 0郾 5 或
仔
6 。 根据前面介绍, 可以写出该划分依据的数学表示式为:

KFM乙 f( t)dt 垲 仔
6 或 0郾 5(弧度) (2-30)

当满足式 (2-30) 时, 调频为窄带调频; 否则为宽带调频。
一般将窄带调频简记为 NBFM, 而宽带调频则记为 WBFM。

1郾 窄带频率调制 NBFM

根据频率调制信号的时域表达式及式 (2-30), 窄带调频信号的时域表达式为:

sFM( t) =Acos[棕c t + KFM乙 f( t)dt]
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= Af( t)·cos[KFM乙f( t)dt] - Asin棕c t·sin[KFM乙 f( t)dt] (2-31)

因为 KFM乙f( t)dt 垲 仔
6 或 0郾 5(弧度)

所以 cos[KFM乙 f( t)dt] 抑 1;sin[KFM乙 f( t)dt] 抑 KFM乙 f( t)dt
将其代入式 (2-31) 中, 可得:

sNBFM( t) = Acos棕c t - [AKFM乙 f( t)dt]sin棕c t (2-32)

设调制信号 f( t)为零均值信号, 其频谱为 F(棕), 对式 (2-32) 进行傅里叶变换, 可得

出窄带调频信号的频谱为:

SNBFM(棕) = 仔A[啄(棕 - 棕c) + 啄(棕 + 棕c)] +
AKFM

2
F(棕 - 棕c)
棕 - 棕c

-
F(棕 + 棕c)
棕 + 棕[ ]

c
(2-33)

若调制信号为单频信号, 即 f( t) = cos棕m ( t), 由式 (2-33) 可画出调频信号的频谱如

图 2郾 25 (c)。 其中图 (a)、 (b) 分别为调制信号 f(t)、 常规双边带调制信号 sAM(t)的频谱。

图 2郾 25摇 单频调制时的常规调幅和窄带调频信号频谱

图 2郾 25 中, 图 (b)、 图 (c) 非常相似, 这说明窄带单频调频信号和常规调幅信号的

频谱是比较接近的, 它们都含有 (棕c) 和 (棕c ±棕m) 频率分量, 且两种信号的带宽一样,
即 BAM = BNBFM = 2fm, 只是窄带调频信号中 (棕c +棕m) 分量与 (棕c -棕m) 分量是反相的, 即

图 (c) 中 (棕c+棕m) 频率分量的谱线是向下的。
由式 (2-33), 同样可以画出任意波形的窄带调频信号频谱, 且它们同样也和常规调幅

信号频谱相似, 也是窄带调频信号的频谱中 (棕c +棕m) 与 (棕c -棕m) 彼此反向, 带宽也为

BNBFM = 2fm ( fm 为调制信号的最高频率)。

2郾 宽带调频WBFM

当调频信号的瞬时相位偏移不满足前述窄带调频的条件式 (2-30) 时, 就称此频率调

制为宽带调频。
由于不满足条件式 (2-30), 式 (2-25) 不能简化为式 (2-32) 那样的形式。 对一般

信号的调频信号分析比较困难, 我们主要介绍单频信号调制下的宽带调频信号, 使读者由此

对宽带调频信号的基本性质有所理解和掌握。
·33·



对于单频信号进行调制生成的调频信号, 根据式 (2-25)、 式 (2-28), 利用三角公

式得:
sFM( t) = Acos(棕c t + 茁FMsin棕m t)摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇

= Acos棕c tcos(茁FMsin棕m t) - Asin棕c tsin(茁FMsin棕m t) (2-34)

其中, cos(茁FMsin棕m t) = J0(茁FM)+ 2鄱
¥

n = 1
J2n(茁FM)cos2n棕m t (2-35)

sin(茁FMsin棕m t) =2鄱
¥

n = 1
J2n-1(茁FM)sin(2n - 1)棕m t (2-36)

式中, Jn(茁FM)被称为第一类 n 阶贝塞尔函数, 它具有如下 3 个基本性质:
(1) J - n(茁FM) = ( - 1) nJn(茁FM) (2-37)

即: 当 n 为奇数时, J - n(茁FM) = - Jn(茁FM);
当 n 为偶数时, J - n(茁FM) = Jn(茁FM)。
(2) 当调频指数 茁FM很小时, 有:

J0(茁FM)抑1

J1(茁FM)抑
茁FM

2 (2-38)

Jn(茁FM)抑0,(n > 1)
(3) 对 茁FM的任意取值, 各阶贝塞尔函数的平方和恒为 1, 即:

鄱
¥

n = -¥

J2n(茁FM) 以 1 (2-39)

利用上述贝塞尔函数性质及式 (2-35)、 式 (2-36), 可将式 (2-34) 改写为:

sFM( t) = A鄱
¥

n = -¥

Jn(茁FM)cos(棕c + n棕m) t (2-40)

对式 (2-40) 进行傅里叶变换, 得出单频调制时宽带调频信号的频谱为:

SFM(棕) =仔A鄱Jn(茁FM)[啄(棕 - 棕c - n棕m) + 啄(棕 + 棕c + n棕m)] (2-41)

式 (2-41) 说明, 调频信号将生成无限多个频谱分量, 各分量都以 棕m 的间隔等距离地

以载频 棕c 为中心分布, 每个边频分量 (棕c + n棕m) 的幅度都正比于 Jn(茁FM)的值, 而载频分

量的幅度则正比于 J0(茁FM)。 由此可知, 调频信号的带宽应当为无穷大。 但通过贝塞尔函数

表, 我们发现, 随着 n 的增大, Jn(茁FM)的值迅速减小, 故调频产生的绝大部分高次边频分

量的幅度非常小, 完全可以忽略不计。 因此, 实际工程分析中, 都按照卡森公式来计算调频

信号的带宽:

BFM = 2(1 + 茁FM) fm = 2(驻fmax + fm) = 2驻fmax 1 + 1
茁

æ

è
ç

ö

ø
÷

FM
(2-42)

也就是说, 对于 n逸(茁FM + 2)次的边频分量, 可以忽略不计。
当 茁FM << 1, 即窄带调频时, 卡森公式可近似为: BFM = 2fm
当 茁FM >> 1 时, 卡森公式可近似为: BFM = 2茁FM fm = 2驻fmax

由贝塞尔函数的基本性质 (3) 可知, 调频信号的所有边频分量的功率之和加上载频分

量的功率将为常数。 可以证明, 这个常数值就是未调载波的功率
A2

2 。 也就是说, 由于调频信

号只改变载波的频率疏密程度, 而不改变其幅度, 故调频前后信号的总功率不变, 只是由调
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频前的信号功率全部分在载波上改为调频后分配在载频和各次边频分量上。
例 2郾 1摇 设一个由 10kHz 的单频信号调制的调频信号, 其最大频偏 2驻fmax为 40kHz, 试

画出该调频信号的频谱, 并求其载波分量以及前 5 次边频分量的功率之和。

解: 由已知条件求出调频指数为: BFM =
驻fmax

fm
= 40
10 = 4

查贝塞尔函数表可得:
J0(4) = - 0郾 4摇 摇 摇 J1(4) = - 0郾 07摇 摇 摇 J2(4) = 0郾 36
J3(4) = 0郾 43摇 摇 摇 J4(4) = 0郾 28摇 摇 摇 J5(4) = 0郾 13

根据式 (2-40), 可知载波分量的功率为:

S0 = A2

2 伊 J2
0(4) = 0郾 16 伊 A2

2 = A2

2 伊 16%

而前 5 次边频分量的功率之和为:

S5S = A2

2 伊 [J2
1(4) + J2

2(4) + J2
3(4) + J2

4(4) + J2
5(4)] 伊 2摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇

= A2

2 伊 [( - 0郾 07) 2 + 0郾 362 + 0郾 432 + 0郾 282 + 0郾 132] = 0郾 8294 伊 A2

2 = A2

2 伊 82郾 94%

上面的计算说明, 经过调频, 载波分量的功率下降, 其减少的功率就是分到各次边频上

的功率。 本例中只求了前 5 次边频分量的功率之和, 它们占总功率的 82郾 94% , 而载波分量

占 16% 。 两部分加起来占总功率的 98郾 94% , 即剩余的所有无限多个边频分量的功率之和仅

仅占总功率的 1郾 06% , 故完全可以忽略这些高次分量。 其频谱图如图 2郾 26 所示。 为简便,
只画出了正半轴频率部分的频谱, 负半轴频谱与此完全对称。 图中各谱线位置仅标( 依 n棕m)
值, 表示其频率为 (棕c 依 n棕m)。

图 2郾 26摇 调频信号的频谱分布图

从以上数学分析及图 2郾 26 和式 (2-41) 可以看出, 宽带调频的频谱由载频和无穷多个

边频组成, 这些边频都对称地分布在载频的两侧, 相邻两点间隔 棕m。 但同阶的边频分量虽

然对称分布于载频两侧, 且幅度相等, 但偶次边频幅度的符号相同, 而奇次边频相对于载频

的上、 下谱线幅度则符号相反, 即奇数阶下边频与其相应上边频互为反相。
调频信号的产生可以采用直接调频法和间接调频法两种。 直接调频就是用调制信号 f( t)

直接控制高频振荡器的元件参数 (一般是电感或者电容), 使其振荡频率随着 f( t)而变化。
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实际中最常用的变容二极管调频电路, 就是利用变容二极管的容量随外加电压变化而改变的

特性来改变输出振荡频率的。
直接调频线路简单, 调制的频偏可以做到很大, 但外界干扰因素也会引起振荡器的谐振

回路变化, 其振荡频率的稳定性较差, 必须有附加的稳频电路。
间接调频则是通过调相电路来产生调频信号的。 根据式 (2-25)、 式 (2-27) 可知,

若首先对调制信号 f( t)积分, 然后再对该积分信号调相, 其输出的就是调频信号, 如图

2郾 27 所示。 由于 f( t)不直接控制振荡器的振荡频率, 故其输出频率较稳定, 但频偏比较小,
即调频程度不够深, 一般都需要将该调频信号进行多次倍频后才能达到要求的调频指数

茁FM。 通常, 设初始调频指数为 茁FM, 则经过 n 次倍频后, 其调频指数将为 n茁FM。

图 2郾 27摇 间接调频法原理框图

调频信号的解调可以采用相干解调和非相干解调。 最简单的非相干解调就是鉴频。 鉴频器的

形式很多, 但它们的基本原理都是将微分器与包络检波器组合起来, 提取出调频信号中调制信号

f(t)的信息, 即使鉴频器输出正比于 KFMf(t), 其框图如图 2郾 28 所示。 图中, 输入调频信号为:

sFM( t) = Acos[棕c t + KFM乙f( t)dt]

图 2郾 28摇 调频信号的鉴频解调

经过微分器后输出为:

s忆FM( t) = - A[棕c + KFM f( t)]sin[棕c t + KFM乙f( t)dt] (2-43)

由于包络检波只提取信号的包络信息, 故经过滤波后, 电路输出为:
s0( t) = KdKFM f( t) (2-44)

其中, Kd 为检波以及滤波电路引起的系数变化, 这是一个常数, 表征鉴频器对信号鉴频的

影响或要求, 通常称之为鉴频灵敏度。
图 2郾 28 中带通滤波器以及限幅电路都用来降低包络检波电路对于信道干扰等引起的幅

度变化的响应灵敏度, 即提高鉴频器的抗干扰能力。
在实际调频通信系统中, 现在都采用集成锁相鉴频器, 它的性能要比分离元件的鉴频器

优越得多。 在通信接收机与 EM 收音机中被大量应用。
由于窄带调频信号可以被分解为如式 (2-32) 所示的同相分量与正交分量之和的形式,

故它的解调可以采取如线性调制信号那样的相干解调方式, 如图 2郾 29 所示。 图中, 带通滤

波器的输出信号为:

sNBFM( t) = Acos棕c t - [AKFM乙f( t)dt]sin棕c t

经过相乘器后, 有:

sp( t) = - 1
2 Asin2棕c t + [AKFM乙f( t)dt] sin2棕c t
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= - 1
2 Asin2棕c t +

AKFM

2 乙f( t)dt - AKFM

2 [乙f( t)dt]cos2棕c t (2-45)

图 2郾 29摇 窄带调频信号的相干解调

经过微分以及滤波以后, 其输出为:

s0( t) =
AKFM

2 f( t) (2-46)

明显地, 该解调方法只适用于窄带调频信号。

2郾 3郾 3摇 相位调制 (PM)

本节一开始就介绍了调相信号的波形以及时域表达式, 它的瞬时相位 兹( t)是调制信号

f( t)的线性函数, 即:
sPM( t) = Acos[棕c t + KPM f( t)]

和频率调制一样, 调相也有宽带调相和窄带调相之分。 它的划分依据是:

当 KPM f( t) max垲
仔
6 时,为窄带调相。 (2-47)

1郾 窄带调相 NBPM

和窄带调频相似, 利用条件式 (2-47) 可以得出窄带调相的表达式为:
SNBPM( t)抑Acos棕c t - AKPM f( t)sin棕c t (2-48)

与此相应的, 窄带调相的频谱为:

SNBPM(棕) = 仔A[啄(棕 - 棕c) + 啄(棕 + 棕c)] +
jAKFM

2 [F(棕 - 棕c) - F(棕 + 棕c)] (2-49)

由式 (2-49) 可知, 和窄带调频一样, 窄带调相信号的频谱也和常规双边带调制信号

频谱相似, 只是调相信号中调制信号的频谱在搬移到 依 棕c 时分别移相 依 90毅。

2郾 宽带调相WBPM

当调相信号不满足条件式 (2-47) 时, 就称之为宽带调相。 由于宽带调相信号分析复

杂, 我们只考虑调制信号为单频信号时的情况。 利用贝塞尔函数, 可以得到单频调相信号的

另一种表示形式为:

SPM( t) = A鄱
¥

n = -¥

Jn(茁FM)cos[(棕c + n棕m) t +
1
2 n仔] (2-50)

同样地, 可由式 (2-50) 得出单频调制时宽带调相信号的频谱为:

SPM(棕) = 仔A鄱Jn(茁FM)[e
jn仔
2 啄(棕 - 棕c - n棕m) + e - jn仔

2 啄(棕 + 棕c + n棕m)] (2-51)

可以看出, 调相信号的频谱和调频信号相似, 也包含有无限多个频率分量, 且都同样以

棕m 的间隔等距离地分布在载频 棕c 的两侧, 其幅度都和 Jn (茁PM)成正比, 随着 n 的增加,
Jn(茁PM)迅速减小。 因此, 虽然调相信号的带宽也应当为无穷大, 但它同样可以按照卡森公
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式来计算其带宽:
BPM = 2(1 + 茁PM) fm (2-52)

即一般只考虑到 (茁PM + 1) 次边频分量就足够了。

由于调相指数 茁PM = KPMAm, 而调频指数 茁KM =
KFMAm

棕m
, 所以, 当调制信号 f( t)的角频率

棕m 增大 (或减少) 时, 茁PM不变而 茁FM将随之减少 (或增大)。 故调相信号的带宽就要随

f( t)的 棕m 增加而增加, 但调频信号由于其 茁FM与 棕m 反向变化, 故调频信号的带宽随 棕m 的

变化而改变很小。 这就是调频比调相应用广泛的主要原因。

比较式 (2-25)、 式 (2-27) 可以发现, 如果令 g1( t) = 乙f( t)dt , 把 g1( t)作为调制信

号代入调相信号的表达式中, 得到的将是 g1 ( t)的调频信号。 同样地, 若令 g2 ( t) = df( t)
dt ,

再把 g2( t)作为调制信号代入调频信号表达式中, 则得到的是 g2( t)的调相信号。 因此可以

说, 调频和调相二者之间没有本质区别, 这是因为载波频率的任何改变都必然会导致其相位

的变化, 反之亦然。 所以, 和图 2郾 27 一样, 也可以利用频率调制电路来实现相位调制, 即

将 f( t)先进行微分, 再进行调频即可得到调相信号, 如图 2郾 30 所示。

图 2郾 30摇 由调频电路获得调相信号

尽管调频和调相关系密切, 但调频系统的性能优于调相系统。 故一般模拟调制中都采用

调频而非调相, 只是把调相电路作为产生调频信号的一种方法。
和调幅制相比, 角度调制的主要优点是抗干扰性能强, 且这一能力将随着传输带宽的增

大而增强。 因此, 在带宽条件允许的情况下, 人们可以通过增加已调信号带宽来换取接收机

输出信噪比的提高。 但显然的, 角度调制方式的设备比模拟调制复杂。
目前, 调频技术主要用于调频广播、 电视、 通信及遥控遥测等设备中, 而相位调制技术

则主要用于数字通信系统和产生间接调频。

2郾 4摇 模拟调制系统的抗噪声性能

既然模拟调制可以被分为线性调制和非线性调制, 下面首先分别介绍这两类调制的抗噪

声性能, 然后再进行综合比较。

2郾 4郾 1摇 线性调制系统的抗噪声性能

由于所有的线性调制都可以采用相干方式进行解调, 一般就以系统经相干解调后的输出

信噪比来衡量其抗噪能力。 线性调制系统相干解调框图如图 2郾 31 所示。
所有线性调制信号都可用下式统一表达为:

s( t) = sI( t)cos棕c t + sQ( t)sin棕c t (2-53)
称式 (2-53) 中第一、 二项分别为同相分量、 正交分量。 对抑制载波双边带调制信号, 有:
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图 2郾 31摇 线性调制系统相干解调模型

sI( t) = f( t);摇 摇 sQ( t) = 0 (2-54)
故

sDSB( t) = f( t)cos棕c t
而对单边带调制信号, 则有:

sI( t) = 1
2 f( t);摇 sQ( t) =芎 1

2 f摇 ^( t) (2-55)

故

sHSB( t) = 1
2 f( t)cos棕c t -

1
2 f摇 ^( t)sin棕c t (2-56)

sLSB( t) = 1
2 f( t)cos棕c t +

1
2 f摇 ^( t)sin棕c t (2-57)

对残留边带调制信号而言, 有:

sI( t) = 1
2 f( t);摇 sQ( t) =芎 1

2 f
摇 ~

( t) (2-58)

故

sHVSB( t) = 1
2 f( t)cos棕c t -

1
2 f

摇 ~
( t)sin棕c t (2-59)

sLVSB( t) = 1
2 f( t)cos棕c t +

1
2 f

摇 ~
( t)sin棕c t (2-60)

其中, f
摇 ~

( t)是调制信号通过残留边带滤波器以后的输出。
通常把输入的噪声视为各态历经的高斯白噪声信号, 它经过图中的窄带带通滤波器

(通带带宽远小于中心频率 棕0 的滤波器就是窄带滤波器) 以后, 其输出信号可表示为:

nI( t) = nI( t)cos棕0 t - nQ( t)sin棕0 t (2-61)

且有:
E[n2

I ( t)] = E[n2
I ( t)] = E[n2

Q( t)] = NI = n0B (2-62)
其中, Ni、 n0 分别为输入噪声信号的功率及单边功率谱密度;

B 是带通滤波器的通带带宽。
根据解调器框图 2郾 26, 可知:

sp( t) = [ sI( t) + nI( t)]·cos棕c t摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇
= sI( t)cos2棕c t + sQ( t)sin棕c tcos棕c t + nI( t)cos棕0 tcos棕c t - nQ( t)sin棕0 tcos棕c t

经过低通以后, 输出:

s0( t) + n0( t) = 1
2 sI( t) + 1

2 nI( t)cos(棕0 - 棕c) t -
1
2 nQ( t)sin(棕0 - 棕c) t (2-63)

当输入常规双边带调制信号 sAM( t)、 抑制载波的双边带调制信号 sDSB( t)时, 输入信号

·93·



功率与噪声功率分别为:

(Si) AM = 1
2 [A2 + f 2( t)];摇 摇 (Si) DSB = 1

2 f 2( t) (2-64)

(Ni) AM = n0WAM = 2n0W;摇 (Ni) DSB = n0WDSB = 2n0W (2-65)
式中, W 为调制信号的带宽。
则 sAM( t)、sDSB( t)的解调输入信噪比为:

(Si / Ni) AM = A2 + f 2( t)
4n0W

;摇 摇 (Si / Ni) DSB = f 2( t)
4n0W

(2-66)

由于双边带调制信号解调时, 其带通滤波器的中心频率 棕0 就是载波频率 棕c, 故

s0( t) = 1
2 sI( t) = 1

2 f( t);摇 摇 n0( t) = 1
2 nI( t) (2-67)

所以摇 摇

S0 = 1
4 f 2( t);摇 N0 = 1

4 n2
I ( t) = 1

4 Ni =
1
2 n0W (2-68)

故双边带调制的输出信噪比为:

(S0 / N0) = f 2( t)
2n0W

(2-69)

单边带信号的解调分析与此类似, 只是其中带通滤波器的中心频率不再与载波频率重

合, 而是存在式 (2-70) 所示的关系, 且上边带时 棕0 > 棕c, 下边带时则正好相反。
|棕0 - 棕c | = 仔W (2-70)

代入式 (2-63), 可得:

(Si) SSB = 1
4 f 2( t);摇 摇 摇 (Ni) SSB = n0W (2-71)

(S0) SSB = 1
16f

2( t);(N0) SSB = 1
4

1
2 n2

I ( t) + 1
2 n2

Q( t[ ]) = 1
4 Ni =

1
4 n0W (2-72)

故

(Si / Ni) SSB = f 2( t)
4n0W

;摇 摇 (S0 / N0) SSB = f 2( t)
4n0W

(2-73)

残留边带调制的抗噪声性能分析更为复杂一些, 我们不再要求。

2郾 4郾 2摇 非线性调制系统的抗噪声性能

由于前述调相信号在频带利用方面的缺点, 实际系统中一般采用调频方式。 因此, 对于

非线性系统的抗噪声性能分析, 我们主要分析调频信号采用非相干解调时的性能。 根据前面

关于非相干解调的介绍, 可以推得如下结果:

(Si) FM = 1
2 A2 (2-74)

(Ni) FM = n0BFM (2-75)
故非相干解调的输入信噪比为:

(Si / Ni) FM = A2

2n0BFM
(2-76)
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其相应的输出信噪比为:

(S0 / N0) FM = 3 驻fmax

f
æ

è
ç

ö

ø
÷

m
· f 2( t)

f( t) 2
max

· A2

2n0 fm
(2-77)

其中, fm、 f 2( t)、 f( t) 2
max分别为调制信号最高频率、 方均值和最大幅度值平方。

当调制信号为单频信号时, 相应的输出信噪比为:

(S0 / N0) FM = 3
2 茁2

FM·
A2

2n0BFM
·

BFM

fm
= 3茁2

FM·(茁FM + 1)·
Si

Ni
(2-78)

从式 (2-78) 可以看出, 调频系统的解调输出信噪比较高, 其输出信噪比和输入信噪

比之比和调频指数 茁FM的立方近似成比例。 显然, 茁FM越高, 输出信噪比越大, 系统的信噪比

改善也就越好。 和前面线性调制系统相比, 调频系统的抗噪声性能要好得多, 尤其是宽带调

频系统。 但同时我们也应该看到, 这种性能的改善是以带宽为代价的。 线性调制系统的带宽

最大仅为调制信号最大频率的 2 倍, 而调频信号的带宽则是最高频率的 2(茁FM + 1)倍。 当

茁FM垌1 时, BFM垌BAM或 BDSB, 更不用说单边带或残留边带信号了。 下面通过一个例题来说

明这个问题。
例 2郾 2摇 若信道引入的加性高斯白噪声功率谱密度为 n0 = 0郾 5 伊 10 - 12W/ Hz, 路径衰耗

60dB, 输入单频调制信号的频率为 20kHz, 输出信噪比为 50dB。 试比较分别采用抑制载波

的双边带调制和频率调制 (调频指数为 10) 时, 发送端的最小发送载波功率。
解: 两种调制情况下, 已调信号带宽分别为:

BDSB = 2fm = 40kHz,摇 摇 BFM = 2(茁FM + 1) fm = 440kHz
常规双边带调制时, 由前面的分析结果可得:

(S0 / N0) DSB = f 2( t)
2n0BDSB

= 1
4 · A2

n0·BDSB
= 1

4 · A2

0郾 5 伊 10 - 12 伊 2 伊 104 = 105

考虑路径衰耗, 采用抑制载波的双边带调制时, 发送端最小载波发射功率为:
1
2 A2 伊 106 = 103W =1000W

调频方式时:

(Si / Ni) FM = A2

2n0BFM
= A2

44 伊 108

(S0 / N0) FM = 3茁2
FM·(茁FM + 1)·

Si

Ni
= 3300 伊 A2

44 伊 108 = 0郾 75A2 伊 1010 = 105

考虑路径衰耗, 调频方式下, 发送端的最小载波发送功率为:
1
2 A2 伊 106 = 2

3 伊 10 - 5 伊 106 = 6郾 67W

显然, 调频系统的发射功率远低于单边带调制系统, 这是用带宽换取的。

本 章 小 结

本章通过对几种具体调制方式的介绍和分析, 讲述了模拟调制的基本原理和性能。 通常按照调制前、
后信号频谱之间是否存在线性关系来将模拟调制分为线性调制和非线性调制两大类。 其中, 常规双边带调
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制 AM、 抑制载波的双边带调制 DSB、 单边带调制 SSB 和残留边带调制 VSB 属于线性调制, 而频率调制和

相位调制则都是非线性调制。 总的来说, 线性调制系统频带利用率较高, 但抗干扰能力较差; 非线性系统

则正好与此相反。
为了使读者更好地熟悉、 掌握各种调制方式的性能, 表 2郾 1 列出了各系统在调制信号为单频信号时的

基本特点及公式。

表 2郾 1摇 各系统在调制信号为单频信号时的基本特点及公式

调 制 方 式 信 号 带 宽 调制后信号 解 调 方 式 输出信噪比 应摇 摇 用

AM 2fm [A + f( t)]cos棕c t
1郾 包络检波
2郾 相干解调

A2
m

4n0BAM

(相干解调时)
很少

DSB 2fm f( t)cos棕c t 相干解调
A2

m

4n0BDSB
短波无线通信

SSB fm
1
2 f( t)cos棕c t芎

1
2 f摇 ^( t)sin棕c t 相干解调

A2
m

8n0BSSB
民用收音机

VSB fm < B < 2fm 1
2 f( t)cos棕c t芎

1
2 f

摇 ~( t)sin棕c t 相干解调 电视通信

FM 2fm(1 + 茁FM) Acos[棕c t + KFM乙f( t)dt]
1郾 非相干解调即鉴频

2郾 相干解调
(对 NBFM 信号)

3A2

4n0 fm
茁2
FM

超短波通信、
微波接力通信、

卫星通信

PM 2fm(1 + 茁PM) Acos[棕c t + KPM f( t)]
1郾 非相干解调
2郾 相干解调

极少

从抗噪声能力的角度出发, 调频系统性能最好, 单边带系统和抑制载波的双边带系统次之, 常规双边

带调制信号由于绝大部分功率分配在载波功率上, 其抗噪声性能最差。 调频系统的调频指数 茁FM越大, 其

抗噪声性能越好, 但传输信号所需的带宽也越宽, 常用于高质量要求的远距离通信系统如微波接力、 卫星

通信系统以及调频广播系统中。 单边带调制系统由于传输带宽最窄, 且解调输出信噪比较高, 被广泛用于

短波无线电通信系统中。 虽然 AM 信号的抗噪声性能最差, 但该调制系统线路特别简单, 现在仍在民用收

音机系统中使用。

习摇 题摇 2

一、 填空题

2郾 1摇 模拟信号基带传输以 (摇 摇 ) 的形式在通信线路上直接传输, 如公共交换电话网 PSTN 的用户接

入网; 模拟信号频带传输将基带信号经过调制, 以 (摇 摇 ) 的形式在信道中进行传输, 其典型系统如卫星

中继通信、 调频广播等; 模拟信号数字传输将模拟的基带信号通过 (摇 摇 ) 转换, 以 (摇 摇 ) 的形式在信

道中进行传输, 在接收端则通过 (摇 摇 ) 转换, 还原输出模拟信号。
2郾 2摇 幅度调制就是调制信号 uW( t)改变载波信号 uc( t)的 ( 摇 摇 ), 即利用 uc ( t)的 ( 摇 摇 ) 来传送

uW( t)的信息。
2郾 3摇 线性调制就是将基带信号的频谱沿频率轴线做 ( 摇 摇 ) 的过程, 其已调信号的频谱结构和基带

信号的频谱结构 (摇 摇 )。 根据已调信号频谱与调制信号频谱之间的不同线性关系, 可以得到 ( 摇 摇 )、
(摇 摇 )、 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ) 等不同的调制种类。

2郾 4摇 对于调制信号为正弦信号的常规双边带调制, 其效率最高为 ( 摇 摇 ), 当调制信号为 ( 摇 摇 )
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时, 常规双边带调制效率最高为 (摇 摇 )。 因此, 常规双边带调制 AM 的最大缺点就是 ( 摇 摇 ), 其功率的

大部分都消耗在 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ) 上, 这是极为浪费的。
2郾 5摇 由于 AM 信号的包络具有 (摇 摇 ) 的形状, 它的解调可采用 (摇 摇 ), 即用非线性器件和滤波器

分离提取出调制信号的 (摇 摇 ), 获得所需的信息。 该方法也常被称为 (摇 摇 )。
2郾 6摇 残留边带调制简记为 ( 摇 摇 ), 它不像单边带那样对不传送的边带进行 ( 摇 摇 ), 而是使它

(摇 摇 ), 从而使需要被抑制的边带信号在已调信号中保留了 (摇 摇 )。
2郾 7摇 单边带调制分 (摇 摇 ) 调制和 (摇 摇 ) 调制两种, 一般用符号标记为 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 )。
2郾 8摇 根据调制信号 f( t)控制的是载波的角频率还是相位, 可将角调制分为 ( 摇 摇 ) 调制 FM 和

(摇 摇 )调制 PM。 在角调制中, 已调信号的频谱和调制信号频谱之间不再保持 ( 摇 摇 ) 关系, 出现许多

(摇 摇 ) 分量。 因此, 也称角调制为 (摇 摇 )。
2郾 9摇 调频信号的波形疏密程度和调制信号 f( t)完全一致, 当 f( t)取 (摇 摇 ) 时, SFM( t)频率最高, 即

此时 (摇 摇 ) 最大; 当 f( t)取 (摇 摇 ) 时, SFM( t)频率最低, 此时频偏达到 ( 摇 摇 )。 调相信号的波形疏

密程度和调制信号 f( t)有 (摇 摇 ) 的偏差, 这是因为 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ) 之间是一个微分、 积分的关系。
2郾 10摇 调频信号将生成无限多个频谱分量, 各分量都以 (摇 摇 ) 的间隔等距离地以 ( 摇 摇 ) 为中心分

布, 每个边频分量的幅度都正比于 (摇 摇 ) 的值, 而载频分量的幅度则正比于 ( 摇 摇 )。 由此可知, 调频

信号的带宽应当为无穷大, 在一般工程中, 都按照卡森公式来计算调频信号的带宽, 即对于 (摇 摇 ) 次的

边频分量, 可以忽略不记。
2郾 11摇 由贝塞尔函数的基本性质 (3) 可知, 调频信号的所有 ( 摇 摇 ) 的功率之和加上 ( 摇 摇 ) 的功

率将等于 (摇 摇 )。 这是由于调频信号只改变载波的 (摇 摇 ), 而不改变其 ( 摇 摇 ), 故调频前后信号的总

功率 (摇 摇 )。
2郾 12摇 单频调制时宽带调相信号的频谱包含有 ( 摇 摇 ) 个频率分量, 都以 棕m的间隔等距离地分布在

(摇 摇 ) 的两侧, 其幅度随着 n 的增加 ( 摇 摇 )。 因此, 按照卡森公式, 其带宽为 ( 摇 摇 )。 当调制信号

f( t)的角频率 棕m增大时, 调相指数 茁PM (摇 摇 ) 而调频指数 茁FM将 ( 摇 摇 )。 故调相信号的带宽要随 f ( t)
的 棕m增加而 (摇 摇 ), 但调频信号带宽随 棕m的变化而 (摇 摇 )。 因此, 调频比调相应用 (摇 摇 )。

2郾 13摇 调频系统的解调输出信噪比较高, 其输出信噪比和输入信噪比之比和 ( 摇 摇 ) 的立方近似成比

例。 但是, 这种性能改善是以 ( 摇 摇 ) 为代价的, 线性调制系统的带宽最大仅为调制信号最大频率的

(摇 摇 )倍, 而调频信号的带宽则是最高频率的 (摇 摇 ) 倍。
2郾 14摇 在相干解调时, DSB 系统的增益 G = 摇 摇 摇 摇 摇 摇 , SSB 系统 G = 摇 摇 摇 摇 摇 摇 , AM 系统在单

音频调制时 Gmax = 摇 摇 摇 摇 摇 摇 。
2郾 15摇 在信噪比低到一定程度时, 调频解调器会产生摇 摇 摇 摇 摇 摇 , 输出信噪比急剧下降。
2郾 16摇 若调幅信号 Sm( t) = 0郾 2cos2仔 伊 104 t + 0郾 2cos2仔 伊 1郾 4 伊 104t, 则该调幅信号属 (摇 摇 ) 调制, 其

调制信号的频率为 (摇 摇 )

二、 单选题

2郾 17摇 根据已调信号的频谱结构和未调制前信号频谱之间的关系, 可把调制分为线性调制和 ( 摇 摇 )
调制两种。

摇 A郾 幅度摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 频率摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 相位摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 非线性

2郾 18摇 AM 调制中, 当调幅指数 ma =
Am

A 取值为 (摇 摇 ) 时, 已调信号包络将严重失真, 使接收端检波

后不能再恢复出原来的调制信号波形, 即发生所谓的过量调幅。
A郾 (0, 1) 摇 摇 B郾 [0 ~ 1] 摇 摇 C郾 [1, 肄 ] 摇 摇 摇 D郾 (1, 肄 )

2郾 19摇 AM 信号的频谱就是将调制信号的频谱幅度减小一半后, 分别搬移到以载波角频率 棕c 为中心的

(摇 摇 ) 处, 并在其上再各自叠加一个强度为 (摇 摇 ) 的冲击分量。
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A郾 依 棕c / 2摇 摇 B郾 依 棕c 摇 摇 C郾 依 2棕c 摇 摇 摇 D郾 依 4棕c

E郾 仔A / 4 摇 摇 F郾 仔A / 2 摇 G郾 仔A摇 摇 摇 摇 H郾 2仔A
2郾 20摇 抑制载波双边带调制信号的频谱就是将调制信号的频谱幅度减小一半后, 分别搬移到以载波角

频率 棕c 为中心的 (摇 摇 ) 处, 并在其上再各自叠加一个强度为 (摇 摇 ) 的冲击分量。
A郾 依 棕c / 2摇 摇 摇 B郾 依 棕c 摇 摇 C郾 依 2棕c 摇 摇 摇 D郾 依 4棕c

E郾 仔A / 4 摇 摇 F郾 仔A / 2 摇 G郾 仔A摇 摇 摇 摇 H郾 0
2郾 21摇 仅利用一个边带传输信息的调制方式就是 (摇 摇 ), 简称 SSB。

A郾 单边带调制摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 双边带调制摇 摇 摇
C郾 残留边带调制摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 抑制载波双边带调制

2郾 22摇 残留边带信号的解调也采用相干解调法, 但必须保证滤波器的截止特性使传输边带在载频附近

被抑制的部分由抑制边带的残留部分进行精确补偿, 即其滤波器的传递函数必须具有 ( 摇 摇 ) 特性, 即满

足条件 (摇 摇 ), 接收端才能不失真地恢复原始调制信号。
A郾 对称摇 摇 B郾 互补摇 摇 摇 C郾 互补对称摇 摇 摇 D郾 相同的

E郾 HVSB(棕 - 2棕c) + HVSB(棕 + 2棕c) =常数摇 摇
F郾 HVSB(棕 - 棕c) + HVSB(棕 + 棕c) =常数

G郾 HVSB(棕 - 棕c) 伊 HVSB(棕 + 棕c) =常数

H郾 HVSB(棕 - n棕c) + HVSB(棕 + n棕c) =常数

2郾 23摇 单频信号的窄带调频信号和常规调幅信号的频谱十分相像, 它们都含有 棕c和 棕c + 棕m频率分量,
且两种信号的带宽一样。 唯一的不同之处是 (摇 摇 )。

A郾 常规调幅信号频谱中 (棕c + 棕m) 频率分量的谱线向下

B郾 窄带调频信号频谱中 (棕c + 棕m) 频率分量的谱线向下

C郾 窄带调频信号中 (棕c + 棕m) 分量与 (棕c-棕m) 分量都是负的

D郾 常规调幅信号中 (棕c + 棕m) 分量与 (棕c-棕m) 分量是彼此反相的

2郾 24摇 划分宽带调相和窄带调相的依据是 (摇 摇 )。

A郾 当 KPM f( t) max <
仔
6 时, 为窄带调相摇 B郾 当 KPM f( t) max垲

仔
6 时, 为宽带调相

C郾 当 KPM f( t) max垲
仔
6 时, 为窄带调相摇 D郾 当 KPM f( t) max >

仔
6 时, 为窄带调相

2郾 25摇 单频调制时宽带调相信号的频谱包含有无限多个频率分量, 都以 棕m 的间隔等距离地分布在载

频 棕c 的两侧, 其幅度都和 (摇 摇 ) 成正比。
A郾 J0(茁PM)摇 摇 摇 B郾 J1(茁PM)摇 摇 摇 C郾 J2(茁PM) D郾 Jn(茁PM)

2郾 26摇 将单频信号 f( t) (摇 摇 ), 即可得到调相信号。
A郾 先微分, 再调幅摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 先调幅, 再微分

C郾 先积分, 再调频摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 先微分, 再调频

2郾 27摇 在下列各调制方式中, 抗噪声能力从强到弱依次是 (摇 摇 )。
A郾 调频、 常规双边带调制、 单边带系统和抑制载波的双边带调制

B郾 调频、 单边带系统和抑制载波的双边带调制、 常规双边带调制

C郾 双边带调制调制、 单边带系统和抑制载波的双边带调制、 调频

D郾 单边带系统和抑制载波的双边带调制、 常规双边带调制调制、 调频

三、 多选题

2郾 28摇 按照通信系统可分为基带和频带传输系统的规则, 现有的模拟信号传输系统可分为(摇 摇 )等。
A郾 模拟信号基带传输摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 模拟信号频带传输

C郾 模拟信号数字传输摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 数字信号模拟传输
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2郾 29摇 调制就是使高频信号的某个参数如 (摇 摇 ) 随基带信号发生相应变化, 解调则是在接收端将调

制信号还原成基带信号的过程。 调制系统具有如下 (摇 摇 ) 功能或特点。
A郾 时间摇 摇 摇 摇 B郾 频率摇 摇 摇 摇 C郾 幅度摇 摇 摇 摇 摇 D郾 相位

E郾 对信号进行频谱搬移, 使之适合信道传输的要求

F郾 把基带信号调制到较高的频率, 使天线容易辐射

G郾 有利于实现信道复用, 加快系统传输信号的速度

H郾 减小噪声和干扰的影响, 提高系统传输的可靠性

2郾 30摇 在下列几种调制方式中, 属于频率调制的是 (摇 摇 ), 属于相位调制的是 (摇 摇 )。
A郾 调频 (FM) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 调相 (PM) 摇 摇 摇 摇 摇
C郾 脉冲位置调制 (PPM) 摇 摇 摇 摇 D郾 脉冲频率调制 (PFM) 摇
E郾 振幅键控 (ASK) 摇 摇 摇 摇 摇 F郾 脉冲振幅调制 (PAM)
G郾 频率键控 (FSK) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 H郾 相位键控 (PSK)

2郾 31摇 单边带调制由于只采用一个边带进行调制, 和双边带调制相比, 具有 (摇 摇 ) 的特点。
A郾 节省传输频带, 提高频带利用率摇 B郾 较强的抗选择性衰落能力

C郾 电路实现较难摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 较弱的抗选择性衰落能力

2郾 32摇 低频信号的调制过程中, 残留边带调制由于 (摇 摇 ) 特性而成为含有大量低频成分信号的首选

调制方式。
A郾 滤波器制作比双边带容易摇 摇 摇 摇 B郾 滤波器制作比单边带容易

C郾 频带利用率较高摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 频带利用率最高

2郾 33摇 划分窄带调频和宽带调频的依据为 (摇 摇 )。

A郾 若瞬时相位偏移远小于 0郾 5 或 仔
2 , 则为窄带调频

B郾 当 KFM乙f( t)dt 垲0郾 5 时为窄带调频

C郾 若瞬时相位偏移远小于 0郾 5 或 仔
2 , 则为宽带调频

D郾 当 KFM乙f( t)dt 垲0郾 5 时为宽带调频

2郾 34摇 n 阶贝塞尔函数具有如下 (摇 摇 ) 等基本性质。
A郾 J - n(茁FM) = ( - 1) 2n + 1 Jn(茁FM)摇 B郾 J - n(茁FM) = ( - 1) nJn(茁FM)
C郾 当调频指数 茁FM很小时, J0(茁FM)抑1; Jn(茁FM)抑0, (n > 1)

D郾 各阶贝塞尔函数的平方和恒为 1, 即 鄱
¥

n = -¥

J2n(茁FM) = 1

2郾 35摇 调频系统由于优良的抗噪声性能和较高的带宽要求, 常用于高质量要求的远距离通信系统如

(摇 摇 ) 中。
A郾 微波接力摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 卫星通信系统

C郾 调频广播系统摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 民用收音机系统

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

2郾 36摇 ( 摇 摇 ) 按照携带信息的高频载波的种类, 调制可以分为模拟调制和数字调制两种。
2郾 37摇 ( 摇 摇 ) 频率调制利用载波信号 uc ( t)的频率变化来传送调制信号 u赘 ( t)的信息, 如调频

(FM)、 脉冲位置调制 (PPM) 等。
2郾 38摇 ( 摇 摇 ) 常规双边带调制用信号 f( t)叠加一个直流分量后去控制载波 uc( t)的振幅, 使已调信

号的包络按照 f( t)的规律线性变化, 简记为 AM。
2郾 39摇 ( 摇 摇 ) 常规双边带调制 AM 当叠加的直流分量 A 和调制信号 f( t)之间满足 A + f( t)逸0 时, 已
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调信号的包络形状将和调制信号不一致, 即发生失真。
2郾 40摇 ( 摇 摇 ) AM 信号的解调通常有包络检波法和相干解调法两种。
2郾 41摇 ( 摇 摇 ) 抑制载波双边带调制 DSB 信号的包络已经不再具有调制信号 f( t)的形状, 故不能再采

用包络检波法对其进行解调, 但可使用相干解调方式解调。
2郾 42摇 ( 摇 摇 ) 电视图像信号都采用残留边带调制, 其载频和下边带信号全部传送出去, 而上边带信

号则只传不低于 0郾 75MHz 的高频信号部分。
2郾 43摇 ( 摇 摇 ) 单频信号的窄带调频信号和常规调幅信号的频谱完全一样, 都含有 棕c和 棕c±棕m频率分

量, 且两种信号的带宽都一样, 所以存在关系 BAM = BNBFM = 2fm。
2郾 44摇 ( 摇 摇 ) 严格来说, 调频信号的带宽为无穷大。 但随着 n 的增大, Jn(茁FM)的值迅速减小, 故绝

大部分高次边频分量均可被忽略。
2郾 45摇 ( 摇 摇 ) 宽带调频的频谱由载频和无穷多个边频组成。 各同阶边频分量虽然对称分布于载频两

侧, 且幅度相等, 但偶次边频幅度的符号相同, 而奇次边频相对于载频的上、 下谱线幅度则符号相反。
2郾 46摇 ( 摇 摇 ) 调频信号的产生可以采用直接调频法和间接调频法两种。
2郾 47摇 ( 摇 摇 ) 窄带调相信号的频谱也和常规双边带调制信号频谱相似, 只是频谱在搬移到 依 棕c 时分

别移相了 依 90毅。
2郾 48摇 ( 摇 摇 ) 和调幅制相比, 角度调制的主要优点是电路实现简单, 缺点是占用频带较宽。

五、 分析与计算题

2郾 49摇 设已调信号为 s( t) = (2 + cos100仔t)cos 106仔t(V), 试画出该信号的频谱及其经过包络检波后的

输出波形。
2郾 50摇 若有某非线性器件的输入输出关系为 s0 ( t) = 2si ( t) + s2i ( t)。 当其输入为常规双边带调制信号

si( t) = (1 + cos100仔t)cos20000仔t 时, 相应的输出信号 s0(t)中有哪些频率分量?
2郾 51摇 对调制信号 s1( t) = (1 + cos棕m t)cos棕c t、s2 ( t) = cos棕m tcos棕c t 都采用相干解调方式, 若接收端产

生的本地载波信号与发送的载波信号有 驻椎 的相位差, 试分析它对解调结果的影响。
2郾 52摇 画出对单频信号 f( t) = cos500仔t 进行上边带调制的框图以及已调信号的频谱, 并写出该已调信

号的时域表达式。
2郾 53摇 用 10kHz 的单频正弦信号对 1MHz 的载波进行调制, 峰值频偏为 2kHz, 试求:
(1) 该调频信号的带宽;
(2) 若调制信号的幅度加倍, 再求该调频信号的带宽;
(3) 若调制信号的频率加倍, 再求该调频信号的带宽。
2郾 54摇 幅度为 1V、 频率为 10MHz 载波受到幅度为 1V、 频率为 100Hz 的正弦信号调制, 最大频偏为

500Hz。 问调制信号的幅度和频率各变为 2V、 1000Hz 时, 新调频信号的带宽为多少? 写出两个调频信号的

时域表达式。
2郾 55摇 有受 1kHz 正弦信号调制的信号为 100cos(cos棕c t + 50cos棕m t), 试求该信号分别为调频信号和调

相信号时, 调制信号的角频率增加为原来的 2 倍、 1
2 倍时的调频指数及带宽。

2郾 56摇 用正弦信号 s( t) = 2cos2000仔t 进行了三种不同的角调制, 若已调信号的带宽分别为 2、 80 和

100kHz, 它们各是什么角调制?
2郾 57摇 设信道中加性噪声的单边功率谱密度为 0郾 5 伊 10 - 9W/ Hz, 路径衰耗为 60dB, 调制信号是频率为

10kHz 的正弦信号。 若希望解调输出信噪比为 40dB, 试求下列情况下的最小发送功率。
(1) 抑制载波的双边带调制, 相干解调。
(2) 单边带调制, 相干解调。
(3) 调频, 最大频偏 10kHz, 用鉴频器解调。
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2郾 58摇 已知一个单频调制的调频信号, 其载波未调制时在 100赘 电阻上的输出功率为 100W, 发射机的

频偏从 0 开始逐渐加大, 直到第一边频分量幅度为 0。 试求:
(1) 载频分量的功率。
(2) 所有边频分量的功率之和。
(3) 若载频频率为 10MHz, 写出该调频信号的时域表达式。
2郾 59摇 用一个频率为 fm 的正弦信号分别进行常规双边带调制和频率调制, 若两个未调载波的功率相

等, 调频信号频偏为调幅信号带宽的 5 倍, 且两种信号在离载频 依 fm 处的边频分量幅度相等。 试求调频信

号的调频指数以及调幅信号的调幅指数。
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第 3 章摇 数字基带调制与传输

摇 摇 内容提要

介绍数字通信系统中常用的单极性归零 / 非归零码、 双极性归零 / 非归零码、 差分码、
AMI 码和 HDB3码等二元、 三元基带数字信号; 指出模拟信号数字化的基本方法———PCM 脉

冲编码调制, 详细介绍其抽样、 量化及编码三个过程, 并对差分脉冲编码调制 (DPCM) 和

增量调制 (驻M) 进行原理介绍。 提出数字基带传输过程中的常见问题, 分析基带系统模

型、 理想低通系统、 滚降滤波器、 无码间干扰的滤波器系统特性以及信道均衡技术和部分响

应技术, 还给出眼图的概念。

3郾 1摇 数字基带信号的码型及其功率谱

一般而言, 未经调制的数字信息代码所对应的电脉冲信号都是从低频甚至直流开始的,
所以一般把它们叫做数字基带信号。 由于基带信号直流或低频成分丰富、 提取同步信息不便

以及易产生码间串扰等, 基带信号一般不能在普通信道中传输。 但在某些有线信道中, 尤其

是近距离情况下, 数字基带信号可以不经过调制直接传输, 这就是数字信号的基带传输, 而

这个传输系统就是基带传输系统。
既然基带信号是数字信息的电脉冲表示, 对同一组数字信息而言, 它显然可以根据不同

选择得出不同形式的对应基带信号, 其频谱结构也将因此不同。 所以, 基带传输系统首先面

临的问题就是信号形式的选择, 包括确定码元的脉冲波形及码元序列的格式即码型, 使其适

合给定信道传输特性的频谱结构。
数字信息的电脉冲表示过程也称码型变换。 长距离有线传输数字信号时, 其高频分量的

衰减将随着距离的增加而增加, 且信道中常有的隔直电容和耦合变压器会对传输频带的高频

和低频部分造成额外衰减。 故为使基带信号在传输过程中获得优良的传输性能, 一般都要对

原始基带信号进行适当的码型变换, 使其适应信道传输特性的要求。
根据一般信道的特点, 选择传输码的码型时, 主要应考虑以下几点:
(1) 码型中低频和高频频率的分量应尽量少, 尤其频谱中不能含有直流分量。
(2) 码型中应包含定时信息: 不能有长串的连 0 码或连 1 码, 否则将难以从接收的码元

中提取其中包含的同步定时信息。
(3) 码型变换设备必须简单而且可靠。
(4) 码型具有一定的检错能力: 若传输的码型有一定规律, 接收端就可以按照这一规律

进行检测, 并从这一规律是否被破坏来判断接收的信码正确与否。
(5) 码型变换应与信源的统计特性无关。
数字基带信号的传输码型很多, 根据各种基带信号中每个码元可以选取的幅度取值, 可
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以将它划分为二元码、 三元码和多元码。 下面我们分别给予介绍。

3郾 1郾 1摇 二元码

最简单的二元码基带信号波形为矩形, 只有两种幅度电平取值, 分别对应于二进制代码

的 “1冶 和 “0冶。 常见的二元码有如下几种, 它们的波形如图 3郾 1 所示。

图 3郾 1摇 几种常见的二元码波形

1. 单极性非归零码

单极性非归零码简称单极性码如图 3郾 1 (a) 所示, 其中 “1冶 和 “0冶 分别对应正电压

和零电位 (或负电压和零电位), 整个码元期间电平保持不变。 这是一种最简单的传输码,
但其性能较差, 只适于极短距离的传输, 故很少采用。 其主要缺点表现为:

(1) 含有直流成分, 而一般有线信道低频传输特性比较差, 故信号零频率附近的分量很

难传送出去。
(2) 接收波形的振幅和宽度容易受信道衰减等多种因素变化的影响, 使判决电平不能稳

定在最佳电平值上而导致抗噪声性能差。
(3) 不能直接提取同步信号。
(4) 传输时需要信道的一端接地, 故不能用两根线均不接地的电缆等传输线来传输。

2. 双极性非归零码

双极性非归零码简称双极性码如图 3郾 1 (b) 所示, 该码用正电平和负电平分别表示 1
和 0, 在整个码元期间电平保持不变。 由于双极性非归零码无直流成分, 可以在电缆等无接

地的传输线上传输, 因此得到了较多的应用, 但仍然存在不能直接从信号中提取同步信号和
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信码 0、 1 不等概率出现时仍有直流成分的缺点。

3. 单极性归零码

单极性归零码如图 3郾 1 (c) 所示, 常记做 RZ 码。 该码在发送 1 时仅在整个码元期间 T
内只持续一段时间 子 的高电平, 其余时间内则返回到零电平; 发送 0 时就直接用零电平表

示。 称高电平持续时间和整个码元周期之比
子
T 为占空比, 通常使用半占空码, 即其

子
T

= 50% 。
单极性归零码除仍有单极性码的一般缺点外, 具有可以直接提取位定时信号的优点, 是

其他码型在提取位定时信号时通常需要采用的一种过渡码型, 即对于采用了其他适合信道传

输但不能直接提取同步信号码型的系统而言, 可以先变换为单极性归零码后再提取同步

信号。

4. 双极性归零码

双极性归零码如图 3郾 1 (d) 所示, 用正极性的归零码和负极性的归零码分别表示 1 和

0。 这种码兼有双极性和归零的特点。 虽然它的幅度取值存在三种电平, 但因它是用脉冲的

正、 负极性来表示 0、 1 两种信码的, 因此通常仍把它归入二元码一类。
其他还有许多二元码如数字双相码、 传号反转码、 密勒码等, 我们在此不再多做介绍,

有兴趣的读者可自行查阅有关书籍。 以上讲述的四种是最简单的二元码, 它们的功率谱中含

有丰富的低频乃至直流分量如图 3郾 2 所示, 故不适于有交流耦合的传输信道。 当信息中出现

长连 1 或长连 0 码时, 非归零码将呈现出连续的固定电平波形而无电平跃变, 也就不含定时

信息。 单极性归零码在出现连续 0 码时也存在同样的问题。 由于这四种码的信息 1 和 0 分别

独立地对应于某个传输电平, 其相邻信号之间取值彼此独立, 不存在任何相互制约, 这种不

相关性使这些基带信号不具备检错能力。 因此, 这四种码一般只用于机内和近距离的传输。
图 3郾 2 所示是典型的矩形波的功率谱。 其分布似花瓣状, 第一个过零点之内的花瓣最

大, 称为主瓣, 其余的称为旁瓣。 主瓣内集中了信号的绝大部分功率, 所以主瓣的宽度可以

作为信号的近似带宽, 通常称为谱零点带宽。

图 3郾 2摇 常用二元码的功率谱

3郾 1郾 2摇 差分码

在差分码中, 1、 0 分别用相邻码元电平是否发生跳变来表示。 若用相邻电平发生跳变

来表示码元 1, 则称之为传号差分码, 记做 NRZ (M) 码。 这是因为电报通信中, 常把 “1冶
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称为传号, 而把 “0冶 称为空号。 反之, 若用相邻电平发生跳变来表示码元 0, 就叫做空号

差分码, 记为 NRZ(S)码。 图 3郾 1 中的图 (e) 和 (f) 分别画出传号差分码和空号差分码。
虽然差分码未能解决前面几种二元码所存在的全部问题, 但由于它用电平的变化而非电

平的大小来传输信息, 即它的信码 1、 0 与电平之间不存在绝对的对应关系, 它可以解决相

位键控同步解调时因接收端本地载波相位倒置而引起的信息 1、 0 倒换问题, 即相位模糊现

象, 故差分码得到广泛应用。 由于差分码中的电平仅具有相对意义, 因而又称之为相对码。

3郾 1郾 3摇 非归零单极性码的功率谱

前面主要介绍了几种典型的数字基带信号的时域波形, 这对于信号传输的研究来说是不

够的, 还需要了解数字基带信号的频域特性, 才能真正掌握各种基带信号的特点。
数字基带信号是随机的脉冲序列, 收信者事先是不可能知道会接收到什么信息的。 由于

随机信号不能用确定的时间函数表示, 也没有确定的频谱函数, 所以只能用功率谱来描述它

的频域特性。
对于随机脉冲序列, 理论上必须首先求出随机序列的自相关函数, 然后才能求出功率谱

表达式。 这一计算过程比较复杂, 通常采用一种比较简单的方法来求一些简单码型的功率谱

表达式。
设二进制随机序列中 1 码的基本波形为 g1 ( t), 0 码的基本波形为 g2 ( t), Ts 为码元宽

度。 在前后码元统计独立的条件下, 设 g1 ( t) 出现的概率为 P, 则 g2 ( t) 出现的概率为

(1 - P), 该随机过程可以表示为:

g( t) = 鄱
¥

n = -¥

gn( t) (3-1)

式中,

gn( t) =
g1( t - nTs),出现概率为:P摇 摇 摇 摇
g2( t - nTs),出现概率为:(1 - P{ )

(3-2)

对于任意的随机信号 g( t), 都可以将其分解为两部分: 一部分为稳态分量 a( t), 另一

部分为随机变化的分量 u( t), 即:
g( t) = a( t) + u( t) (3-3)

可以求出 a( t)的功率谱为:

Pa( f) = an
2啄( f - nfs) = 1

T2
s
鄱

¥

n = -¥

PG1(nfs) + (1 - P)G2(nfs)
2
啄( f - nfs) (3-4)

u( t)的功率谱为:

Pu( f) = lim
T寅¥

E{ UT( f) 2}
T = lim

T寅¥

(2N + 1)P(1 - P) G1( f) - G2( f) 2

(2N + 1)Ts

= 1
Ts
P(1 - P) G1( f) - G2( f) 2 (3-5)

故 g( t)的功率谱应为 Pa( f)和 Pu( f)两者之和, 即:

P( f) = 1
T2

s
鄱

¥

n = -¥

PG1(nfs) + (1 - P)G2(nfs)
2
啄( f - nfs)

+ 1
Ts
P(1 - P) G1( f) - G2( f) 2 (3-6)
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由式 (3-6) 可以看出, 二进制随机脉冲序列的功率谱包含连续谱 Pu( f)和离散谱Pa( f)
两部分。 其中, 连续谱是由于 g1( t)和 g2( t)不完全相同使得 G1( f)屹G2( f)而形成的, 所以

它总是存在的。 但离散谱却不一定存在, 它与 g1( t)和 g2( t)的波形及出现的概率有关。 离

散谱是否存在是至关重要的, 因为它关系着能否从脉冲序列中直接提取位定时信号。 如果做

不到这一点, 则必须设法改变基带信号波形, 以便于得到位定时信号。 当二进制信息 1 和 0

等概率出现, 即 P = 1
2 时, 式 (3-6) 可简化为:

P( f) = 1
4Ts

G1( f) - G2( f) 2 + 1
4T2

s
鄱

¥

n = -¥

G1(nfs) + G2(nfs) 2啄( f - nfs) (3-7)

设信码 0、 1 等概率出现, 单个 1 码的波形是幅度为 A 的矩形脉冲, 时域波形如图 3郾 3
所示, 则非归零单极性码的功率谱可按如下过程求得。

图 3郾 3摇 非归零单极性码的波形

设二元码表达式为:

gn( t) =
g1( t - nTs)
g2( t - nTs

{ )

, an = 1

, an = 0
(3-8)

设单个 1 码的波形为 g1( t), 单个 0 码的波形为 g2( t)。 由已知条件可知, g2( t) = 0, 所

以 G2( f) = 0, 而 g1( t)为矩形脉冲。 设 g( t)为幅度为 1 的矩形脉冲, 则:
g1( t) = Ag( t) (3-9)
G1( f) = AG( f) (3-10)

代入式 (3-7) 可得功率谱表达式为:

P( f) = 1
4Ts

AG( f) 2 + 1
4T2

s
鄱

¥

n = -¥

AG(nfs) 2啄( f - nfs) (3-11)

其离散谱是否存在, 取决于频谱函数 G( f)在 f = nfs 的取值。 G( f)的表达式为:

G( f) = TsSa
仔f
f

æ

è
ç

ö

ø
÷

s
(3-12)

当 f = nfs 时, G(nfs)有以下几种取值情况:
(1) n = 0 时, G(nfs) = TsSa(n仔)屹0, 因此离散谱中有直流分量。
(2) n 取不为零的整数时, G( nfs) = TsSa( n仔) = 0, 离散谱均为零。 其中, n = 1 时,

G( fs) = TsSa(仔) = 0, 故位定时分量为 0。
综上分析, 该非归零单极性码的功率谱可表示为:

P( f) =
A2Ts

4 Sa2 仔f
f( )
s

+ A2

4 鄱
¥

n = -¥

Sa2(n仔)啄( f - nfs)

=
A2Ts

4 Sa2 仔f
f( )
s

+ A2

4 啄( f) (3-13)
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进一步分析该表达式可知, 功率谱的第一个过零点在 f = fs 处。 因此, 单极性不归零码的谱

零点带宽为:
Bs = fs (3-14)

3郾 1郾 4摇 非归零双极性码的功率谱

设 0, 1 等概率出现, 单个 1 码的波形是幅度为 A 的矩形脉冲, 单个 0 码的波形是幅度

为-A 的矩形脉冲, 时域波形如图 3郾 4 所示, 则该非归零双极性码的功率谱可用如下方式

求得。

图 3郾 4摇 双极性非归零码的波形

设二元码的表达式为:

gn( t) =
g1( t - nTs),an = 1
g2( t - nTs),an

{ = 0

再设单个 1 码的波形为 g1( t), 单个 0 码的波形为 g2( t), g( t)为幅度为 1 的矩形脉冲。
由已知条件可得:

g1( t) = Ag( t),G1( f) = AG( f)
g2( t) = - Ag( t),G2( f) = - AG( f)

故

G1( f) = - G2( f),G1(nf) = - G2(nf)
将以上关系式代入式 (3-7) 可得该双极性非归零码的功率谱表达式为:

P( f) = 1
4Ts

| 2AG( f) | 2 (3-15)

而 G( f)为:

G( f) = TsSa
仔f
f

æ

è
ç

ö

ø
÷

s
(3-16)

所以

P( f) = A2TsSa2 仔f
f

æ

è
ç

ö

ø
÷

s
(3-17)

由此可以看出, 其频谱中没有离散分量, 功率谱中的第一个过零点在 f = fs 处, 因此, 双极

性不归零码的谱零点带宽为:
Bs = fs

3郾 1郾 5摇 伪三元码及其功率谱

三元码指的是用信号幅度的三种取值 ( + A, 0, -A) 或 ( + 1, 0, -1) 来表示二进制
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信码的。 这种表示方法通常不是由二进制转换到三进制, 而是某种特定的取代关系, 所以三

元码又称准三元码或伪三元码。 三元码的种类很多, 被广泛地用做脉冲编码调制的线路传输

码型, 下面介绍几种常见的三元码。

1. 传号交替反转码 AMI 码

传号交替反转码常记做 AMI 码。 在 AMI 码中, 二进制码元 0 用 0 电平表示, 二进制码

元 1 则交替地用 + 1 和-1 的半占空归零码表示, 如图 3郾 5 (a) 所示。
AMI 码的功率谱如图 3郾 6 所示, 显然, 该功率谱无直流分量, 低频分量也较小, 能量主

要集中在频率为
1
2 码速处。 位定时频率分量虽然为 0, 但只要将其基带信号经全波整流变为

单极性归零码, 便可从中提取位定时信号。 利用传号交替反转规则, 在接收端如果发现有破

坏该规则的脉冲时, 就可知道传输过程中出现了错误, 因此该编码规则可用做宏观监视之

用。 AMI 码是目前最常用的传输码型之一。
当信息中出现长连 0 码时, 由于 AMI 码中长时间不出现电平跳变, 将会出现难以提取

定时信息的问题。 实际上工程中在使用 AMI 码时还有一些相关规定, 以弥补它在定时提取

方面的不足。

2. HDB3码

为了保持 AMI 码的优点而克服其缺点, 人们提出了许多改进 AMI 码的方法, HDB3码就

是其中富有代表性的一种, 如图 3郾 5 (b) 所示。

图 3郾 5摇 伪三元码波形

HDB3码的全称是三阶高密度双极性码。 它的编码原理是: 先把二进制码变换成 AMI
码, 然后去检查 AMI 码的连 0 串情况, 当没有 4 个以上连 0 码时, 该 AMI 码就是 HDB3码;
当出现了 4 个以上的连 0 码时, 则将每 4 个连 0 码组成的一小段中的第 4 个 0 变换成与其前

一个非 0 符号 ( + 1 或-1) 同极性的符号。 显然, 这样做会破坏 AMI 码中的极性交替反转

规律。 通常把这个符号叫做 “破坏点冶, 记为 + V 或-V (取 + 1 时用 + V 表示, 取 - 1 时则

用-V 表示)。 为了使附加了破坏点符号后的码元序列仍然具有极性交替反转码无直流分量

的特性, 必须使得相邻两个破坏点所取的符号极性也交替反转, 但是这一要求只有当相邻两

个 V 符号之间有奇数个非 0 符号时方能得到保证; 当其间有偶数个非 0 符号时, 则就得不到

保证了, 这时可使该小段的第一个 0 变换成 + B 或-B, B 符号的极性与前一非 0 符号的相

反, 并让后面的非 0 符号从 V 开始再交替变化则可满足该要求。 具体地, 可以将 HDB3码的
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编码规则与过程表述为如下步骤与规则:
(1) 连 0 码替代———将 4 个连 “0冶 信息码用取代节 “000V冶 或 “B00V冶 代替:

两个相邻 “V冶 码中有奇数个 “1冶 码时, 取代节为 “000V冶;
两个相邻 “V冶 码中有偶数个 “1冶 码时, 取代节为 “B00V冶;

(2) 其余的信息 “0冶 码仍为 “0冶 码;
(3) 添加极性———“V冶 码的极性与相邻前一个非零码的极性相同;

“1、 B冶 码的极性与相邻前一个非零码的极性相反。
如, 二进制信息 100001000011000011 的 HDB3 码为:

二进制码: 1 0 0 0 0 1 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 1 1

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

虽然 HDB3码的编码规则比较复杂, 但其译码却比较简单。 从上述编码过程可以看出,
每一个破坏点 V 总是与前一个非 0 符号同极性 (包括 B 在内), 因此接收端可以很容易地从

收到的符号序列中找到破坏点 V, 同时也就可以得知该 V 符号及其前面的 3 个符号必然都是

0, 从而恢复出 4 个连 0 码, 再将所有-1 都变成 + 1 后便得到原二进制码。

图 3郾 6摇 AMI 码和 HDB3码的功率谱

HDB3码的特点是显而易见的, 它除了保持 AMI
码的优点之外, 还增加了使连 0 串减少到最多 3 个

的优点, 解决了 AMI 码遇到连 0 串不能提取定时信

号的问题。 HDB3 码是 CCITT 推荐使用的基带码之

一。 AMI 码和 HDB3码的功率谱如图 3郾 6 所示。
生成 HDB3 码的原理框图如图 3郾 7 所示, 类似

地, 接收端对 HDB3 进行解码同样需先将双极性

HDB3 码变换成代表正、 负极性的两路信号, 再进

行解码, 如图 3郾 8 所示。

图 3郾 7摇 HDB3 编码原理框图

图 3郾 8摇 HDB3 解码原理框图

3郾 2摇 脉冲编码调制 (PCM)

脉冲编码调制 (PCM) 是由法国工程师 Alec Reeres 1937 年提出的, 这是一种将模拟信

号变换成数字信号的编码方式。 PCM 在光纤通信、 数字微波通信及卫星通信中都得到了广
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泛的应用。
PCM 过程主要包括抽样、 量化和编码三个步骤。 抽样把在时间上连续模拟信号转换成

时间上离散而幅度上连续的抽样信号; 量化则把幅度上连续的抽样信号转换成幅度上离散的

量化信号; 编码则是把时间和幅度都已离散的量化信号用二进制码组表示。 例如, 电话信号

的一个 PCM 码组是由 8 位二进制码组组成的, 一个码组表示一个量化后的样值。
从调制的观点来看, PCM 就是以模拟信号为调制信号, 对二进制脉冲序列进行载波调

制, 从而改变脉冲序列中各个码元的取值。 所以, 通常也把 PCM 叫做脉冲编码调制, 简称

脉码调制。

3郾 2郾 1摇 抽样和抽样定理

将时间上连续的模拟信号变为时间上离散的抽样值的过程就是抽样。 抽样定理则主要讨

论能否由离散的抽样值序列重新恢复为原始模拟信号的问题, 这是所有模拟信号数字化的理

论基础。

1. 低通型信号抽样定理

低通型信号的抽样定理是: 一个频带限制在(0,fH)内的连续信号 x( t), 如果抽样频率 fs
大于或等于 2fH, 则 x( t)可以被所得到的抽样值完全确定。 也就是说, 可以由抽样值序列

{x(nTs)}无失真地重建原始信号 x( t)。
由抽样定理可知, 当被抽样信号的最高频率为 fH 时, 每秒钟内抽样点的数目将等于或

大于 2fH 个, 这意味着对于信号中的最高频率分量至少在一个周期内要对它取两个样值。 如

果这个条件不能得到满足, 则接收端还原该信号时必然出现信号的失真。 由于该定理由奈奎

斯特 (Nyquist) 提出并证明, 我们就把满足抽样定理的最低抽样频率称为奈奎斯特

(Nyquist) 频率。 一般语音信号的频率在 (300 ~ 3400Hz) 的范围内, 可以把它看做是频带

(0 ~ 3400Hz) 的低通型信号, 则该信号的抽样频率为 2 伊 3400 = 6800Hz (工程上一般取为

8000Hz)。
设 x( t) 为一个频带限制在(0,fH)内的低通信号, 抽样脉冲序列是一个周期性冲击函数

啄T( t), 则抽样信号可看成是 x( t)和 啄T( t)相乘的结果, 如图 3郾 9 所示。

图 3郾 9摇 抽样信号的形成过程

抽样信号可表示为:
xs( t) = x( t) 啄T( t)

其相应的频谱关系为:

XS(棕) = X(棕)*啄T(棕) = 1
T 鄱

¥

n = - ¥
X(棕 - 2n棕H)

(3-18)
数学运算和实验都已经证明, 此时接收端可通

过截止频率为 fH 的低通滤波器来恢复原信号,
如图 3郾 10 所示。

2. 带通型信号的抽样定理

实际上通信中我们遇到更多的信号是带通信号, 这种信号的带宽 B 远小于其中心频率。
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摇 摇 若带通信号的上截止频率为 fH, 下截止频率为 fL, 此时并不一定需要抽样频率达到 2fH
或更高。 只要此时的抽样频率 fs 满足:

fs = 2B 1 + Mæ

è
ç

ö

ø
÷

N
则接收端就可以完全无失真地恢复出原始信号, 这就是带通信号的抽样定理。

上式中, B = fH - fL; M =
fH
B - N; N 为不超过

fH
B的最大正整数。 由于 0臆M <1, 带通信

号的抽样频率在 (2 ~ 4)B 内。 由上式画出的曲线如图 3郾 11 所示。

图 3郾 10摇 抽样与恢复

摇 摇 摇 摇

图 3郾 11摇 带通型信号抽样定理

由图 3郾 11 可以看出, 当 fH、 fL 为带宽 B 的整数倍时, 带通型信号的抽样频率为:
fs = 2B

3. 自然抽样

在第 2 章中讨论的调制技术是采用正弦信号作为载波来进行的, 事实上, 除了正弦信号

外, 在时间上离散的脉冲序列同样可以用做载波。 这种调制是用基带信号去改变脉冲序列的

某些参数来完成的, 这就是本章所要讲述的脉冲调制。 通常, 根据基带信号改变脉冲序列信

号的参数 (幅度、 宽度、 时间位置) 的不同, 可把脉冲调制分为脉幅调制 (PAM)、 脉宽调

制 (PDM) 和脉位调制 (PPM) 等, 其中脉幅调制 PAM 是基础。
前面介绍的抽样过程中使用的抽样脉冲序列是理想的冲击脉冲序列 啄T( t), 故这种抽样

被称为理想抽样。 由于不可能产生冲击脉冲序列, 所以实际抽样中所使用的抽样脉冲是具有

一定持续时间的窄脉冲。 与此相应, 由这样的抽样脉冲形成的抽样信号将在脉冲持续期间内

在其顶部呈现出某种形状。 根据该顶部呈现的不同形状, 可以把实际抽样分为自然抽样和平

顶抽样两种。
自然抽样是指抽样脉冲期间抽样信号的顶部保持原来被抽样的模拟信号的变化规律, 也

称之为曲顶抽样, 其实现方式很简单, 直接用窄脉冲序列与模拟信号相乘即可。
设抽样脉冲 c( t)是周期性的矩形脉冲序列, 则输入模拟信号 x( t)与 c( t)相乘就输出自

然抽样信号 xc( t)。 若 x( t)的频谱为 X(棕), c( t)的频谱为 C(棕), xc( t)的频谱为 XC(棕),
则有:

xc( t) = x( t)c( t)
XC(棕) = X(棕)﹡ C(棕)

自然抽样过程的波形及其所对应的频谱如图 3郾 12 所示。 从图中可以看出, 接收端只需
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使用相应的低通滤波器, 便可从抽样信号中无失真地恢复出原始信号。

4. 平顶抽样

自然抽样虽然很容易实现, 但其抽样信号在抽样期间的输出幅度值随输入信号的变换而

变化, 这将使得编码无法完成。 因为每个编码都和一个固定的抽样值对应, 所以一次抽样期

间内只能有一个抽样值用于编码, 也就是说, 用于编码的抽样值必须是恒定不变的。 为此人

们研制出另一种抽样电路, 它可以在抽样期间内使输出的抽样信号幅度保持不变, 这就是平

顶抽样或瞬时抽样。 在实际抽样过程中, 平顶抽样是先通过窄脉冲序列完成自然抽样后, 再

利用脉冲形成电路来实现的。

图 3郾 12摇 自然抽样

理论上平顶抽样可分解为如下两步来进行: 第一, 理想抽样; 第二, 用一个冲击响应为

矩形的网络对抽样值进行幅度值保持 (即脉冲形成电路), 其电路框图如图 3郾 13 所示。 平

顶抽样信号如图 3郾 14 所示。

图 3郾 13摇 平顶抽样的产生原理

摇 摇 摇 摇 摇 摇

图 3郾 14摇 平顶抽样信号

设抽样脉冲为冲击序列 啄T( t), 模拟输入信号 x( t)与 啄T ( t)相乘便得到理想抽样信号

xs( t), xs( t)通过脉冲形成电路后将得到平顶抽样信号 xh ( t)。 设 x( t)的频谱为 X(棕),
啄T( t)的频谱为 啄T(棕), xs( t)的频谱为 XS(棕), xh( t)的频谱为 XH(棕), 脉冲形成电路的网

络函数为 H(棕), 则有:
XH(棕) = XS(棕)H(棕)

利用式 (3-18) 的结果, 上式可写为:
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XH(棕) = 1
T H(棕) 鄱

肄

n = -肄
X(棕 - 2n棕H) = 1

T 鄱
肄

n = -肄
H(棕)X(棕 - 2n棕H) (3-19)

由式 (3-19) 可以看出, 平顶抽样 PAM 信号的频谱 XH(棕)是由 H(棕)加权后的周期性

重复的频谱 X(棕)所组成。 因此, 不能直接用低通滤波器从 XH(棕)中滤出所需的基带信号,
因为这时 H(棕)不是常系数, 而是角频率 棕 的函数。

为了从该平顶抽样信号中恢复出原始基带信号 x( t), 可采用如图 3郾 15 所示的框图。

图 3郾 15摇 平顶抽样时 PAM 信号的恢复

从式 (3-19) 看出, 不能直接使用低通滤波

器滤出所需信号是因为 X(棕)受到了 H(棕)的加

权。 如果我们在接收端低通滤波器之前用特性为

1
H(棕)的网络对此加以修正, 则低通滤波器的输入

信号频谱变成为:

XS(棕) = 1
H(棕)XH(棕) = 1

T 鄱
肄

n = -肄
X(棕 - 2n棕H)

此时, 通过低通滤波器便能无失真地恢复原始信号了。

3郾 2郾 2摇 量化

模拟信号 x(t)经抽样后得到的样值序列{x(nTs)}在时间上是离散的, 但在幅度上的取值

却是连续的, 即{x(nTs)}可以有无限多种取值。 这种样值无法用有限位数的数字信号来表示,
因为 n 位数字信号最多能表示M =2n 种样值。 因此, 编码之前还必须对抽样所得的样值序列

{x(nTs)}做进一步处理, 使其成为在幅度上也只有有限种取值的离散样值。 这个对抽样

信号的幅度进行离散化处理的过程就是量化, 完成量化过程的器件就叫做量化器。
量化的过程可用图 3郾 16 所示的方框图表示。 输入 x 是连续取值的模拟量, 量化器输出

y, y 有 L 种取值, y 是量化器对 x 进行量化的结果, 可表示为:
y = Q(x)

图 3郾 16摇 量化的过程

当输入信号的幅度落在 xK 和 xK + 1之间时, 量化器的输出为 yK, 表示为:
y = Q{xK臆x < xK + 1},摇 摇 摇 K = 1,2,3,…,L (3-20)

一般把 yK 称为量化电平或重建电平, xK 为分层电平, 分层电平之间的间隔就叫做量化间隔

驻K, 显然有:
驻K = xK + 1 - xK

驻K也叫做量阶或阶距。 量化间隔相等时的量化就称为均匀量化, 否则就是非均匀量化。
量化器输出和输入之间的关系称为量化特性, 采用量化特性曲线可形象地表示出量化特

·95·



性。 一个理想的线性系统其输出 -输入特性是一条直线, 而量化器的输出 -输入特性则是阶

梯形曲线。 相邻两个阶梯面之间的距离为阶距。 均匀量化器由于阶距相等, 其特性曲线呈等

间距跳跃的形式, 如图 3郾 17 所示。 而非均匀量化器的特性曲线则是不等间距地跳跃的。 根

据各阶梯面的位置, 特性曲线又可分为中升型和中平型。

图 3郾 17摇 均匀量化特性和量化误差

量化器的输入是连续值, 输出是量化值, 输入和输出之间必然存在着误差, 这是由于量

化过程本身所引起的, 所以叫量化误差。 定义量化误差 q 为量化器输入信号与输出信号的幅

度值之差, 即:
q = x - y = x - Q(x) (3-21)

q 的规律由 x 的取值规律决定。 对于确定的输入信号, q 是一个确定的 x 的函数。 但如果输

入信号 x 是随机信号, 则 q 就是一个随机变量。 量化误差的存在对信号的解调会产生负面影

响, 相当于一种干扰, 所以通常又把量化误差称为量化噪声。 量化噪声的平均功率就是它的

均方误差。 设输入信号 x 的幅度概率密度为 px(x), 则量化噪声平均功率为:

滓2
q = E [x - Q(x)] 2 = 乙肄

-肄
[x - Q(x)] 2px(x)dx = 鄱

L

K = 1
乙xK+1
xK

(x - yK) 2px(x)dx (3-22)

其中, L 为量化间隔数。
根据式 (3-22) 可以推出, 设 V 表示量化器的最大可输出量化电平。 当输入信号的幅

度不超过量化器的允许输入值时, 即量化器不过载时的量化噪声功率为:

滓2
q = 1

12 乙
V

-V
驻2

K(x)px(x)dx (3-23)

反之, 量化器输入过载时的量化噪声功率为:

滓2
qo = 2 乙肄

V
(x - V) 2px(x)dx (3-24)

量化形成的总量化噪声功率 Nq 应为不过载噪声和过载噪声功率之和, 即:
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Nq = 滓2
q + 滓2

qo (3-25)

1郾 均匀量化

均匀量化器的量化特性是一条等阶距的阶梯型曲线, 如图 3郾 17 所示。
设量化器的量化范围( - V, + V), 量化间隔数为 L, 则量化间隔 驻K为:

驻K = V - ( - V)
L = 2V

L (3-26)

代入式 (3-23), 则得到均匀量化条件下的不过载噪声功率为:

滓2
q =

驻2
K

12 = V2

3L2 (3-27)

由式 (3-27) 可知, 均匀量化器不过载量化噪声功率与信号的统计特性无关, 而只与

量化间隔有关, 其输出噪声功率随着量化级数 L 的增加而呈平方比下降, 随着量化范围 V 的

增加而呈平方比增大。 因此, 只要量化器不过载, 增大量化级数 L 则一定可以降低输出

噪声。
均匀量化的主要缺点是: 只要确定了量化器, 则无论抽样值大小如何, 其量化噪声的平

均功率值都是固定不变的。 因此, 当信号 x( t)较小时, 输出信噪比就很低, 即弱信号的量

化信噪比就可能无法达到额定要求而对还原解调产生较大的影响。 通常把满足信噪比要求的

输入信号的取值范围定义为动态范围。 如果能找到一种量化特性, 对小信号用小阶距量化以

减小量化噪声功率来提高信噪比; 而对大信号用大阶距量化, 此时虽然噪声功率有所增加,
但由于信号功率大, 故仍然能保持信噪比在额定值以上, 这样, 就能在较宽的信号动态范围

内满足对信噪比的要求, 这就是使用非均匀量化的原因。
对均匀量化的量化电平用 n 位二进制数码来表示, 就得到其相应的数字编码信号, 通常

称为 n 位线性 PCM 编码信号。 由于 n 位数码最多可以有 2n 种组合, 所以 n 与量化间隔数 L
的关系为:

n = log2L
例 3郾 1摇 对频率范围为 30 ~ 300Hz 的模拟信号进行线性 PCM 编码。 (1) 求最低抽样频

率 fs。 (2) 若量化电平数 L = 64, 求 PCM 信号的信息速率 Rb。
解: (1) 由模拟信号的频率范围可知, 该信号应作为低通信号处理。 故其最低抽样频

率为:
fs = 2 伊 fH = 2 伊 300 = 600Hz

(2) 由量化电平数 L 可求出其编码位数 n, 即:
n = log2L = log264 = 6

说明每次抽样的值将被编成 6 位二进制数码, 故该 PCM 信号的信息速率 Rb 为:
Rb = nfs = 6 伊 600 = 3600bit / s

2郾 非均匀量化

量化间隔不相等的量化就是非均匀量化, 它是根据信号的不同区间来确定量化间隔

的。 对于信号取值小的区间, 其量化间隔相应也小; 反之则量化间隔也大。 从理论分析

的角度, 非均匀量化可以认为是先对信号进行非线性变换, 然后再进行均匀量化的结果,
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如图 3郾 18 所示。 对输入信号先进行一次非线性变换 z = f ( x), 然后再对 z 进行均匀量化

及编码。 在接收端, 解码后得到的量化电平则必须要进行一次逆变换 f - 1 ( x), 才能恢复

出原始信号。

图 3郾 18摇 非均匀量化

由于 f(x)和 f - 1(x)分别具有把信号幅度范围压缩与扩张的作用, 所以常把 z = f(x)的变

换过程称为压缩, 其逆变换 f - 1(x)则叫做扩张。 图 3郾 19 为非线性压缩特性的示意图。 该压

缩特性是一条曲线, 虽然 z 信号采用均匀量化间隔 驻, 由于其对应的输入信号有非均匀量化

间隔 驻K(x), 这就等效于对输入信号进行了非均匀量化。

图 3郾 19摇 非线性压缩特性的示意图

在通常使用的压缩器中, 大多采用对数式压缩,
即 z = lnx。 基于对语音信号的大量数据统计和研究,
国际电话电报咨询委员会 (CCITT) 建议采用两种压

缩特性, 它们都是具有对数特性且通过原点呈中心对

称的曲线, 这就是 滋 压缩律和 A 压缩律。 美国、 日本

等国家采用 滋 压缩律, 我国和欧洲各国均采用 A 压缩

律。 对于这两种压缩律的曲线, 为了简化图形, 通常

只画出第一象限的图形。
(1) A 压缩律对数压缩特性。 令量化器的满载电

压为归一化值±1, 相当于将输入信号 xi 对量化器最大

量化电平 V 进行了归一化处理, 即信号的归一化值为:

x =
xi

V
A 压缩律对数压缩特性定义为:

f(x) =

Ax
1 + lnA,0臆x臆1

A
1 + lnAx
1 + lnA , 1

A 臆x臆

ì

î

í

ï
ï

ïï 1
(3-28)

式中, A 为压缩系数, A = 1 时无压缩, A 愈大压缩效果愈明显。

由式 (3-28) 可知, 在 0臆x臆1
A 的范围内, f(x)是线性函数, 对应一段直线, 也就是

相当于均匀量化特性; 在
1
A 臆x臆1 的范围内, f(x)是对数函数, 对应一段对数曲线。 A 压

缩律对数压缩的特性曲线如图 3郾 20 (a) 所示, 在国际标准中取 A = 87郾 6。
(2) 滋 压缩律对数压缩特性。 滋 压缩律对数压缩特性定义为:

f(x) = ln(1 + 滋x)
ln(1 + 滋) (3-29)

式中, 滋 为压缩系数, 滋 = 0 时无压缩, 滋 愈大压缩效果愈明显, 对改善小信号的性能有利,
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其特性曲线如图 3郾 20 (b) 所示。 一般当 滋 = 100 时, 压缩器的效果就比较理想了。 在国际

标准中取 滋 = 255。

图 3郾 20摇 对数压缩特性

下面以 滋 压缩律为例来说明压缩律特性对小信号量化信噪比的改善程度。 从 滋 压缩律

特性曲线可以看出, 虽然它的纵坐标是均匀分级的, 但由于对数函数的性能, 反映到输入信

号 x 就是非均匀量化了, 即信号越小时量化间隔 驻K (x) 越小, 信号越大时其相应的量化间

隔也越大, 这和均匀量化中量化间隔固定不变完全不同了。 虽然 f(x)为对数曲线, 但是当

量化级数划分较多时, 每个量化级所对应的压缩特性曲线很短, 完全可以被近似看做为直

线, 所以有:
驻f(x)
驻x = df(x)

dx = f摇忆(x) (3-30)

对前面 滋 压缩律对数压缩特性式 (3-29) 求导可得:

f摇忆(x) = df(x)
dx = 滋

(1 + 滋x)ln(1 + 滋)
又由式 (3-30), 有:

驻x = 1
f摇忆(x)驻f(x)

因此, 采用 滋 压缩律对数压缩特性的量化误差为:
驻x
2 = 1

f摇忆(x)
驻f(x)

2 = 驻f(x)
2 ·(1 + 滋x)ln(1 + 滋)

滋

当 滋 > 1 时, 驻f(x)
2 与 f摇忆(x)的比值就是压缩后量化级精度提高的倍数, 也就是非均匀量

化对均匀量化的信噪比改善程度。 若用符号 Q 表示信噪比的改善程度, 当以分贝为单位

时, 有:

[Q] dB = 20lg 驻f(x)
驻

æ

è
ç

ö

ø
÷

x = 20lg df(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x
取 滋 = 100 时,

淤 对小信号 x寅0 的情况下, 有:
df(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x x寅0
= 滋
(1 + 滋x)ln(1 + 滋) x寅0

= 滋
ln(1 + 滋) = 100

4郾 62
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这时, 量化信噪比的改善程度为:

[Q] dB = 20lg df(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x = 26郾 7dB

于 在大信号时, 若 x = 1, 那么:
df(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x x寅1
= 滋
(1 + 滋x)ln(1 + 滋) x寅1

= 100
(1 + 100)ln(1 + 100) = 1

4郾 67
则此时量化信噪比的改善程度为:

[Q] dB = 20lg df(x)
d

æ

è
ç

ö

ø
÷

x = - 13郾 3dB

即大信号时质量损失约 13dB。 根据以上关系计算得到的量化信噪比改善程度与输入电平的

关系如图 3郾 21 所示。

图 3郾 21摇 有无压缩的比较曲线

由图 3郾 21 可见, 无压缩时, 信噪比随输

入信号的减小迅速呈直线趋势下降; 有压缩

时, 虽然大信号时的信噪比低于无压缩时,
但整个信噪比随输入信号的下降明显缓慢。
若要求量化器输出信噪比大于 26dB, 那么,
对于 滋 = 0 即无压缩的情况, 输入信号必须大

于 - 18dB; 而对于 滋 = 100, 输入信号只要大

于 - 36dB 即可。 可见, 采用压缩量化器提高

了小信号的信噪比, 虽然大信号时信噪比有

所损失, 但由于大信号的信号功率比较大而

对其影响不大, 从而扩大了输入信号的动态范围。
(3) 对数压缩特性的折线近似。 早期的 A 压缩律和 滋 压缩律压缩特性是用非线性模拟

电路来实现的, 其精度和稳定性都受到很大的限制。 后来采用折线段来代替匀滑曲线, 使电

路可用数字技术实现, 尤其近年来又制成了大规模的数字集成电路, 其质量和可靠性都得到

了保证。
采用折线法逼近 A 压缩律和 滋 压缩律已成为国际通用标准。 A 压缩律压缩特性采用 13

折线近似, 该折线是一个奇对称的图形, 如图 3郾 22 所示, 图中只画出了输入信号为正时的

情形。 输入信号幅度的归一化范围为(0,1), 将其不均匀地划分为 8 个区间, 每个区间的长

度按照
1
2 倍的关系递减。 其划分方法是: 取 1 的

1
2 为

1
2 , 取

1
2 的

1
2 为

1
4 , 依此类推, 直到取

1
64的

1
2 得到

1
128。 输出信号幅度的归一化范围(0,1)则均匀地分成 8 个区间, 每个区间的长

度为
1
8 。 图中输入信号和输出信号按照同一顺序构成的 8 个区间对应有 8 个线段, 加上负方

向的 8 段共 16 个线段, 将此 16 个线段相连便得到一条折线。 正负方向的第一、 第二两段因

斜率相同而合成为同一个线段, 因此 16 个线段实际上是 13 段折线, 这就是 A 压缩律 13
折线。

定量计算时, 一般仍以 16 段来考虑。 13 折线输入信号为正时, 其相应 8 段折线的斜率

如表 3郾 1 所示。
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图 3郾 22摇 A 压缩律 13 折线

表 3郾 1摇 A压缩律 13 折线各段斜率

折线段 1 2 3 4 5 6 7 8

f忆(x) 16 16 8 4 2 1 1 / 2 1 / 4

A 压缩律 13 折线起始段的斜率为 16。 由式 (3-28) 可以算出, A = 87郾 6 时的对数压缩

特性起始点的斜率也是 16, 说明 13 折线逼近的是 A = 87郾 6 的对数压缩特性。
类似地, 可用 15 折线来近似表示 滋 = 255 时 滋 压缩律压缩特性, 如图 3郾 23 所示。

图 3郾 23摇 滋 压缩律 15 折线

滋 压缩律折线近似时, 在正、 负方向也各有 8 个线段, 由于两个方向的第 1 段因斜率相

同而合成为一段, 16 折线实际上变为 15 折线, 这就是常说的 滋 压缩律 15 折线。

3郾 2郾 3摇 编码

把量化后的信号电平值转换成二进制码组的过程叫做编码, 其逆过程则为译码。 下面以

A 压缩律为例介绍 PCM 的编码原理。
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1郾 二进制码组的选取

PCM 编码常用的二进制码组有自然二进制码组、 折叠二进制码组和格雷二进制码组,
表 3郾 2 中列出了这三种编码的四位二进制码组。

表 3郾 2摇 三种四位二进制码组

十 进 制 数
自然二进制码 折叠二进制码 格雷二进制码

b1摇 摇 摇 摇 b2摇 摇 摇 摇 b3摇 摇 摇 摇 b4 b1摇 摇 摇 摇 b2摇 摇 摇 摇 b3摇 摇 摇 摇 b4 b1摇 摇 摇 摇 b2摇 摇 摇 摇 b3摇 摇 摇 摇 b4

15
14
13
12
11
10
9
8

1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

7
6
5
4
3
2
1
0

0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1

0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

自然二进制码就是一般十进制正整数的二进制表示。 折叠二进制码的第一位则用来表示

信号的正负, 从第二位开始表示信号幅度绝对值的大小, 一般第一位用 1、 0 分别表示正、
负; 由于以第一位的 0、 1 表示不同极性, 其他表示信号绝对值大小的码以零电平为界呈现

出一种折叠 (镜像) 关系, 故称之为折叠码。 而格雷二进制码的特点则是对于任何相邻的

十进制数值, 其相应的二进制格雷码码组之间必然只有一位码元发生变化。
当信道传输中出现误码时, 选取上述三种不同码组在接收端译码时产生的误码影响是各

不相同的。 如果只有第一位码元 b1发生误码, 自然二进制码译码后其幅度误差可达到信号

最大幅度的
1
2 , 这会使恢复出来的模拟信号出现明显的误码噪声, 在小信号情况下这种噪声

尤为突出。 折叠二进制码在小信号时, 对上述情况译码后产生的误差则小得多, 但它在大信

号时的幅度误差又比自然二进制码大。 一般语音信号中小信号出现的概率大, 所以从统计的

角度来看, 折叠二进制码因误码产生的误差功率要比自然二进制码小。 另外, 折叠二进制码

的极性码可由极性判决电路完成, 使在编码位数相同的情况下编码位数少一位而使编码电路

大大简化。 因此, PCM 编码中通常采用折叠二进制码。

2郾 A压缩律 13 折线 PCM 编码

在 A 压缩律 13 折线编码中, 正负方向共有 16 个段落, 每一个段落内又均匀地划分出

16 个量化级, 这样, 总的量化级数为 16 伊 16 = 256 = 28 个, 所以取编码位数 n = 8。 设该 8
位 PCM 码的排序为:

M1 摇 摇 M2 摇 M3 摇 M4 摇 摇 M5 摇 M6 摇 M7 摇 M8
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第 1 位 M1为极性码, 1 代表正极性, 0 代表负极性。 这样, 第 2 至 8 位就根据信号幅度

抽样量化后的绝对值大小进行编码, 其中, 第 2 至 4 位 M2M3M4为段落码, 该 3 位码表示 8
个段落的起始电平值, 即确定出信号位于 8 段中的哪个段落。 第 5 至 8 位码 M5M6M7M8为段

内码, 表示信号绝对值在段内 16 个量化级中的哪一个量化级上。 表 3郾 3 给出了段落码和 8
个段落之间的关系, 表 3郾 4 给出了段内码与 16 个量化级之间的关系。 这是一种将压缩、 量

化和编码合为一体的编码方法。
在上述编码方法中, 虽然每个段内的 16 个量化间隔是均匀的, 但因每一段落长度不等,

故不同段落间的量化间隔则是非均匀的。 第 1、 2 段长度最短, 只有归一化值的
1

128, 再将它

等分 16 小段后, 段内每一小段的长度为
1

128 伊 1
16 = 1

2048, 这就是最小的量化间隔, 将此最小

量化间隔称为量化单位, 用 驻 表示, 这样, 第 8 段的长度为归一化值的
1
2 , 将它等分 16 小

段后, 每一小段的长度为
1
32, 即第 8 段中的每一小段为

1æ

è
ç

ö

ø
÷

32 衣 1æ

è
ç

ö

ø
÷

2048 = 64 个量化单位 驻。

表 3郾 3摇 段落码

段落序号
段落码

M2摇 摇 摇 摇 摇 M3 摇 摇 摇 摇 摇 M4

8
7
6
5
4
3
2
1

1摇 摇 摇 摇 1摇 摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 摇 1摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 0摇 摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 摇 0摇 摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 摇 1摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 1摇 摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 摇 0摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 0摇 摇 摇 摇 0

表 3郾 4摇 段内码

量化级
段内码

M5摇 摇 摇 摇 M6摇 摇 摇 摇 M7摇 摇 摇 摇 M8

15
14
13
12
11
10
9
8
7
6
5
4
3
2
1
0

1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1摇 摇 摇 0
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0摇 摇 摇 0

与此类似, 13 折线中正半部分的 8 个段落以归一化值的
1

2048 (即 驻) 为单位, 求得的

各段起始电平值及各段中每一个量化间隔电平值如表 3郾 5 所示。

表 3郾 5摇 段落起始电平值及量化级间隔电平值

段落 1 2 3 4 5 6 7 8

起始电平 驻 0 16 32 64 128 256 512 1024

量化级间隔电平 驻 1 1 2 4 8 16 32 64

在 13 折线的 8 个段落中, 一共有 2048 个量化单位 驻, 相当于有 2048 = 211个均匀量化

级。 若对此进行均匀量化编码 (线性编码), 则需要 11 位数码, 而非均匀量化却只有 128
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个量化级非线性编码只需 7 位码 (不考虑极性码)。 可见在保证小信号区间量化间隔相同的

条件下, 7 位非线性编码与 11 位线性编码等效。 由于非线性编码的码位数减少, 因此其编

码设备简化, 所需传输系统的带宽也相应减小。
13 折线的非线性 PCM 编码可由逐次比较型编码器实现, 如图 3郾 24 所示。

图 3郾 24摇 逐次比较型编码器

编码器的任务就是根据输入的样值脉冲的大小编出相应的 8 位二进制代码, 除第一位极

性码外, 其他 7 位二进制代码都通过逐次比较方式确定。 预先规定的那些作为标准的电流称

为权值电流, 用符号 Iw表示, Iw的个数与编码位数有关。 当样值脉冲到来后, 用逐步逼近的

方法有规律地用各级标准电流 Iw去和样值脉冲比较, 每比较一次输出一位数码, 直到 Iw和抽

样值 IS逼近到允许的误差范围内为止。 其电路由整流器、 保持电路、 比较器和本地译码电路

等部分组成。
整流器用来判别输入样值脉冲的正负, 编出第一位极性码 M1。 样值为正时, M1 输出

“1冶, 反之, M1输出 “0冶。 与此同时, 整流器还将双极性脉冲变换成单极性脉冲。
比较器通过将样值电流 Is和标准电流 Iw进行比较, 完成对输入信号抽样值的非线性量化

和编码。 每比较一次输出一位二进制代码, 且当 Is > Iw时, 输出 “1冶 码; 反之则输出 “0冶
码。 由于 13 折线编码中用 7 位二进制代码分别来代表段落码和段内码, 所以对一个输入信

号的抽样值需要进行 7 次比较。 按照 M2M3M4M5M6M7M8的顺序, 通过前三次比较确定出该

抽样值的所属段落, 从而得出 M2M3M4; 然后再通过后四次比较定下它在这一段落里的具体

位置, 输出相应的 M5M6M7M8。 每次比较所用的标准电流 Iw都不一样, 但全是由本地译码电

路提供的。
本地译码电路包括记忆电路、 7 / 11 变换电路和恒流源。 在 7 次比较中, 除第一次比较

外, 其余 6 次都要依据前几次比较的结果来确定本次比较所用的标准电流 Iw值。 因此, 必须

由记忆电路来寄存前几次比较的结果, 即 M2M3M4M5M6M7这 6 位码中相应前若干位二进制

数码。
7 / 11 变换电路其实就是前面非均匀量化中的压缩器, 因为采用非均匀量化的 7 位非线

性编码等效于 11 位线性码, 而该比较器只能编 7 位码, 故输出端反馈到本地译码电路的也

只有 7 位代码, 而恒流源有 11 个基本权值电流支路, 需要由 11 个控制脉冲来控制, 所以必

须经过相应变换, 把 7 位码变成 11 位码才能实现。
实质上, 7 / 11 变换电路就是把 7 位非线性 PCM 编码转换成 11 位线性 PCM 码。 恒流源

用来产生各种标准电流值, 第一次比较提供的电流大小是 128 个量化单位 (驻), 以后提供

的电流值大小则由反馈到本地译码器的数码决定。 下面以例 3郾 2 说明该过程。
例 3郾 2摇 设输入信号的抽样值为 + 1256驻, 试根据逐次比较型编码器原理, 将它按照 13
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折线 A 律特性编成 8 位码。
解: (1) 极性码 M1: 因输入信号抽样值为正, 故极性码 M1 = 1。
(2) 段落码 M2M3M4: 由于 M2用来表示输入信号抽样值是处于 8 个段落中的前 4 段还

是后 4 段, 故输入比较器的标准电流为 Iw = 128驻。 第一次比较因 Is = 1256驻 > Iw, 所以取 M2

= 1, 表示输入信号抽样值处于后 4 段即 5 ~ 8 段中。
同理, M3用来进一步确定样值是在后 4 段 (5、 6、 7、 8) 中的前 2 段 (5、 6) 还是后

2 段 (7、 8)。 此时 Iw应选择为后 2 段的起始电平, 即第 7 段的起始值 512驻。 第二次比较因

Is = 1256驻 > Iw, 故 M3 = 1。 它表示输入信号处于后 2 段即 7 ~ 8 段中。
M4进一步确定是在最后 2 段中的前 1 段还是后 1 段。 此时 Iw应选择第 8 段的起始电平

1024驻。 因 Is = 1256驻 > Iw, 故 M4 = 1, 说明该输入信号处于后 1 段即第 8 段。
(3) 段内码 M5M6M7M8: 由于已经知道输入信号处于第 8 段, 该段中的 16 个量化级之

间的间隔为(2048 - 1024) 衣 16 = 64驻, 故确定 M5时 Iw应为:

Iw =起点电平 + 8 伊量化级间隔 = 1024 + 8 伊 64 = 1536驻

显然, Is = 1256驻 < Iw, 故 M5 = 0, 这说明输入信号处于第 8 段中的 0 ~ 7 个量化级

之间。
同理, 确定 M6时选择 Iw为:

Iw =起点电平 + 4 伊量化级间隔 = 1024 + 4 伊 64 = 1280驻

而此时 Is =1256驻 < Iw, 故 M6 =0, 即进一步确定输入信号处于第 8 段 0 ~7 个量化级中的 0 ~3
量化级内。

确定 M7时 Iw选为:

Iw =起点电平 + 2 伊量化级间隔 = 1024 + 2 伊 64 = 1152驻

结果 Is = 1256驻 > Iw, 故 M7 = 1, 说明输入信号处于第 8 段中的 2 ~ 3 量化级内。
最后确定 M8, 此时 Iw应选为:

Iw =起点电平 + 3 伊量化级间隔 = 1024 + 3 伊 64 = 1216驻

这一次比较因 Is = 1256驻 > Iw, 故 M8 = 1, 即输入信号处于第 8 段中的第 3 量化级。
如此经过 7 次比较, 编出相应的 8 位码为 11110011。 这一代码的对应电平值为

1216驻, 但它却表示的是 1256驻, 故其误差为 1256驻 - 1248驻 = 8驻 (1248驻 为抽样值

1256驻 所处量化区间的中间值) , 这就是前面所讲的量化误差。 由于该抽样值在第 8 段

内, 其相应量化误差小于一个量化级间隔 64驻。 显然, 输入信号的样值越小, 即信号所

在的段落越靠前, 它可能产生的最大量化误差也越小。 如第 1、 2、 3 段的最大误差分

别是 驻、 驻、 2驻。
在上述编码过程中, 除极性码外, 所编的后 7 位码 1110011 为非线性码, 与此对应的 11

位线性码组就是把 1216驻 转换为二进制所得的码组, 即 10011000000。

3郾 实际 PCM 编解码电路

TP3067 是一个常见的集成逐次比较型单路编 /解码器, 可以实现模拟语音信号的 PCM
编 /解码, 其引脚功能说明和内部结构分别如表 3郾 6 和图 3郾 25 所示。
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表 3郾 6摇 TP3067 引脚说明

引摇 脚 符摇 摇 号 功摇 摇 能

1 / 3 VPO + / VPO - 摇 接收功率放大器非倒相 / 倒相输出

2 GNDA 模拟地

4 VPI 摇 接收功率放大器倒相输入

5 VFRO 摇 接收滤波器的模拟输出

6 / 20 VCC / VBB 摇 正电源引脚, VCC = + 5V 依 5 ℅ / 负电源引脚, VBB = - 5V 依 5 ℅

7 FSR 摇 接收帧同步脉冲, 启动 BCLKR, PCM 数据移入 Dr, FSR 为 8kHz 脉冲序列

8 Dr 摇 接收帧数据输入, PCM 数据随着 FSR 前沿移入 Dr

9 BCLKR \ CLKSEL
摇 在 FSR 的前沿后把数据移入 Dr 的位时钟, 频率 64kHz ~ 2郾 048MHz, 也是一个逻辑输
入, 用于选择同步模式主时钟选择频率 1郾 536 / 1郾 544MHz 或 2郾 048MHz; BCLKR 用在发
送和接收两个方向

10 MCLKR / PDN 摇 接收主时钟, 频率 1郾 536 / 1郾 544 / 2郾 048MHz, 可与 MCLKx 异步, 但同步为佳

11 MCLKx 摇 发送主时钟, 频率 1郾 536 / 1郾 544 / 2郾 048MHz, 可与 MCLKR 异步, 但同步为佳

12 BCLKx 摇 Dx 移出 PCM 数据的位时钟, 频率从 64kHz 至 2郾 048MHz, 但须同步 MCLKx

13 Dx 摇 由 FSx 启动的三态 PCM 数据输出

14 FSx 摇 发送帧同步脉冲输入, 它启动 BCLKx, 并使 Dx 上 PCM 数据移出

15 TSx 摇 漏极开路输出, 在编码器时隙内为低电平脉冲

16 ANLB 摇 模拟环回路控制输入, 正常工作时为 “0冶, 为 “1冶 则发送滤波器和发送前置放大器
输出连接断开, 改接接收功率放大器的 VPO + 输出

17 GSx 摇 发送输入放大器的模拟输出, 用来在外部调节增益

18 / 19 VFxI - / VFxI + 摇 发送输入放大器倒相 / 非倒相输入

图 3郾 25摇 TP3067 内部结构图
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TP3067 既可以进行 A 律变换, 也可以进行 滋 律变换; 其数据传输既可以固定速率进

行, 也可以变速传送; 既可以选择传输信令帧, 也可以传输无信令帧。 此外, TP3067 还有

一个 PDN 功耗控制端, 当 PDN = l 时, 器件正常工作; PDN = 0 时, 器件处于低耗状态, 其

他功能都不起作用。
图 3郾 26 所示为湖北众友公司利用 TP3067 设计制作的 A 律 PCM 编解码电路, 以

2郾 048Mbit / s 的速率进行传输, 其信息帧为无信令帧, 它的发送时序与接收时序直接受 FSx
和 FSR 控制。 每帧 8 位数据, 采用 8kHz 帧同步信号。 其发送通道和接收通道电路分别如

图 3郾 27 和图 3郾 28 所示。

图 3郾 26摇 基于 TP3067 的 PCM 编解码电路

图 3郾 27摇 PCM 系统发送通道

编译码器的工作节奏由时序电路控制, 在编码电路中, 进行取样、 量化、 编码, 译码电

路经过译码低通、 放大后输出模拟信号, 把这两部分集成在一个芯片上就是一个单路编译码

器, 它只能为一个用户服务, 即同一时刻只能为一个用户进行 A / D 及 D / A 变换。 如果同时

有多路用户需要服务, 则需要多个单路编译码器协同工作。
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图 3郾 28摇 PCM 系统接收通道

单路编译码器编好的 8 位 PCM 码字是在一个时隙中被发送出去的, 这个时隙号由 A / D
控制电路决定, 在其他时隙时刻编码器没有输出。 同样地, 译码电路也只工作在一个固定的

时隙。 只要向 A / D 或 D / A 控制电路发送相关的命令, 即可控制单路编译码器的发送和接收

时隙, 从而达到总线控制与交换的目的。
不同的单路编译码器对其发送 /接收时隙的控制方式有所不同, 基本上可分为二种, 一

是编程法, 即给编译码器的内部控制电路输入控制字来控制其时隙分配; 另一种方式是直接

控制, 利用 FSx、 FSR 两个控制端, 使其周期和多路 PCM 帧周期相同 (即 125滋s), 这样每

来一个 FSx 就输出一个 PCM 码字, 而每来一个 FSR 就从外部接收一个 PCM 码字。

3郾 3摇 PCM 系统的噪声

在实际 PCM 通信系统中, 影响信号恢复质量的因素很多, 如抽样频率不够高, 将引起抽样

信号的频谱出现重叠而产生失真; 接收端低通滤波器的特性如果不理想, 也将使其他额外频谱分

量串入而导致失真。 此外, 收、 发两端抽样脉冲不同步、 收端的抽样脉冲出现抖动等也会引起失

真。 但这些失真都可以通过合理设计和设备改善, 使其影响可以减弱到足以忽略的程度。
理论上讲, PCM 通信系统中重建信号不可避免的主要误差来自模 /数和数 /模变换过程,

即量化过程, 信号的失真主要是量化失真。
所有信道都存在着干扰, 信道干扰主要有乘性干扰和加性干扰。 乘性干扰与信道特性有关,

在信道理想的前提下可以被忽略; 但加性干扰却是始终存在的, 它来自干扰源的激励或辐射影

响。 干扰会影响接收端对信号码元的准确判决, 从而造成误码; 还会影响接收端位同步和帧同步

脉冲的准确性, 从而进一步引起误码。 所以干扰的影响最终也表现为使输出信号产生失真。
设 D( t)表示系统本身在信号变换过程中所引入的失真分量, n( t)代表干扰引起的输出

失真分量, g( t)代表输出的有用信号分量, 则接收端的输出电压 x( t)可表示为:
x( t) = g( t) + D( t) + n( t)

在以下的分析中, 假设 D( t)仅为量化引起的噪声, 即量化噪声; n( t)为加性干扰引起

的加性噪声。 由于量化噪声与加性噪声来源不同, 且相互独立, 可以分别进行讨论。 一般来

说系统的抗噪声性能与信号噪声比有关, 系统总的信噪比的定义为:
S
N = E[g2( t)]

E[D2( t)] + E[n2( t)]
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显然, 信噪比愈大, 系统的抗噪声性能愈好。
PCM 信号由于传输过程中受到加性干扰, 将影响接收端的正确判决, 使得二进制 “1冶

码可能被判为 “0冶, 而 “0冶 码也可能误判为 “1冶。 错误的概率将取决于信号的类型和接

收机输入端平均信号噪声功率比。 因为 PCM 信号的每一码组代表一定的量化抽样值, 所以

其中只要有一位发生错误, 则恢复的抽样值就会与发送值不同。 若误码率 Pe = 10 - 4, 每个

码组由 8 位码元组成, 则一个码组中只有一个错码的码组错误概率为:

P忆e = 8Pe =
1

1250
即平均每发送 1250 个码组, 将会有一个码组发生错误。 而一个码组中有两个码元错误的码

组错误概率为:
P义e = C2

8P2
e = 2郾 8 伊 10 - 7

可见, P义e远小于 P忆e。 同理, 错三个或者更多位码元的概率就更低了。 因此, 我们一般只考

虑仅有一位码元错误的情况。
在加性噪声为高斯白噪声的情况下, 每一个码组中出现的误码可认为是彼此独立的。 设

每个码元的误码率为 Pe, 下面来分析图 3郾 29 所示的一个自然码组, 计算它由于误码而造成

的噪声功率。

图 3郾 29摇 一个自然码组

在一个长为 n 的自然码组中, 假定自最低位到最高位的加权数值分别为 20, 21, 22,
…, 2 i - 1, …, 2n - 1, 量化间隔为 d, 则第 i 位对应的抽样值为 2 i - 1 d。 如果第 i 位码发生误
码, 其产生的误差为±2 i - 1d。 显然, 最高位误码所造成的误差最大为±2n - 1d。 最低位误差最

小, 只有±d。 因假定每个码元出现差错的可能性相同, 所以在一个码组中, 如果只有一个

码元发生差错, 它所造成的均方误差为:

滓2
n = 1

n鄱
n

i = 1
(2 i -1d) 2 = d2

n
22n - 1( )3

抑 d2

3n2
2n

我们注意到, 当一个码组发生了错误, 则接收端译码器将输出一个相应错误的抽样值,
其误差的均方值为 滓2

n; 如果一个码组不发生差错, 则译码器输出的抽样值无误。 因此, 误

码引起的接收端输出噪声功率就由这些抽样值误差的均方值确定。 设每个码元发生错误的概

率为 Pe, 则一个码组出现误码的概率为 nPe, 当误码率 Pe 比较小时, 由于误码而造成的平

均输出噪声功率 Nn 可近似为:

Nn = 滓2
nnPe =

22n

3 d2Pe

因此, 只考虑由加性噪声引起误码时, 系统的输出信噪比为:

S
Nn

=

d2

12(2
2n - 1)

22n

3 Ped2
抑

d2

122
2n

22n

3 Ped2
= 1
4Pe

(3-31)
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可见误码引起的信噪比与误码率成反比。 误码率越小, 造成的噪声功率就越小, 信噪比

就越大。 在 PCM 基带传输系统中, 通常可以使误码率降到10 - 6以下, 因此误码的影响不大,
这时系统中量化噪声是主要的。 为改善系统输出信噪比, 应设法减小量化误差, 使用量化级

数 N 大些的量化器。 但如果输入信噪比较低, 则加性噪声的影响将成为主要误差因素, 此

时为降低误码率可适当减少量化级数 N, 以提高系统总信噪比。

3郾 4摇 差分脉冲编码调制 (DPCM)

3郾 4郾 1摇 差分脉冲编码调制 (DPCM) 的原理

脉冲编码调制 (PCM) 方式由于每个抽样值的编码位数较高, 信号的比特速率相应也

较大, 从而使信号中的高频成分加大, 增加了传输信号的占用频带, 这对语音信号的传输十

分不利。 因为只要传输信号的信道频带不够宽, 就会使所传输的信号由于高频损失而失真,
且各个话路之间还将因发生串音而影响通话质量。 此时若要保证频带宽度使信号不失真, 则

只能将信道中所传输的话路路数减少。
PCM 方式的这个缺点是它直接对输入信号的每个抽样值进行编码, 而没有利用信号前

后幅度样值之间所具有的相关性, 因此其传输的信码中冗余信息较多。
差分脉冲编码调制 (DPCM) 则考虑了模拟信号抽样后的幅度样值中仍然保留的相关

性, 即前面的幅度样值中包含有后面样值的大部分信息, 利用前面的幅度样值来对后面的幅

度样值进行编码, 大大降低了模拟信号编码的位数, 使信息传输的比特率也随之减小, 从而

在不影响通信质量的前提下, 克服了 PCM 系统的缺点。
图 3郾 30 表示 DPCM 的原理, 图中 s( t)为模拟信号波形, x1、 x2、 x3、 …为 s( t)的抽样

幅度样值序列。 因为 x2 = x1 + 驻x2, x3 = x2 + 驻x3, …, xi = xi - 1 + 驻xi, …, 所以对 x1 量化编

码后, 就不必要对 x2, x3, …再直接量化编码, 只要对 驻x2, 驻x3, …的值进行量化编码,
接收端就能根据收到 x1 的编码, 首先恢复 x1 的样值, 再根据关系 x2 = x1 + 驻x2 和收到的 驻x2

还原出 x2, 再还原 x3, ……最后恢复 s( t)的波形。

图 3郾 30摇 DPCM 的原理

3郾 4郾 2摇 DPCM 的编、 译码过程

图 3郾 31 (a) 为 DPCM 编码、 译码器的方框图。 开始时, 积分保持电路输出为零, 所以

第一个抽样的幅度样值 x1 产生后直接通过第一个相加器送量化级。 量化级的输出为 x1 的量

化值 軇x1, 把 軇x1 分成两路: 一路送到编码器编成信码送出; 另一路送到第二个相加器。 由于
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这时积分保持电路的输出为零, 所以这路信号直接通过这个相加器而进入积分保持电路, 在

抽样周期 Ts 内保持 軇x1 的值。 当第二个抽样幅度样值 x2 到达第一个相加器后, 与积分保持电

路输出的保持值 軇x1 相减得到 驻x2, 接着对 驻x2 进行量化, 量化后的输出仍分成两路, 一路经

编码输出, 另一路又到达第二个相加器, 与保持值 軇x1 相加后得到 軇x2, 积分保持电路则重新

保持 軇x2 的值。 接着第三个幅度样值 x3 又到达第一个相加器, 重复进行 x2 的处理过程, 输出

端则不断输出除 x1 以外的 驻x2, 驻x3, …等差值信号的 PCM 编码。 由于输入信号的不断变

化, 量化器的输入、 输出必然时正时负。

图 3郾 31摇 DPCM 方式编码、 译码器的方框图

在图 3郾 31 (b) 所示的 DPCM 译码器则完成与上述编码器相反的工作过程。 译码电路首

先从接收信号中恢复出差值 驻xi, 再把它与积分保持电路保持的 軇xi - 1的值相加, 得到 xi 的量

化值 軇xi, 然后再通过低通滤波器输出 xi, 最后恢复原始模拟信号 s( t)。

3郾 4郾 3摇 DPCM 的性能

DPCM 的量化阶距 驻 可以是均匀的, 也可以是非均匀的。 非均匀阶距的 驻 可以是使用 A
压缩律或 滋 压缩律压扩技术来的。 由于原始输入是模拟信号, xi 与 xi - 1通常相当接近, 所以

驻xi 的幅度总是比样值 xi 要小。 这样, 在每个样值编码位数相同即等比特速率条件下,
DPCM 的量阶就要比 PCM 的小, 因而 DPCM 的量化噪声将比 PCM 小, 其相应的量化输出信

噪比比 PCM 系统大。 因此, 对于话音信号的传输处理来说, 在保持相同话音质量的条件下,
DPCM 的编码比特速率要比 PCM 的低。 当编码位数 n逸4 时, DPCM 系统传送话音的量化信

噪比要比 PCM 的高 6dB。 对于带宽为 1MHz 的黑白可视电话图像信号, 按抽样定理计算, 它

的抽样频率应不小于 2MHz, 而采用 DPCM 方式时, 每个样值只需编成 3 位码, 即只需比特

速率 6Mb / s 就可以达到 16Mb / s 的 PCM 所能达到的图像质量, 也就是说, 此时采用 DPCM

方式所占带宽仅为 PCM 方式的
3
8 。

3郾 5摇 增量调制 驻M (DM)

3郾 5郾 1摇 增量调制原理

增量调制 (驻M) 是在 PCM 方式的基础上发展起来的另一种模拟信号数字化传输的方

法。 驻M 可以看成是 PCM 的一个特例, 因为它们都是用二进制代码来表示模拟信号的。 在

PCM 系统中, 信号代码表示模拟信号的抽样值, 且为了减小量化噪声而使得代码较长, 故
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其相应的编译码设备也比较复杂。 驻M 将模拟信号变换成每个抽样值仅与一位二进制编码对

应的数字信号序列, 在接收端只需要一个线性网络便可复制出原模拟信号。 因而, 驻M 有它

自己的特点, 而且编译码设备通常要比 PCM 的简单。
一位二进制码只能代表两种状态, 当然就不可能用它去表示抽样值的大小。 但一位二元

码却可以表示相邻两个抽样值的相对大小, 而这个大小同样可以反映模拟信号的变化规律。
因此, 完全存在用一位二进制码来表示模拟信号的可能性。

设一个频带有限的模拟信号如图 3郾 26 中的 m( t)所示。 把横轴 t 分成许多相等的时间段

驻t。 可以看出, 如果 驻t 很小, 则 m( t)在间隔为 驻t 的各个相邻时刻的值差别 (差值) 也很

小。 因此, 如果把代表 m( t)幅度的纵轴也分成许多相等的小区间 滓, 那么, 一个模拟信号

m( t)就可以用如图 3郾 32 所示的阶梯波形 m忆( t)来逼近。 显然, 只要时间间隔 驻t 和台阶 滓 都

很小, 则 m( t)和 m忆( t)将会相当地接近。 由于阶梯波形 m忆( t)相邻间隔之间的幅度差不是 +
滓 就是 -滓, 假如用二进制码 “1冶 代表 m忆( t)在给定时刻是上升了一个台阶 滓, 用 “0冶 表示

下降了一个台阶 滓, 则 m忆(t)就被一个二元码序列所表征, 相当于该序列同样也表征了 m(t)。

图 3郾 32摇 增量调制波形示意图

在讨论怎样得到发送的模拟信号的阶梯波形以及如何由此波形确定二元码序列之前, 我们

先讨论一下在接收端怎样由二元码序列恢复出阶梯波形的问题, 即 驻M 信号的译码问题。 不难

看出, 接收端只要每收到一个 “1冶 码就使译码输出上升一个 滓 值, 收到 “0冶 码则使输出下

降一个 滓, 连续收到 “1冶 码 (或 “0冶 码) 就使输出一直上升 (或下降), 这样就可以近

似地复制出阶梯波 m忆( t)。 这一功能可由一个积分器来完成, 如图 3郾 33 (a)、 (c) 所示。

图 3郾 33摇 积分器译码器示意图
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积分器遇到 “1冶 码 (即 + E 脉冲电压), 就以固定斜率上升一个 驻E, 并让 驻E 等于 滓;
遇到 “0冶 码所表示的 - E, 就将以同样的斜率下降一个 驻E。 图 3郾 33 (b) 表示了该积分器

的输入、 输出波形。 因 驻E = 滓, 故在所有抽样时刻 ti 上, 该输出斜变波形与原阶梯波形

m忆( t)取值完全相同, 故斜变波形同样与原来的模拟信号相似。
最简单的积分器就是图 3郾 33 (c) 所示的 RC 积分器, 其时间常数 子 = RC, 且 子 远大于

输入二元码的脉冲宽度。 虽然积分器的输出已接近原模拟信号, 但其中还含有多余的高次谐

波分量。 在实际电路使用中, 一般再用低通滤波器对输出信号进行平滑, 使其十分接近原模

拟信号。
现在再来讨论 驻M 的编码。 一个简单的 驻M 编码器组成如图 3郾 34 所示, 它由相减器、

判决器、 本地译码器及抽样脉冲产生器 (脉冲源) 组成。 本地译码器与接收端的译码器完

全相同。 判决器在每个抽样脉冲到来时刻对输入信号的变化做出判决, 并输出相应脉冲。 其

工作过程如下:
模拟信号 m( t)与本地译码器输出的斜变波形 m忆( t)进行比较, 为了获得比较结果, 先

利用相减器对输入的 m( t)和 m忆( t)进行相减, 然后在抽样脉冲作用下将相减结果进行极性

判决。 对于给定抽样时刻 ti, 有如下判决规则:

图 3郾 34摇 驻M 的编码器

m( t) t = ti - - m忆( t) t = ti - < 0, 则 判 决 输 出

“0冶 码

m( t) t = ti - - m忆( t) t = ti - > 0, 则 判 决 输 出

“1冶 码

这里 ti - 是 ti 时刻的前一瞬间, 即相当于在阶梯波形

跃变点之前的那一刻。 于是, 编码器将输出一个如

图 3郾 32所示的二进制码序列。

3郾 5郾 2摇 增量调制的量化噪声

从上述讨论可以看出, 驻M 信号是按台阶 滓 来量化的, 因而同样存在量化噪声的问题。
驻M 系统中的量化噪声有两种: 一种是过载量化噪声, 另一种是一般量化噪声, 如图 3郾 35
所示。

图 3郾 35摇 两种形式的量化噪声
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1郾 过载量化噪声

过载量化噪声 (有时简称过载噪声) 发生在模拟信号斜率陡变时, 由于台阶 滓 是固定

的, 而且单位时间内台阶数也是确定的, 因此, 阶梯电压波形就跟不上信号的变化, 形成了

失真很大的阶梯电压波形, 这样的失真称为过载现象, 也称为过载噪声, 如图 3郾 35 (b)
所示。

如果抽样时间间隔为 驻t, 抽样频率 fs = 1
驻t, 则一个台阶上可能达到的最大斜率 K 为

K = 滓
驻t = 滓fs, 这就是译码器能够提供的最大跟踪斜率。 当信号的变化速度快到超过译码器的

跟踪能力后, 即实际信号的斜率超过这个最大跟踪斜率 K 时, 将造成过载噪声。 因此, 为

了不发生过载现象, 必须使 fs 和 滓 的乘积达到一定的数值, 以使信号的实际斜率不超过这

个数值, 通常可用增大 fs 或 滓 来达到。

2郾 一般量化噪声

如果没有发生上述过载的情况, 则模拟信号与阶梯波形之间的误差引起的就是一般量化

噪声, 如图 3郾 35 (a) 所示。 不难看出, fs 小或 滓 大则一般量化噪声就大, 反之, fs 大或 滓
小则一般量化噪声也小。

图 3郾 35 中, n( t) =m( t) -m忆( t)统称为量化噪声。 采用大的 滓 虽然能减小过载量化噪

声, 却增大了一般量化噪声, 因此必须综合考虑选取适当的 滓 值。 实际 驻M 系统往往采用较

高的抽样频率 fs, 因为这样既能减小过载量化噪声, 又能降低一般量化噪声, 从而使 驻M 系

统的量化噪声减小到给定的允许数值。 通常 驻M 系统中的抽样频率要比 PCM 系统的抽样频

率高两倍以上。

3郾 6摇 数字基带传输系统及其误码率

3郾 6郾 1摇 数字基带传输系统结构

由于数字基带传输系统传输的是基带信号, 即系统对信号没有进行调制与解调, 所以其

系统模型如图 3郾 36 所示。 它由低通型的发送滤波器、 信道、 接收滤波器和抽样判决器组成。
信号在信道中传输时一般只考虑受到加性噪声 n( t)的影响, 模型中将它加在信道输出端或

接收滤波器的输入端。

图 3郾 36摇 基带系统模型
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图 3郾 36 中 {an} 代表输入的数字信号序列。 在二进制情况下, an 取值{0,1}或{ - 1,
+ 1}。 为分析方便, 把数字信号序列 {an} 对应的基带信号表示为:

d( t) = 鄱
肄

n = -肄
an啄( t - nTs) (3-32)

这是一个强度为 an、 时间间隔为 Ts 的 啄 脉冲序列。 发送滤波器的作用是将 d( t)形成适合信

道传输的波形, 就是 g( t)单个 啄 脉冲激励下的冲击响应。 设发送滤波器的传递函数为 GT

(棕), 则 g( t)为:

g( t) = 1
2仔 乙

肄

-肄
GT(棕)ej棕td棕 (3-33)

所以发送滤波器输出的基带波形序列为:

s( t) = 鄱
肄

n = -肄
ang( t - nTs) (3-34)

信号 s( t)通过信道时会产生畸变, 同时还将叠加噪声, 这将会使接收端对接收波形的

识别有困难。 接收滤波器的作用就是尽量抑制传输过程中叠加的噪声, 并使发生畸变的波形

得以改善。 设信道的传递函数为 C(棕), 则接收滤波器输出信号 r( t)为:

r( t) = 鄱
肄

n = -肄
anx( t - nTs) + n( t) (3-35)

式中,

x( t) = 1
2仔 乙

肄

-肄
GT(棕)C(棕)GR(棕)ej棕td棕 (3-36)

可见, 输出信号 r( t)中确实存在畸变和噪声。 抽样判决器则是为了进一步提高接收系

统可靠性而设置的, 它一般由抽样器和门限检测器组成。 r( t)为抽样判决电路的输入, 抽样

器在某一时刻对其抽样得到抽样值, 再将该抽样值与门限值进行比较和判决。
对于双极性二元基带信号, 判决门限一般为 0; 对于单极性的二元基带信号, 判决门限

则为最大幅度值的一半。 当抽样值大于门限时就判为 1, 反之就判为 - 1 (或 0), 根据判决

结果重新再生基带信号, 这样就进一步消除了噪声的干扰。 只要信号畸变程度和噪声影响不

太大, 抽样判决的结果就不会出错, 从而获得与发送端一样的基带信号。 当然, 抽样判决的

正确与否还与系统是否有良好的同步性能直接相关, 这在本书第 8 章中有详细介绍。

3郾 6郾 2摇 升余弦滚降滤波器

上述中式 (3-35) 为接收滤波器的输出信号, 该信号 r( t)被送入抽样判决器, 并由该

电路确定重建信码 a忆n的取值 (1、 0 或 1、 - 1)。 抽样判决器对信号的抽样时刻一般在 (KTs

+ t0), 其中, K 是相应的第 K 个周期, t0 是可能的时偏。 因而, 为了确定 a忆n的取值, 必须

根据式 (3-37) 首先确定 r( t)在该抽样点上的值。

r(KTs + t0) = 鄱
n
anx(KTs + t0 - nTs) + n(KTs + t0)

= anx( t0) + 鄱
n屹K

anx[(K - n)Ts + t0] + n(KTs + t0) (3-37)

式中右边第一项是第 K 个接收基本波形在上述抽样时刻上的取值, 它是确定 a忆n信息的依据;
第二项是接收信号中除第 K 个波形以外的所有基本波形在第 K 个抽样时刻上的总和, 即其

他信码对第 K 个波形判决造成的总的影响, 通常称之为码间干扰值, 这是一个随机变量;
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第三项显然是一种随机干扰。 由于码间干扰和随机干扰的存在, 当 r(KTs + t0)送入判决器

时, 对 a忆n取值的判决就可能判对也可能判错。 显然, 只有当码间干扰和随机干扰对基本波

形的影响不超过一定的范围时, 才能保证判决结果的正确性。
由此可见, 为使基带脉冲传输系统获得足够小的误码率, 必须最大限度地减小码间干

扰和随机噪声的影响。 然而, 码间干扰的大小取决于 an 和系统输出波形 x( t)在抽样时刻

上的取值。 而 an 是随信号内容变化的, 从统计观点看, 它总是以某种概率随机取值的。 由

式 (3-36)可知, 系统的输出 x( t)却仅依赖于发送滤波器至接收滤波器的传输特性 H(棕),
即基带传输特性:

H(棕) = GT(棕)C(棕)GR(棕) (3-38)
为降低误码率, 必须研究基带传输特性 H(棕)对码间干扰的影响。 为了讨论方便, 不考

虑噪声的影响, 则图 3郾 36 可简化为图 3郾 37 所示的分析模型。 图中, 输入基带信号为

鄱
n

an啄( t - nTs),设系统函数 H(棕)的冲击响应为 h( t), 则系统的输出基带信号为鄱
n
anh( t -

nTs)。 其中, h( t) = 1
2仔 乙

肄

-肄
H(棕)ej棕td棕。 因而, 现在的讨论被归结为什么样的 H(棕)能够形

成码间干扰最小的输出波形。

图 3郾 37摇 基带传输特性的分析模型

从理论上讲, 我们并不满足于有最小码间干扰, 而是希望能够做到无码间干扰。 所谓无

码间干扰, 就是对 h( t)在时刻 LTs 抽样时, 有下式成立, 其中, L = k - n。

h(LTs) =
1,摇 摇 L = 0
0,摇 摇 L屹{ 0

(3-39)

这就是说, h( t)的值除 t = 0 时不为零外, 在其他所有抽样点上均为零。 如何寻找满足

式 (3-39)的 H(棕)呢? 最容易想到的一种就是 H(棕)为理想低通时, 有:

H(棕) =
Ts, 棕 仔

Ts

0,其他
{

棕
(3-40)

按照上述分析过程可以验证该特性函数是符合无码间干扰条件的, 其相应的频谱特性和

冲击响应 h( t)如图 3郾 38 所示。 这是一个
sinx
x 类的波形, 可以看出, 如果输入数据以

1
Ts

= fs

波特的速率进行传输, 则在抽样时刻上是不存在码间干扰的。 但如果该系统用高于
1
Ts

波特的

码元速率传送, 就会有码间干扰存在了。 通常称
1
Ts

= fs 为无码间干扰时的最高码元传输速

率, 此时系统的频带宽度为
1

2Ts
, 即所用低通滤波器的截止频率。

定义系统的最高频带利用率 浊 为:

浊 = 系统的最高码元传输速率
系统的频带宽度

(3-41)
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图 3郾 38摇 理想低通系统的频谱特性和冲击响应

故这时的系统最高频带利用率为 2 波特 /赫兹。 又若某系统的系统频率为 W(Hz), 则该系统

无码间干扰时的最高码元传输速率为 2W (波特)。 由于该规律由奈奎斯特发现, 称此传输

速率为奈奎斯特速率。
虽然理想的低通滤波特性达到了系统有效性的极限, 即系统的频带利用率为 2 波特 /赫兹,

但这种理想特性由于其频谱特性中要求无限陡峭的过渡带而无法实现。 而且, 即使获得了相当

逼近理想低通的特性, 但因 h(t)波形的 “尾巴冶 (在 - Ts与 Ts之外的部分) 振荡幅度较大, 一

旦抽样时该处出现偏差, 就可能使码间干扰达到很大。 因此, 需要寻找一种既能保证无码间干

扰, 又能使 “尾巴冶 很快衰减的系统特性, 这就引出了具有 “滚降冶 特性的系统。
具有上述 “滚降冶 特性的系统, 尤其以升余弦 “滚降冶 特性系统为代表, 得到广泛应

用。 图 3郾 39 中的 H(棕)是以 棕 = 仔
Ts

为截止频率的低通滤波器的特性函数。 采用图 3郾 39 中所

示的作图方法, 可得:

鄱
i
H 棕 + 2仔i

T( )
s

= H 棕 - 2仔
T( )

s
+ H(棕) + H 棕 + 2仔

T( )
s

= Ts, 棕 臆 仔
Ts

(3-42)

显然, 该 H(棕)满足式 (3-40) 的要求, 所以它是无码间干扰的。

图 3郾 39摇 具有滚降特性无码间干扰 H(棕)的验证

以 棕 = 仔
Ts

为中心, 具有奇对称升余弦形状过渡带的这一类无码间干扰波形, 通称为升余

弦滚降信号, 具有升余弦滚降信号特性的滤波器则称为升余弦滚降滤波器, 其特性如
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图 3郾 40所示。 图中, 琢 =
W2

W1
, W1是无滚降时的载止频率, W2为滚降部分的载止频率。 取 琢

= 0 时, 该滚降滤波器就是理想低通滤波器。 当 琢 = 1 时, H(棕)可表示为:

H(棕) =

Ts

2 1 + cos
棕Tsæ

è
ç

ö
ø
÷

2
, 棕 臆 2仔

Ts

0, 棕 > 2仔
T

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

s

(3-43)

其 h( t)为:

h( t) =
sin仔t / Ts

仔t / Ts
·

cos仔t / Ts

1 - 4t2 / T2
s

(3-44)

图 3郾 40摇 升余弦滚降特性

在此升余弦特性所形成的波形 h( t)中, 除抽样点 t = 0 不为零外, 其余所有抽样点上信

号均为零, 而且它的 “尾巴冶 相对于理想低通的
sinx
x 波形来说衰减要快一些, 这对减小码间

干扰及定时信号提取都很有利。 因此, 从实际滤波器的实现和对定时等方面的要求来考虑,
采用具有升余弦频谱特性的 H(棕)是适宜的。 但升余弦特性的频谱宽度比 琢 = 0 时加宽了一

倍, 因而其频带利用率降为理想低通的一半, 为 1 波特 /赫兹。
当 琢 取值为 0 < 琢 < 1 时, 升余弦滚降的 H(棕)可表示为:

H(棕) =

Ts, 0臆 棕 < (1 - 琢)仔
Ts

Ts

2 1 + sin
Ts

2琢
仔
Ts

-æ

è
ç

ö

ø
÷[ ]棕 , (1 - 琢)仔

Ts
臆 棕 < (1 + 琢)仔

Ts

0, 棕 逸(1 + 琢)仔
T

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

s

(3-45)

其 h( t)为:

h( t) =
sin仔t / Ts

仔t / Ts
·

cos仔t / Ts

1 - 4琢2 t2 / T2
s

(3-46)
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根据各个系统的不同要求, 对 琢 取值不一, 就可以得到满足要求的滚降滤波器。 琢 越

大, 则系统冲击响应波形衰减越快, 滤波器实现越容易, 但频带利用率越低; 反之, 琢 越

小, 冲击响应波形衰减就越慢, 频带利用率则越高。 极限情况时 琢 = 1 或 琢 = 0。
例 3郾 3摇 设四个基带传输系统的频域特性 H(棕)分别如图 3郾 41 中(a)、 (b)、 (c)、 (d)所

示。 若要求以
2
Ts

波特的速率进行数据传输, 试检验各种 H(棕)是否满足消除抽样点码间串扰

的条件?

图 3郾 41摇 几种基带传输系统特性

解: (1) 对于图 3郾 41 (a), 该特性为理想低通的特性, 截止频率 fH 为
仔

2仔Ts
= 1
2Ts

, 则无

码间干扰时的最高码元速率为 Rb = 2fH = 1
Ts

, 与题目要求的速率
2
Ts

不一致, 故不能满足

条件。

(2) 对于图 3郾 41 (b), 该特性为理想低通的特性, 截止频率 fH 为
3仔

2仔Ts
= 3
2Ts

, 则无码

间干扰时的最高码元速率为 Rb = 2fH = 3
Ts

, 与题目要求的速率
2
Ts

不一致, 故不能满足条件。

(3) 对于图 3郾 41 (c), 其特性等效为理想低通特性时的截止频率 fH 为
2仔

2仔Ts
= 1
Ts

, 则无

码间干扰时的最高码元速率为 Rb = 2fH = 2
Ts

, 与题目要求的速率
2
Ts

一致, 故能满足条件。

(4) 对于图 3郾 41 (d), 其特性等效为理想低通特性时的截止频率 fH 为
仔

2仔Ts
= 1
2Ts

, 则

无码间干扰时的最高码元速率为 Rb = 2fH = 1
Ts

, 与题目要求的速率
2
Ts

不一致, 故不能满足

条件。

3郾 6郾 3摇 码率和误码率

1郾 码率

码率又称传码率, 它是衡量一个数字通信系统传输速度快慢的指标之一, 其定义为每秒

钟传送码元的数目, 单位是 “波特冶, 通常用符号 B 表示。 例如, 若某系统每秒钟传送 2400
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个码元, 则该系统的传码率为 2400 波特或 2400B。
码率仅仅表征系统单位时间内传送码元的数目, 而没有限定这时传送的码元是何种进

制。 考虑到即使是同一系统中的各点也可能采用不同的进制, 故给出码元速率时必须同时说

明该码元的进制和该速率在系统中的位置。
设二进制码元速率为 RB2, N 进制码元速率为 RBN, 且 N 和 2 之间是正整数次幂的关系,

即 2K = N(K = 1, 2, 3, …), 则二进制与 N 进制的码元速率之间有如下转换关系:
RB2 = RBN log2N摇 (B)

2郾 误码率

误码率是指接收到错误的码元数在总传送码元数中所占的比例, 它表示了码元在传输系

统中被传错的概率, 一般用 Pe 表示。 误码率是衡量一个数字通信系统传输可靠性的重要

指标。

3郾 最佳阈值

最佳阈值是指使误码率通常最小时的判决门限电平, 又称为最佳门限电平。

3郾 6郾 4摇 误码率的一般公式

上一节讨论了无噪声影响时能够消除码间干扰的基带传输特性。 下面讨论在基带系统中

叠加噪声后系统的抗噪声性能, 即系统在无码间干扰时, 因加性高斯噪声造成的错误判决的

概率情况。
如果基带传输系统无码间干扰又无噪声影响, 则接收端的判决电路就能够无差错地恢复

出原始的发送基带信号。 但信道中不可能没有加性噪声, 即使是消除了码间干扰, 判决电路

也会因干扰而很难做到无差错地恢复原始信号。
图 3郾 42 分别给出了无噪声和有噪声干扰时, 双极性输入波形及其经过判决电路后的输

出信号情况。 其中, 图 3郾 42 (a) 是既无码间干扰又无噪声影响时的输入信号波形, 图 3郾 42
(b) 则是叠加了噪声后的双极性输入波形。 显然, 判决门限应选择在 0 电平位置, 而判决

规则应是: 若抽样值大于 0, 则判为 “1冶 码; 抽样值小于 0 时则判为 “0冶 码。 可见, 根据

图 3郾 42 (a) 的波形, 系统能够无差错地恢复出原始基带信号, 而根据图 3郾 42 (b) 的波

形, 系统出现了错判。
下面来计算图 3郾 42 (b) 所示波形在抽样判决时所造成的错误概率即误码率。 设判决电

路输入端的随机噪声是信道加性噪声通过接收滤波器后的输出噪声, 通常可认为信道中的噪

声是平稳高斯白噪声, 由于接收滤波器是一个线性网络, 故判决电路的输入噪声也是平稳高

斯随机噪声, 它的功率谱密度 Pn(棕)为:

Pn(棕) =
n0

2 GR(棕) 2

式中,
n0

2 为高斯白噪声的双边功率谱密度;

GR(棕)是接收滤波器的传输特性。
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图 3郾 42摇 无噪声及有噪声时判决电路的输入波形及其判决输出

只要给定了 n0 及 GR(棕), 则判决器输入端的噪声特性就可以确定。 设噪声均值为零、
方差为 滓2

n, 于是, 噪声的瞬时值 V 的统计特性可表示为如下一维高斯概率分布密度:

f(V) = 1
2仔滓n

e - V2

2滓2
n

(3-47)

由图 3郾 42 可以看出, 由于噪声的影响而发生的误码有两种差错形式: 一种是发送 “1冶 却被

判为 “0冶; 另一种则是发送 “0冶 却被判为 “1冶。 下面分别求出这两种情况下的码元错判概率。
对于输入为双极性基带信号, 在一个码元持续时间内, 抽样判决器输入端得到的波形可

表示为:

x( t) =
A + nR( t), 发送“1冶码时

- A + nR( t), 发送“0冶{ 码时
(3-48)

由于 nR( t)是高斯过程, 故当发送 “1冶 码时, 过程 A + nR( t)的一维概率密度为:

f1(x) = 1
2仔滓n

exp - (x - A) 2

2滓2[ ]
n

(3-49)

当发送 “0冶 码时, 过程 - A + nR( t)的一维概率密度为:

f0(x) = 1
2仔滓n

exp - (x + A) 2

2滓2[ ]
n

(3-50)

两种情况的曲线如图 3郾 43 所示。 若令判决门限为 Vd, 则将 “1冶 错判为 “0冶 的概率 Pe1及

将 “0冶 错判为 “1冶 的概率 Pe2可以分别表示为:

Pe1 = P(x < Vd) = 乙Vd
-肄

f1(x)dx = 乙Vd
-肄

1
2仔滓n

exp - (x - A) 2

2滓2[ ]
n

dx

= 1
2 + 1

2 erf Vd - A
2滓

æ

è
ç

ö

ø
÷

n

(3- 51)

Pe2 = P(x > Vd) = 乙肄
Vd
f0(x)dx = 乙肄

Vd

1
2仔滓n

exp - (x + A) 2

2滓2[ ]
n

dx

= 1
2 - 1

2 erf Vd + A
2滓

æ

è
ç

ö

ø
÷

n

(3-52)

·58·



图 3郾 43摇 x( t)的概率密度曲线

设系统发送 “1冶 概率为 P(0), 发送 “0冶 的

概率为 P (0), 则基带传输系统总的误码率可表

示为:
Pe = P(1)Pe1 + P(0)Pe2 (3-53)

由以上几个式子可以看出, 基带传输系统的总

误码率与判决门限电平 Vd 有关。 通常把使总误码率

最小的判决门限电平称为最佳门限电平。 令
dPe

dVd
= 0,

可求得最佳门限电平为:

V*
d =

滓2
n

2Aln
P(0)
P(1) (3-54)

若 P(1) = P(0) = 1
2 , 则最佳判决门限电平为 Vd = 0。 此时基带传输系统总误码率为:

Pe =
1
2 (Pe1 + Pe2) = 1

2 1 - erf
A
2滓

æ

è
ç

ö

ø
÷[ ]

n
= 1

2 erf
A
2滓

æ

è
ç

ö

ø
÷

n
(3-55)

式中, erf (x) = 2
仔 乙

x

0
exp[ - y2]dy 称为误差函数。

这就是在发送 “1冶 码和 “0冶 码的概率相等, 且判决门限就是最佳判决门限电平时, 基

带传输系统的总误码率公式。 从式 (3-55) 可见, 系统总误码率依赖于信号峰值 A 与噪

声均方根值 滓n 之比, 而与采用什么样的信号形式无关, 比值
A
滓n

越大, 系统总误码率就

越小。
式 (3-54)、 式 (3-55) 是在采用双极性基带波形的情况下得到的。 如果采用单极性

基带波形, 则分别可求得最佳判决门限和误码率为:

V*
d = A

2 +
滓2

n

A ln P(0)
p(1) (3-56)

Pe =
1
2 1 - erf

A
2 2滓

æ

è
ç

ö

ø
÷[ ]

n
= 1

2 erf
A

2 2滓
æ

è
ç

ö

ø
÷

n
(3-57)

比较式 (3 -55) 与式 (3 -57) 可以发现, 在单极性与双极性基带波形峰值 A 相

等、 噪声均方根值 滓n 相同的条件下, 单极性基带系统的抗噪声性能低于双极性基带

系统。

3郾 6郾 5摇 眼图

在实际通信系统中, 完全消除码间串扰是十分困难的, 而目前尚未从数字上找到便于处

理的表示码间串扰对误码率的影响的统计规律, 还不能进行准确的计算。 为了衡量基带传输

系统性能的优劣, 在实验室中, 通常用示波器观察接收信号波形的方法来分析码间串扰和噪

声对系统性能的影响, 这就是眼图分析方法。
这种方法的具体做法是: 用一个示波器跨接在接收滤波器的输出端, 然后调整示波器水
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平扫描周期, 使其与接收码元的周期同步, 这时就可以从示波器显示的图形上观察出码间干

扰和噪声的影响, 从而估计出系统性能的优劣程度了。 所谓眼图就是指示波器显示的图形,
它由于在传输二元信号波形时很像人的眼睛而得名。

我们用图 3郾 44 来解释这种观察方法, 为了便于理解, 暂先不考虑噪声的影响。 在无噪

声存在的情况下, 一个二元基带系统将在接收滤波器的输出端得到一个基带脉冲序列。 如果

基带传输特性是无码间干扰的, 则将得到如图 3郾 44 (a) 所示的基带脉冲序列; 如果基带传

输特性是有码间干扰的, 则得到的基带脉冲序列如图 3郾 44 (b) 所示。

图 3郾 44摇 基带信号波形及眼图

现在用示波器来观察图 3郾 44 (a) 所示的波形, 并将示波器扫描周期调整到码元周期

T, 这时图 3郾 44 (a) 中的每一个码元都将重叠在一起。 尽管图 3郾 44 (a) 并非周期性而是

随机的波形, 由于荧光屏的余辉作用, 仍将若干个码元叠加显示。 由于图 3郾 44 (a) 波形无

码间干扰, 因而叠加的图形都完全重合在一起, 故示波器显示的迹线又细又清晰, 如

图 3郾 44 (c) 所示。
现在再用示波器来观察图 3郾 44 (b) 波形, 由于存在码间干扰, 示波器的扫描迹线就不

能完全重合, 于是形成的线迹较粗而不清晰, 如图 3郾 44 (d) 所示。
从图 3郾 44 (c) 及图 (d) 可以看出, 当波形无码间干扰时, 眼图像一只完全张开的眼

睛。 并且, 眼图中央的垂直线即表示最佳的抽样时刻, 信号取值为±1; 眼图中央的横轴位

置即为最佳的判决门限电平。 当波形存在码间干扰时, 在抽样时刻得到的信号取值不再正好

等于±1, 而是分布在比 1 小或比 - 1 大的附近, 因而眼图将部分地闭合。 由此可见, 眼图中

“眼睛冶 张开的大小程度反映了系统码间干扰的强弱。
当系统存在着噪声时, 噪声叠加在有用信号上, 使得眼图的线迹更不清晰, 于是 “眼

睛冶 的张开程度就更小。 不过, 从图形上并不能观察到随机噪声的全部形态, 例如, 出现

机会少的大幅度噪声, 由于它在示波器上一晃而过, 人眼是不可能观察到的。 所以, 根据示

波器的波形只能大致估计噪声的强弱。
为了说明眼图和系统性能之间的关系, 我们把眼图简化为一个模型, 如图 3郾 45 所示。

该图表述了以下几个指标:
(1) 抽样时刻应是 “眼睛冶 张开最大的时刻。
(2) 误差的灵敏度可由眼图的斜边斜率决定, 斜率越陡, 受定时误差的影响就
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越大。
(3) 图中阴影区的垂直高度表示信号畸变范围。
(4) 图中央的横轴位置就对应最佳判决门限电平。
(5) 在抽样时刻, 上下两阴影区之间的间隔距离的一半为系统的噪声容限, 若噪声的瞬

时值超过这个容限, 就会发生错误判决。

图 3郾 45摇 眼图的模型

3郾 7摇 信道均衡及部分响应系统

3郾 7郾 1摇 时域均衡及其功能

若信道特性 H(棕)为理想信道或已知并恒定不变, 则通过精心设计的发送和接收滤波

器, 就可以达到消除码间串扰和使噪声影响最小的目的。 但是我们既不可能完全知道实际信

道的特性, 也不可能使之恒定不变, 而且发送和接收滤波器也无法完全实现理想的最佳特

性。 因此, 在实际的通信系统中总是存在码间串扰的。
为了克服串扰, 可在接收端抽样判决之前附加一个可调滤波器, 来校正或补偿信号传输

中产生的线性失真。 这种对系统中的线性失真进行校正的过程就叫做均衡, 而实现均衡的滤

波器就是均衡滤波器。
均衡分为频域均衡和时域均衡两类。 所谓频域均衡, 就是使包括均衡器在内的整个系统

的总传输函数满足无失真传输的条件。 而时域均衡则是直接从时间响应考虑, 使包括均衡器

在内的整个系统的冲击响应满足无码间串扰的条件。

图 3郾 46摇 时域均衡波形示意图

频域均衡比较直观且易于理解, 但

数字通信系统中更为常用的是时域均衡。
因此, 本节只介绍时域均衡的原理。

时域均衡的基本思想可用图 3郾 46 所

示的波形进行简单说明。 它利用波形补

偿的方法对失真波形直接加以校正, 这

可以通过观察波形的方法直接进行调节。
时域均衡器又称横向滤波器, 如图 3郾 47
所示。
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设图 3郾 46 (a) 为一接收到的单个脉冲信号, 由于信道特性不理想而失真, 附加了一个

“拖尾冶, 这个尾巴将在 t - N, …, t - 1, t0, t + 1, …t + N各抽样点上对其他码元信号的抽样判

决造成干扰。 如果设法加上一个与拖尾波形大小相等、 极性相反的补偿波形 (如图 3郾 46
(a) 中虚线所示), 那么这个波形恰好就把原失真波形中多余的 “尾巴冶 抵消掉。 这样, 校

正后的波形就不再有 “拖尾冶 了, 如图 3郾 46 (b) 所示, 因此消除了该码元对其他码元信

号的干扰, 达到了均衡的目的。
时域均衡所需要的补偿波形可以由接收到的波形经过延迟加权后得到, 所以均衡滤波器

实际上由一抽头延迟线加上一些可变增益的放大器组成, 如图 3郾 47 所示。 它共有 2N 节延

迟线, 每节的延迟时间都等于码元宽度 Ts, 在各节延迟线之间引出抽头共(2N + 1)个。 每个

抽头的输出经可变增益 (增益可正可负) 放大器加权后输出。 因此, 当输入有失真的波形

x( t)时, 只要适当选择各个可变增益放大器的增益 C i( i = - N, - N + 1,…,0,…,N), 就可

以使相加器输出的信号 h( t)对其他码元波形造成的串扰最小。

图 3郾 47摇 横向滤波器

理论上拖尾只有当 t寅肄时才会为 0, 故必须用无限长的均衡滤波器才能对失真波形进

行完全校正, 但事实上拖尾的幅度小于一定值时就完全可以忽略其影响了, 即一般信道只需

要考虑一个码元脉冲波形对其邻近的有限几个码元产生串扰的情况就足够了, 故在实际中只

要采用有限个抽头的滤波器就可以了。
均衡器在实际使用过程中, 通常都用示波器来观察均衡滤波器的输出信号的眼图, 通过

反复调整各个增益放大器的增益 C i, 使眼图的眼睛达到最大且最清晰为止。
按调整均衡滤波器的方式, 时域均衡可分为手动均衡和自动均衡两种, 其中自动均衡又

可细分为预置式自动均衡和自适应式自动均衡。 预置式自动均衡是在实际数据传输之前, 先

传输预先规定的测试脉冲, 然后按照迫零调整的原理自动或手动地分别调整各抽头增益; 自

适应式均衡则是在数据传送的过程中, 连续测量输出信号与最佳调整值之间的误差, 并以此

为依据来调整各抽头增益。

3郾 7郾 2摇 部分响应系统概念

前面已经介绍了消除码间串扰的原理, 就是要把基带系统的总传输特性 H(棕)设计成理

想低通特性或等效的理想低通特性。 然而理想低通系统的冲击响应 h( t)为sinx
x 波形, 这种波

形的优点是频带窄、 频带利用率 浊 高 (最大频带利用率为 浊max = 2 波特 /赫兹), 但第一个零

点以后的拖尾振荡幅度大, 即收敛慢, 从而对抽样定时的要求十分严格, 一旦定时稍有偏

差, 极易引起严重的码间干扰。 于是人们又提出采用等效理想低通的传输特性, 如升余弦频
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率特性。 这样虽然信号收敛加快, 对定时的要求放松, 但所需的频带却加宽了, 从而使系统

的频带利用率降低, 取 琢 = 1 时最低, 浊 只有 1 波特 /赫兹。 可见, 基带系统的高频带利用率

与信号拖尾衰减大、 收敛快两个要求是互相矛盾的。 那么, 我们能否找到频带利用率高且收

敛又快的传输系统呢?
奈奎斯特第二准则回答了这个问题。 该准则告诉我们: 有控制地在某些码元的抽样时刻

引入码间干扰, 而在其余码的抽样时刻无码间干扰, 那么就能使频带利用率提高到理论上的

最大值 浊max = 2 波特 /赫兹, 同时又可以降低对定时精度的要求。 通常把这种波形称为部分

响应波形, 利用部分响应波形进行传送的基带传输系统称为部分响应系统。
目前, 常见的部分响应波形有五类, 下面只介绍第一类部分响应波形, 从中理解部分响

应系统的概念。
对相邻码元的取样时刻产生同极性串扰的波形称为第一类部分响应波形。 为了方便推导

时域表达式, 令前一个码元取样时刻在 t = - T
2 处, 当前码元的取样时刻在

T
2 处, 其余码元

的取样时刻分别依次为±
3T
2 , ±

5T
2 , …。 用两个相隔一位码元间隔 T 的

sinx
x 的合成波形 p( t)

来代替
sinx
x 波形, 如图 3郾 48 所示。 该合成波形的数学表达式为:

p( t) =
sin 仔

T ( t + T
2 )

仔
T ( t + T

2 )
+
sin 仔

T t - Tæ

è
ç

ö

ø
÷

2
仔
T t - Tæ

è
ç

ö

ø
÷

2

= 4
仔

cos(仔t / T)
1 - (4t2 / T2[ ]) (3-58)

图 3郾 48摇 第一类部分响应信号

由式 (3-58) 可知, p( t)的幅度约与 t2 成反比, 而
sinx
x 波形幅度则与 t 成反比, 因此该

波形的尾巴衰减速度加快。 从图 3郾 48 中也可以看出, 由于相距一个码元间隔的两个
sinx
x 波

形的尾巴正好正负极性相反而相互抵消, 从而使得合成波形的尾巴迅速衰减。
对式 (3-58) 进行傅里叶变换, 可以求出 p( t)的频谱 P(棕)为:

P(棕) =
T(e - j棕T / 2 + ej棕T / 2)
0{ ,

=
2Tcos(棕T / 2), 棕 臆仔

T

0, 棕 > 仔

ì

î

í

ï
ï

ïï T

(3-59)
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由式 (3-59) 画出的频谱函数如图 3郾 48 (b) 所示。 可以看出, p( t)的频带既像理想

低通的频谱特性那样限制在±
仔
T 之内, 其形状却又呈余弦形, 具有缓慢的滚降过渡变化而非

陡峭的衰减特性。 这时的传输带宽和频带利用率分别为:

B = 1
2仔·仔

T = 1
2T

浊 =
Rb

B = 1 / T
1 / 2T = 2(波特)

达到基带传输系统在传输二元码时的理论最大值。
现在我们来介绍一种实用的第一类部分响应系统, 如图 3郾 49 所示。 在该系统里, 发送

端分预编码、 相关编码两步进行。

图 3郾 49摇 第一类部分响应系统组成方框图

预编码: 即将待发信号 aK 变为 bK。 其规则是:
aK = bK茌bK - 1

即

bK = aK茌bK - 1 (3-60)
这里, 茌表示模 2 加运算。

相关编码: 将预编码形成 bK 脉冲序列按照式 (3-60) 的规则, 形成由式 (3-58) 表示

的 p( t)脉冲序列。 其编码规则是:
cK = bK + bK - 1 (3-61)

在接收端, 对收到的 cK 序列做模 2 判决, 就可还原发送端的原始信号序列 aK 了。 即:
c[ ]K mod = bK茌bK[ ]- 1 mod = bK茌bK - 1 = aK (3-62)

从图 3郾 49 中可以看出, 整个处理过程可概括为 “预编码—相关编码—模 2 处理冶
三步。

例 3郾 4摇 设待发二进制基带序列 aK 为 11101001, 按照第一类部分响应系统的规则, 给

出其变换过程。
解: 根据已知和图 3郾 49 得:
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aK 摇 摇 1 1 1 0 1 0 0 1
bK - 1 摇 摇 0 1 0 1 1 0 0 0
bK 摇 摇 1 0 1 1 0 0 0 1
cK 摇 摇 1 1 1 2 1 0 0 1

c[ ]K mod 摇 摇 1 1 1 0 1 0 0 1

从例 3郾 4 中我们看到, 虽然部分响应信号解决了
sinx
x 波形的缺点, 但这种改善是以在相

邻码元的抽样时刻叠加一个与发送码元抽样值相等的串扰为代价的。 正是因为引入了这种固

定幅度的串扰, 在部分响应信号的序列中将出现新的样值, 如上面例题中 cK 序列里的 2, 通

常称之为伪电平。

本 章 小 结

本章首先介绍了数字通信系统中几种常用的二元、 三元基带数字信号如单极性归零码、 单极性非归零

码、 双极性归零码、 双极性非归零码、 差分码、 AMI 码和 HDB3 码等。 然后对 PCM 脉冲编码调制的抽样、
量化及编码三个过程进行了详细的分析, 指出了模拟信号数字化的基本方法。 其中还具体讨论了抽样过程

中的自然抽样和平顶抽样、 量化中的均匀量化和非均匀量化 (A 压缩律、 m压缩律)、 13 折线和 15 折线近

似以及编码中的 A 压缩律 13 折线 PCM 编码等问题并由 PCM 编码引出了有关差分脉冲编码调制 (DPCM)
和增量调制 (驻M) 的基本原理介绍。 最后, 我们还详细介绍了数字基带传输过程中的一些问题, 如基带

系统模型、 理想低通系统、 具有滚降特性的无码间干扰的滤波器系统、 信道均衡技术和部分响应技术等,
以及如何通过眼图来衡量基带传输系统的性能优劣。

习摇 题摇 3

一、 填空题

3郾 1摇 未经调制的数字信息代码所对应的电脉冲信号一般是从 (摇 摇 摇 ) 甚至 (摇 摇 摇 ) 频率开始的,
所以一般把它们叫做数字基带信号。 由于基带信号 ( 摇 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 摇 ) 成分丰富、 提取 ( 摇 摇 摇 )
不便以及易产生 (摇 摇 摇 ) 等, 一般 (摇 摇 摇 ) 在普通信道中传输。

3郾 2摇 三元码指用信号幅度的三种取值 (摇 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 摇 ) 来表示的二进制信码, 这种表示方法

通常不是由二进制转换到 (摇 摇 摇 ), 而是某种特定的取代关系, 所以三元码又称 (摇 摇 摇 )。 三元码的种

类很多, 常见的有 (摇 摇 摇 )、 (摇 摇 摇 ) 等。
3郾 3摇 AMI 码的功率谱无直流分量, 低频分量也 (摇 摇 摇 ), 能量主要集中在频率为 ( 摇 摇 摇 ) 处。 当

信息中出现长连 0 码时, 由于 AMI 码中长时间不出现 ( 摇 摇 摇 ), 将会出现难以提取定时信息的问题。 为

了保持 AMI 码的优点而克服其缺点, 人们提出了许多改进 AMI 码的方法, ( 摇 摇 摇 ) 码就是其中富有代表

性的一种。
3郾 4摇 脉冲编码调制 (PCM) 是由 ( 摇 摇 ) 国工程师 Alec Reeres1937 年提出的, 这是一种将 ( 摇 摇 )

信号变换成 (摇 摇 摇 ) 信号的编码方式, 在光纤通信、 数字微波通信及卫星通信中都得到了广泛的应用。
PCM 过程主要包括 (摇 摇 摇 )、 ( 摇 摇 摇 ) 和编码三个步骤。 从调制的观点来看, PCM 就是以 ( 摇 摇 摇 )
信号为调制信号, 对二进制脉冲序列进行 ( 摇 摇 摇 ) 调制, 从而改变脉冲序列中各个码元的取值。 所以,
通常也把 PCM 叫做 (摇 摇 摇 ) 调制, 简称 (摇 摇 摇 ) 调制。

·29·



3郾 5摇 将时间上连续的模拟信号变为时间上 ( 摇 摇 摇 ) 的抽样值的过程就是抽样。 一个频带限制在

(0, fH) 内的连续信号 x( t), 如果抽样频率 fs ( 摇 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 摇 ) 2fH, 则可以由抽样值序列

x(nTs{ }) (摇 摇 摇 ) 重建原始信号 x( t)。 这意味着对于信号中的最高频率分量, 至少在一个周期内要对它

取 (摇 摇 摇 ) 个样值。 该定理由 Nyquist 提出并证明, 故我们把满足抽样定理的 ( 摇 摇 摇 ) 称为奈奎斯特

(Nyquist) 频率。
3郾 6摇 量化器的输出 -输入特性是 (摇 摇 摇 ) 曲线, 相邻两个 ( 摇 摇 摇 ) 之间的距离为阶距。 均匀量

化器由于阶距 (摇 摇 摇 ), 其特性曲线呈 ( 摇 摇 摇 ) 的形式, 非均匀量化器的特性曲线则是 ( 摇 摇 摇 )。
量化器的输入是 (摇 摇 摇 ) 值, 输出是 ( 摇 摇 摇 ) 的量化值, 故输入和输出之间必然存在着 ( 摇 摇 摇 ),
这是由于量化过程本身所引起的, 所以叫 (摇 摇 摇 )。

3郾 7摇 13 折线的非线性 PCM 编码通常由逐次比较型编码器实现, 根据输入的样值脉冲大小编出相应的

8 位二进制代码, 除第一位 (摇 摇 摇 ) 外, 其他 7 位二进制代码都是通过 ( 摇 摇 摇 ) 方式确定的。 预先规

定 (摇 摇 摇 ) 电流 IW, 当样值脉冲到来后, 用 ( 摇 摇 摇 ) 的方法有规律地用各级 IW去和样值脉冲比较,
每比较一次输出 (摇 摇 摇 ) 位数码, 直到 IW和抽样值 IS (摇 摇 摇 ) 为止。

3郾 8摇 PCM 方式由于每个抽样值的编码位数较高而使信号中的 (摇 摇 摇 ) 成分加大, (摇 摇 摇 ) 了传输

信号的占用频带, 对语音信号的传输十分不利。 差分脉冲编码调制 (DPCM) 考虑了模拟信号抽样后的幅

度样值中仍然保留的 (摇 摇 摇 ), 即 (摇 摇 摇 ) 的幅度样值中包含有 ( 摇 摇 摇 ) 样值的大部分信息, 利用

(摇 摇 摇 ) 的幅度样值来对 ( 摇 摇 摇 ) 的幅度样值进行编码, ( 摇 摇 摇 ) 了模拟信号编码的位数, 使信息

传输的比特率也随之 (摇 摇 摇 ), 在不影响通信质量的前提下, 克服了 PCM 系统的缺点。
3郾 9摇 增量调制 (驻M) 是在 PCM 方式的基础上发展起来的另一种模拟信号数字化传输的方法。 驻M 将

模拟信号变换成每个抽样值仅与 ( 摇 摇 摇 摇 ) 位二进制编码对应的数字信号序列, 在接收端只需要一个

(摇 摇 摇 ) 便可复制出原模拟信号。 因而 驻M 编译码设备要比 PCM 的 (摇 摇 摇 )。
3郾 10摇 升余弦滚降特性所形成的波形 h( t)中, 除抽样点 t = 0 外其余所有抽样点上信号 ( 摇 摇 摇 ), 而

且它的 “尾巴冶 相对于理想低通波形来说衰减要 (摇 摇 摇 ), 这对 (摇 摇 摇 ) 码间干扰及 ( 摇 摇 摇 ) 都很

有利。 但升余弦特性的频谱宽度 ( 摇 摇 摇 ), 其频带利用率降为理想低通的 ( 摇 摇 摇 ), 为 ( 摇 摇 摇 ) 波

特 /赫兹。
3郾 11摇 为了衡量基带传输系统性能的优劣, 在实验室中通常用示波器观察接收信号波形的方法来分析

(摇 摇 摇 ) 和 (摇 摇 摇 ) 对系统性能的影响, 这就是 ( 摇 摇 摇 ) 分析法。 具体地说, 就是用一个示波器跨

接在 (摇 摇 摇 ) 的输出端, 然后调整示波器 ( 摇 摇 摇 ), 使其与 ( 摇 摇 摇 ) 同步, 这时就可以从示波器显

示的图形上观察 (摇 摇 摇 ) 和 (摇 摇 摇 ) 的影响了, 从而估计出系统性能的优劣程度了。
3郾 12摇 HDB3码首先把二进制码变换成 AMI 码, 然后检查 AMI 码的 ( 摇 摇 摇 )。 当没有 ( 摇 摇 摇 ) 个

以上的连 0 码出现时, 就直接 (摇 摇 摇 ); 否则将 ( 摇 摇 摇 ) 变成与其前一个非 0 符号 ( 摇 摇 摇 ) 极性的

符号, 记为 + V 或 - V。 为使附加破坏点后的码元序列仍具有 (摇 摇 摇 )、 无直流分量的特性, 必须使相邻

两个破坏点所取的符号极性也 (摇 摇 摇 )。
3郾 13摇 时间有限信号的频谱是 (摇 摇 ) 的, 反之, 频带受限信号的时域变换形式也是 ( 摇 摇 ) 的。 由

于实际通信信道都有频带限制, 故数字基带信号在传输时, 由于 ( 摇 摇 ) 而不可避免地产生 ( 摇 摇 )。 也

就是说, 经过带限系统传输后, 数字基带信号的 (摇 摇 ) 码元之间, 前面码元的 (摇 摇 ) 必然会对后面的

码元形成干扰, 即码间串扰 ISI。
3郾 14摇 部分响应利用若干个 sinx / x 信号的 (摇 摇 ) 现象, 将他们按一定的规则叠加, 从而消除或降低

(摇 摇 )。 根据叠加方式的不同, 构成了玉、 (摇 摇 )、 芋、 (摇 摇 )、 吁共五类部分响应波形, 它们都包括

预 (摇 摇 )、 (摇 摇 )、 发送滤波器以及接收滤波器几个部分。
3郾 15摇 频域均衡利用 (摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 ) 对信道进行补偿, 但其本质上只是一种使信道达到平坦的

(摇 摇 ) 和线性 (摇 摇 ) 的固定技术。
3郾 16摇 时域均衡技术的基本特点就是利用均衡器产生的 (摇 摇 ) 补偿原畸变波形, 即用 ( 摇 摇 ) 的方
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法对 (摇 摇 ) 进行直接校正, 使最终输出波形在抽样时刻上最大限度地消除 (摇 摇 )。

二、 单选题

3郾 17摇 对于同一组数字信息而言, 它可以根据不同选择得出不同形式的对应基带信号, 其频谱结构也

将因此 (摇 摇 摇 )。
摇 A郾 相同摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 相似摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 不确定摇 摇 摇 摇 摇 D郾 不同

3郾 18摇 用相邻电平发生跳变来表示码元 1, 反之则表示 0 的二元码是 ( 摇 摇 摇 )。 它由于信码 1、 0 与

电平之间不存在绝对对应关系, 可以解决相位键控同步解调时的相位模糊现象而得到广泛应用。
A郾 AMI 码摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 HDB3码

C郾 传号差分 NRZ (M) 码摇 摇 D郾 空号差分 NRZ (S) 码

3郾 19摇 由于频谱中没有离散分量, 双极性不归零码的功率谱中的第一个过零点在 ( 摇 摇 摇 ) 处, 其谱

零点带宽因此为 (摇 摇 摇 )。
摇 A郾 f = fs / 2 B郾 f = fs C郾 f = 2fs D郾 f = 4fs

E郾 Bs = fs / 2 F郾 Bs = fs G郾 Bs = 2fs H郾 Bs = 4fs
3郾 20摇 对于带宽 B 远小于中心频率的带通信号, 设其上 /下截止频率分别为 fH / fL, 此时只要抽样频率

fs 满足 (摇 摇 摇 ), 则接收端就可以完全无失真地恢复出原始信号。 其中: B = fH - fL; M =
fH
B - N; N 为

不超过
fH
B 的最大正整数。

A郾 = 2B 2 + M( )N B郾 = 2B 2 + N( )M C郾 = 2B 1 + M( )N D郾 = 2B 1 + N( )M
3郾 21摇 把量化后的信号电平值转换成二进制码组的过程叫做 (摇 摇 摇 ), 其逆过程则为 (摇 摇 摇 )。

A郾 滤波 B郾 编码 C郾 译码 D郾 抽样

3郾 22摇 无码间干扰就是对 h( t)在时刻 KTs 抽样时, 有式 (摇 摇 摇 ) 成立。

A郾 h(KTs) =
0,K = 0
1,K屹{ 0

B郾 h(2KTs) =
1,K = 0
0,K屹{ 0

C郾 h(KTs) =
K,K = 0
1,K屹{ 0

D郾 h(KTs) =
1,K = 0
0,K屹{ 0

3郾 23摇 理想低通特性函数是符合无码间干扰条件的, 其冲击响应 h( t)是一个 (摇 摇 摇 ) 类的波形。 如

果输入数据以 (摇 摇 摇 ) 波特的速率进行传输, 则在抽样时刻上是不存在码间干扰的, 反之则不行。 故通

常称此速率为无码间干扰时的最高码元传输速率。

A郾 sinx
x B郾 sin2x

x C郾 cosx
x D郾 cos2x

x

E郾 等于 1
Ts

= fs F郾 不高于 1
Ts

= fs G郾 不低于 1
Ts

= fs H郾 大于 1
Ts

= fs

3郾 24摇 若二进制码元速率为 RB2, N 进制码元速率为 RBN, 且 2K = N, (K = 1, 2, 3, …), 则二进制与

N 进制的码元速率之间关系为 (摇 摇 摇 )。
A郾 RBN = RB2 log2N(B)摇
B郾 RBN = RB2 / (log2N)(B)
C郾 RB2 = RBN log2N(B)
D郾 RB2 = RBN / (log2N)(B)

三、 多选题

3郾 25摇 数字信息的电脉冲表示过程也叫码型变换或选择。 根据一般信道的特点, 选择传输码的码型时,
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主要应考虑 (摇 摇 摇 )。
A郾 码型中低频分量应尽量少, 尤其频谱中不能含有直流分量

B郾 码型中不能有长的连 0 码或连 1 码, 以便提取同步定时信息

C郾 码型应具有一定的检错能力, 以便接收方判断接收信码的正确与否

D郾 根据信源的统计特性进行码形变换

3郾 26摇 常见的二元码基带信号波形有 (摇 摇 摇 )。
A郾 AMI 码 B郾 单极性非归零码摇 摇 摇 摇 摇
C郾 双极性非归零码 D郾 HDB3码

E郾 单极性归零码 F郾 双极性归零码

G郾 传号差分码 H郾 空号差分码

3郾 27摇 一般语音信号的频率在 (300 ~ 3400Hz) 的范围内, 把它看做是频带 (0 ~ 3400Hz) 的低通型信

号, 则该信号的抽样频率为 (摇 摇 摇 ) 时, 接收端可以无失真地恢复原始信号。
A郾 3400Hz B郾 6800Hz
C郾 8000Hz D郾 9800Hz

3郾 28摇 下列关于均匀量化的说法正确的是 (摇 摇 摇 )。
A郾 只要确定了量化器, 则其量化噪声的平均功率是固定不变的

B郾 量化噪声的平均功率不完全由量化器决定

C郾 当信号 x( t)较小时, 输出信噪比很低

D郾 弱信号的量化信噪比可能无法达到额定要求而对还原解调产生较大的影响

3郾 29摇 PCM 编码常用的二进制码组是 (摇 摇 )。 从统计的角度来看, 其中误码产生最少的是 (摇 摇 )。
A郾 汉明码摇 摇 摇 B郾 自然码

C郾 折叠码 D郾 格雷组

3郾 30摇 第玉类部分响应信号 g( t)的传输波形由于存在误码传播的可能, 实际中是无法使用的。 为此,
必须要进行一次预编码, 即先按关系 (摇 摇 摇 ) 将输入信码 aK变成 bK再进行传输。

A郾 aK = bK⊕ bK - 1 B郾 bK = aK⊕ bK - 1

C郾 bK = aK⊕ aK - 1 D郾 bK - 1 = aK⊕ bK
3郾 31摇 关于眼图, 以下说法正确的是 (摇 摇 摇 )。

A郾 抽样时刻应是在 “眼睛冶 张开最大的时刻

B郾 抽样时刻, 上下两阴影区间隔距离的一半为系统的噪声容限, 若噪声超过这个容限, 就会发生错

误判决

C郾 眼图中阴影区的垂直高度表示信号畸变范围

D郾 眼图中央的横轴位置对应最佳判决门限电平

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

3郾 32摇 ( 摇 摇 ) 差分码用电平的变化而非电平的大小来传输信息, 也称相对码, 由于解决了相位键控

解调时的相位模糊现象而得到广泛应用。
3郾 33摇 ( 摇 摇 ) HDB3码除了保持 AMI 码的优点之外, 还增加了使连 0 串减少到最多 6 个的优点, 解

决了 AMI 码遇到连 0 串不能提取定时信号的问题, 是 CCITT 推荐使用的基带码之一。
3郾 34摇 ( 摇 摇 ) 自然抽样指抽样期间抽样信号的顶部保持原来被抽样的模拟信号的变化规律, 其抽样

信号在抽样期间的输出幅度值随输入信号的变换而变化, 这对编码而言十分方便。
3郾 35摇 ( 摇 摇 ) 带通信号的抽样频率并不一定需要达到其最高频率或更高。
3郾 36摇 ( 摇 摇 ) 量化形成的总量化噪声功率 Nq应为不过载噪声和过载噪声功率之和。
3郾 37摇 ( 摇 摇 ) 早期 A 压缩律和m压缩律压缩特性是用非线性模拟电路来实现的, 其精度和稳定性都
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受到很大限制; 采用折线段来代替匀滑曲线后, 使电路可用数字技术实现, 其质量和可靠性都得到了保证。
3郾 38摇 ( 摇 摇 ) PCM 基带传输系统通常都可使误码率较下, 因此误码的影响不大, 这时为改善系统的

输出信噪比, 应设法减小量化误差, 使用量化级数 N 小一些的量化器。
3郾 39摇 ( 摇 摇 ) 在波形峰值相等、 噪声均方根值也相同的条件下, 单极性基带系统的抗噪声性能与双

极性基带系统相同。
3郾 40摇 ( 摇 摇 ) 对升余弦滚降信号, 其 琢 取值越大, 系统冲击响应波形衰减越快, 滤波器实现越容易,

但频带利用率越低; 反之, 琢 越小, 冲击响应波形衰减就越慢, 频带利用率则越高。
3郾 41摇 ( 摇 摇 ) 除第玉类部分响应信号外, 其余所有部分响应信号都没有差错传播现象, 故无须在发

送端先进行相关编码。
3郾 42摇 ( 摇 摇 ) 时域均衡是直接从时间响应的角度出发, 使包括均衡器在内的整个系统冲击响应满足

无码间串扰的条件。
3郾 43摇 ( 摇 摇 ) 电报通信常用的传号差分码用相邻电平跳变表示 0, 反之则表示 1。
3郾 44摇 ( 摇 摇 ) 均匀量化的不过载量化噪声功率与量化间隔有关, 量化级数 L 越多, 则噪声功率越大。
3郾 45摇 ( 摇 摇 ) 非均匀量化实质就是将信号非线性变换后再均匀量化。 为了减小量化噪声, 非均匀量

化一般在信号取值小的区间选取较小的量化间隔, 反之则取较大的量化间隔。

五、 分析与计算题

3郾 46摇 设二进制代码为 110010100100。 试以矩形脉冲为例, 分别画出相应的单极性非归零码、 双极性

非归零码、 单极性归零码、 双极性归零码、 差分码和 AMI 码波形。
3郾 47摇 已知二进制信息代码为 1010000011000011, 试确定相应的 AMI 码和 HDB3码, 并分别画出它们

的波形。
3郾 48摇 已知有 4 个连 1 与 4 个连 0 交替出现的序列, 画出用单极性不归零码、 AMI 码和 HDB3码表示时

的波形图。
3郾 49摇 分别求 HDB3 码 + 1 - 1000 - 1 + 10 - 1 + 1000 + 1 - 100 - 1 + 10 - 1 + 1 - 1、 - 1000 - 1 + 1000 + l

- l + l - 100 - 1 + l 的相应原始二进制信息码。
3郾 50摇 已知一基带信号 f( t) = cos2 pt + 2cos4 pt, 对其进行理想抽样, 为了在接收端能不失真地从 fs( t)

已抽样信号中恢复 f( t), 试问抽样间隔应如何选择?
3郾 51摇 设信号 f( t) = 9 + Acos棕t, 其中, A臆10V。 若 f( t)被均匀量化为 41 个电平, 试确定所需的二进

制码的位数 n 和量化级间隔 驻K。
3郾 52摇 设某数字基带传输系统的传输特性 H(棕)如图 3郾 50 所示, 其中 琢 为某个常数。
(1) 试检验该系统能否实现无码间干扰传输?
(2) 试求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大?

图 3郾 50

3郾 53摇 为了传送码元速率为 103 (波特) 的二进制数字基带信号, 试问系统采用如图 3郾 51 中所画的哪

一种传输特性较好? 并说明其理由。
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图 3郾 51

3郾 54摇 采用 13 折线 A 压缩律编码, 设最小量化级为 1 单位, 已知抽样值为 + 635 单位。
(1) 试求所得编码输出的 8 位码组 (段内码采用自然二进制码), 并计算量化误差。
(2) 写出对应该码组中 7 位码 (不包括极性码) 的均匀量化 11 位码。
3郾 55摇 已知某信号经抽样后用采用 13 折线 A 压缩律编码得到的 8 位代码为 01110101, 求该代码的量化

电平, 并说明译码后最大可能的量化误差是多少?
3郾 56摇 设待发二进制基带序列 aK为 10111001, 按照第一类部分响应系统的规则, 给出其变换过程。
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第 4 章摇 数字频带调制

摇 摇 内容提要

实际通信中, 绝大部分情况下信道都不能直接传送数字基带信号, 而必须用数字基带信

号对载波波形的某些参量进行调制, 使载波信号的这些参量随该数字基带信号的变化而变

化, 这就是数字调制传输。
和模拟调制一样, 数字调制也有调幅、 调频和调相三种基本方式, 以及由此派生出的多

种其他形式。 由于数字调制是用载波信号的某些离散状态来表征所传送的数字信息, 也称数

字调制信号为键控信号, 相应的三种基本调制形式又分别称为幅度键控 (ASK)、 频移键控

(FSK) 和相移键控 (PSK)。
本章主要介绍二进制幅度键控 2ASK、 频率键控 2FSK 和相位键控 2PSK 三种基本数字调

制方式的原理、 调制和解调电路形式, 分析绝对移相和相对移相方式的性能优劣。 在此基础

上, 介绍相位连续的移频键控 CPFSK、 最小移频键控 MSK、 高斯最小移频键控 GMSK 等调

制方式和多进制数字调制的基本概念和原理。

4郾 1摇 幅度键控 (ASK) 系统

设二元离散信源发出消息符号 0、 1 的概率分别为 P、 (1 -P), 且 0、 1 的出现彼此独

立。 根据幅度调制原理, 一个二进制的幅度键控信号可以表示成一个单极性矩形脉冲序列与

一个正弦载波的乘积, 即:

e0( t) = 移
n
ang( t - nTs[ ]) cos棕c t (4-1)

这里, g( t)是持续时间为 TS的矩形脉冲, 而 an 值服从下述关系:

an =
0, 概率为 P
1, 概率为(1 - P{ )

(4-2)

令

s( t) = 移
n
ang( t - nTs) (4-3)

则式 (4-1) 变为:

e0( t) = s( t)cos棕c t (4-4)

通常, 二进制幅度键控信号的产生方法 (调制方法) 有两种, 如图 4郾 1 所示。 其中

图 (a)采用的就是一般模拟幅度调制的方法, 属于相干调制, 只是这里的 s( t)是由式(4-3)
确定的数字信号; 图 (b) 所示是一种键控方法, 其开关电路受 s( t)控制; 图(c)为s( t)及
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e0( t)的波形。 二进制幅度键控信号由于始终有一个信号的状态为零, 即处于断开状态, 故

常称之为通断键控 (OOK) 信号。

图 4郾 1摇 二进制幅度键控 (2ASK) 信号的产生及输出波形

如同模拟调幅 AM 信号的解调一样, ASK 信号也有两种基本的解调方法: 非相干解调

(包络检波法) 及相干解调 (同步检测法), 其相应的接收系统组成框图如图 4郾 2 所示。 与

AM 信号的接收系统相比, ASK 解调增加了一个 “抽样判决器冶 方框, 这对于提高数字信号

的接收性能是十分必要的。

图 4郾 2摇 二进制振幅键控信号的接收系统组成方框图

二进制幅度键控是数字调制中出现最早的、 也是最简单的调制方式。 这种方法最初用于

电报系统, 由于它的抗噪声能力较差, 在数字通信中用得不多。 但二进制幅度键控是研究其

他数字调制方式的基础, 因此, 掌握它仍然是必要的。
一个 2ASK 信号 e0( t)可以表示为:

e0( t) = 移
n
ang( t - nTs[ ]) cos棕c t = s( t)cos棕c t (4-5)

设 e0( t)的功率谱密度为 PE( f), s( t)的功率谱密度为 Ps( f), 则由式 (4-5) 可得:

PE( f) = 1
4 [Ps( f + fc) + Ps( f - fc)] (4-6)

当 s( t)为 1 和 0 等概率出现的单极性矩形随机脉冲序列 (码元间隔为 Ts) 时, Ps( f)为

Ps( f) =
Ts

4 Sa2(仔fTs) + 1
4 啄( f) (4-7)

于是有:

PE( f) =
Ts

16{Sa
2[仔( f + fc)Ts] + Sa2[仔( f - fc)Ts]} + 1

16[啄( f + fc) + 啄( f - fc)] (4-8)

对应的功率谱示意图如图 4郾 3 所示。
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图 4郾 3摇 ASK 信号的功率谱密度示意图

显然, 二进制 ASK 信号的带宽是调制信号带宽的 2 倍。 若只计基带脉冲波形频谱的主

瓣, Ts =
1
fs
为码元间隔, 其带宽为:

B = 2fs =
2
Ts

(4-9)

4郾 2摇 频移键控 (FSK) 系统

4郾 2郾 1摇 频移键控 (FSK)

设信源的有关特性与 4郾 1 节中的相同, 则二进制频移键控 2FSK 信号便是输入 s( t)中的

“0冶 对应于载频 棕1, 而 “1冶 对应于载频 棕2(棕1屹棕1)的已调波形, 且 棕1与 棕2两种频率之

间的改变是瞬间完成的。 由这一描述可以很容易地想到利用矩形脉冲序列对一个正弦载波信

号进行调频而获得 2FSK 信号, 而这正是频移键控通信方式早期所使用的调制方法, 这是一

种利用模拟调频来实现数字调频的方法。 2FSK 信号的另一产生方法就是键控法, 即利用受

矩形脉冲序列控制的开关电路对两个不同且彼此独立的频率源分别进行选通。 以上两种

2FSK 信号的产生电路及输出波形如图 4郾 4 所示, 其中 s( t)是信息的二进制矩形脉冲序列,
e0( t)就是 2FSK 信号。

图 4郾 4摇 二进制移频键控 2FSK 信号的产生及波形

根据上述 2FSK 信号产生的原理, 不难写出 2FSK 信号的数学表达式为:

e0( t) =移
n
ang( t - nTs)cos(棕1 t + 渍n) + 移

n
ang( t - nTs)cos(棕2 t + 兹n) (4-10)

·001·



式中, g( t)为脉宽 Ts的单个矩形脉冲;
渍n、 兹n 分别是第 n 个信号码元的初相位;
an是 an 的反码, 即:

an =
0, 概率为 P
1, 概率为(1 - P{ )

摇 摇 摇 an =
0, 概率为(1 - P)
1, 概率为{ P

一般说来, 键控法得到的 渍n、 兹n 与序列 n 无关, 反映在 e0( t)上也仅仅表现出 棕1与棕2之

间发生改变时其相位是不连续的, 而在模拟调频调制中, 当 棕1与 棕2改变时 e0( t)的相位是连

续的, 故 渍n、 兹n 不仅与第 n 个信号码元相关, 且 渍n 与 兹n 之间还应保持一定的关系。

4郾 2郾 2摇 频移键控 (FSK) 的解调

二进制 FSK 信号的常用解调方法是采用如图 4郾 5 所示的非相干检测法和相干检测法。
这里的抽样判决器是判定哪一个输入样值大, 此时可以不专门设置门限电平。

图 4郾 5摇 二进制频移键控信号常用的接收系统

二进制频移键控 (2FSK) 信号还有其他解调方法, 比如鉴频法、 过零检测法及差分检

波法等。 大家知道, 数字调频波的过零点数随不同载频而不同, 故检出过零点数可以得到关

于频率的差异。 这就是过零检测法的基本思想, 其原理如图 4郾 6 所示。 输入信号经限幅后产

生矩形波序列, 经微分整流形成与频率变化相应的脉冲序列代表着调频波的过零点。 将其变

换成具有一定宽度的矩形波, 并经低通滤波器滤除高次谐波, 便能得到对应于原数字信号的

基带脉冲信号。
差分检波法原理如图 4郾 7 所示, 输入信号经接收滤波器滤除带外无用信号后被分成两

路, 一路直接送到乘法器 (平衡调制器), 另一路经时延 子 后送到乘法器与直接送入的调制

信号相乘后, 再经低通滤波器便可提取出解调信号。
设输入信号为 Acos(棕0 + 棕) t, 它与时延 子 后的信号的乘积为:

摇 Acos(棕0 + 棕) t·Acos(棕0 + 棕)( t - 子)

= A2

2 cos(棕0 + 棕)子 + A2

2 cos[2(棕0 + 棕) t - (棕0 + 棕)子]
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图 4郾 6摇 过零检测法的方框图及各点的波形

经过低通滤波器, 滤除其中的倍频分量, 则输出 V 为:

V = A2

2 cos(棕0 + 棕)子 = A2

2 (cos棕0子cos棕子 - sin棕0子sin棕子)

图 4郾 7摇 差分检波法原理方框图

可见 V 是角频率偏移 棕 的函数, 但 V = f(棕)不是

一个简单函数。 适当选择 子 使 cos棕0子 = 0, 则有

sin棕0子 = 依 1, 故有:

V = - A2

2 sin棕子,摇 棕0子 = 仔
2 时

或

V = A2

2 sin棕子,摇 摇 棕0子 = - 仔
2 时

当角频偏很小, 即 棕子垲1 时, 有:

V = - A2

2 棕子,摇 摇 棕0子 = 仔
2 时

或

V = A2

2 棕子,摇 摇 棕0子 = - 仔
2 时

由此可见, 当满足条件 cos棕0子 = 0 及 棕子垲1 时, 输出电压 V 与角频偏 棕 呈线性关系, 即

V = f(棕)是线性函数, 这正是鉴频特性所要求的。
由于差分检波法基于输入信号与其延迟 子 的信号相比较, 信道的延迟失真同时也将影响

相邻信号, 故不会影响最终的鉴频结果。 实践证明, 当信道延迟失真为零时, 差分检波法的

检测性能不如普通鉴频法, 但当信道延迟失真较为严重时, 其性能优于鉴频法。 但差分检波

法的实现将受条件 cos棕0子 = 0 的限制。 以上三种解调方法都要对低通滤波器的输出波形进行

抽样判决, 才能最后还原出原始调制信码。
频移键控调制方式在数字通信中使用较广, 尤其是在衰落信道中传输数据时。 在语音频
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带内进行数据传输时, 国际电话咨询委员会 (CCITT) 建议当数据传输速率低于 1200bit / s
时使用 FSK 方式。

相位不连续的 FSK 信号可看成是两个 ASK 信号的叠加, 其功率谱是两个 ASK 信号功率

谱之和。 因此, FSK 信号的功率谱为:

PE( f) =
Ts

16{Sa
2[仔( f + f1)Ts] + Sa2[仔( f - f2)Ts]

+ Sa2[仔( f + f2)Ts] + Sa2[仔( f - f2)Ts]

+ 1
16[啄( f + f1) + 啄( f - f1) + 啄( f + f2) + 啄( f - f2)] (4-11)

根据式 (4-11) 可画出 FSK 的功率谱如图 4郾 8 所示。 由图可见, FSK 信号的带宽为:
B = f2 - f1 + 2fs (4-12)

4郾 2郾 3摇 相位连续的频移键控 (CPFSK)

上一节讨论的 FSK 信号是利用两个独立的振荡源产生的相位不连续的 FSK 信号。 而频

率转换点上相位的不连续一般会使功率谱产生大的旁瓣分量, 经带限后会引起包络的起伏。
为了克服这个缺点, 必须控制相位的连续性, 这种形式的数字频率调制就称为相位连续的频

移键控 (CPFSK)。

图 4郾 8摇 FSK 信号的功率谱

在一个码元周期 Ts内, CPFSK 信号可表示为:
eCPFSK( t) = Acos[棕0 t + 兹( t)] (4-13)

当 兹( t)为时间的连续函数时, 该 CPFSK 已调信号的相位在所在的时间段内是连续的。
设传 “0冶、 “1冶 码时的对应载频分别为 棕1、 棕2, 它们相对于未调载波 棕0 的偏移为 驻棕, 式

(4-13) 可写为:
eCPFSK( t) = Acos[棕0 t 依 驻棕t + 兹(0)] (4-14)

其中,

棕0 =
棕1 + 棕2

2 摇 摇 驻棕 =
棕2 - 棕1

2 (4-15)

比较式 (4-13) 和式 (4-14) 可以看出, 在一个码元时间内, 相角 兹( t)为:
兹( t) = 依 驻棕t + 兹(0) (4-16)

式中的 兹(0)为初相角, 取决于过去码元调制的结果, 它的选择要注意防止相位的任何不连

续性。
对于 CPFSK 信号, 当 2驻棕Ts = n仔(n 为整数) 时, 就认为它是正交的。 为了提高频带利

用率, 驻棕 应当小一些。 当 n = 1 时, 驻棕 取最小值, 有:
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驻棕Ts =
仔
2

或

2驻fTs =
1
2 = 茁f (4-17)

通常称 茁f 为调制指数。
由式 (4-17) 得到频偏 驻f 和频差 2驻f 分别为:

驻f = 1
4Ts

(4-18)

2驻f = 1
2Ts

(4-19)

当它等于码元速率
1
Ts

的一半时, 这就是最小频差。 CPFSK 的这种特殊选择称为最小频

移键控 (MSK)。

4郾 2郾 4摇 最小频移键控 (MSK) 与高斯最小频移键控 (GMSK) 调制系统

1郾 最小频移键控 (MSK) 方式

最小频移键控 (MSK) 信号是 CPFSK 信号当频差等于码元速率
1
Ts

的一半时的特例。 由

式 (4-17) 可得:

驻棕 = 仔
2Ts

(4-20)

将其代入式 (4-16) 得:

兹( t) = 依 仔
2Ts

t + 兹(0) (4-21)

为方便起见, 设 兹(0) = 0, 则式 (4-21) 变为:

兹( t) = 依 仔
2Ts

t (4-22)

图 4郾 9摇 MSK 信号的相位轨迹

再假设式 (4 - 21) 中的 “ + 冶 信号对应 1 码,
“-冶 信号对应 0 码, 再将 t = Ts代入, 得到:

兹( t) - 兹(0) =
仔 / 2 对应“1冶码
- 仔 / 2 对应“0冶{ 码

(4-23)

当 t >0 时, 在几个连续码元时间内, 由式 (4-22)
可以画出如图 4郾 9 所示的 兹( t)的变化曲线。 图中, 正

斜率直线表示传 “1冶 时的相位轨迹, 负斜率直线则

表示传 “0冶 时的相位轨迹, 这种由所有可能的相位

轨迹构成的图形叫做相位网络图。 在每一个码元时间

内, 其相位相对于前一码元的载波相位不是增加
仔
2
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就是减少
仔
2 。 在 Ts的奇数倍时刻, 相位取

仔
2 的奇数倍; 在 Ts的偶数倍时刻, 相位取

仔
2 的偶

数倍。 因此, MSK 波形的相位 兹( t)在每一码元结束时必定为
仔
2 的整数倍。

若将式 (4-21) 扩展到多个码元时间上, 该式变为:

兹( t) = 仔·t
2Ts

pK + 兹K (4-24)

式中, pK 为二进制双极性码元, 取值为±1。 由式 (4-24) 和图 4郾 9 可以看出, 兹K 为截距,
其值取 仔 的整数倍, 兹K = K仔, 这说明 MSK 信号的相位是分段线性变化的, 且在码元转换时

刻相位仍然连续, 即:
兹K - 1(KTs) = 兹K(KTs) (4-25)

将式 (4-24) 代入式 (4-13), 就得到 MSK 波形信号的表达式为:

eMSK( t) = Acos 棕0 t +
仔·t
2Ts

pK + 兹æ

è
ç

ö

ø
÷K (4-26)

对该式利用三角等式展开, 并注意到 sin兹K = 0, 有:

eMSK( t) = A·[aI( t)cos
仔·t
2T

æ

è
ç

ö

ø
÷

s
cos棕0 t - aQ( t)sin

仔·t
2T

æ

è
ç

ö

ø
÷

s
sin棕0 t]

= A·[ I( t)cos棕0 t - Q( t)sin棕0 t] (4-27)
其中,

I( t) = aI( t)cos
仔·t
2Ts

,Q( t) = aQ( t)sin
仔·t
2Ts

aI( t) = cos兹K,aQ( t) = pKsin兹K

由式 (4-27) 看出, MSK 信号可用正交调制方法产生, 当两条支路的码元互相偏离 Ts

时, 恰好使得 cos 仔t
2Ts

和 sin 仔t
2Ts

错开
1
4 周期, 这就保证了 MSK 信号相位的连续性。 MSK 信号

的解调与其产生过程相对应, 可用正交相干解调或其他解调方法来恢复原信息码。

2郾 高斯最小频移键控 (GMSK) 方式

由以上讨论可以看出, MSK 调制方式最突出的优点就是信号具有恒定振幅以及信号的

功率谱在主瓣以外衰减较快。 然而, 在一些通信场合如移动通信系统中, 对信号带外辐射功

率的限制是十分严格的, 其衰减必须达到 70 ~ 80dB 以上, MSK 信号无法满足这样苛刻的要

求。 针对上述要求, 人们提出了高斯最小频移键控 (GMSK) 方式。
GMSK 调制在 MSK 调制器之前增加一个高斯低通滤波器, 用它作为 MSK 调制的前置滤

波器, 如图 4郾 10 所示。 该高斯低通滤波器必须满足下列几点要求:

图 4郾 10摇 GMSK 调制的原理方框图

(1) 带宽窄。
(2) 具有尖锐的截止特性, 即其频谱曲线边缘陡峭。
(3) 能保持输出脉冲的面积不变。
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图 4郾 11摇 GMSK 信号的功率谱密度

摇 摇 以上要求分别是抑制高频成分、 防止过量的

瞬时频率偏移以及进行相干检测所需要的。 GMSK
信号的解调过程与 MSK 信号完全相同。

图 4郾 11 给出了 GMSK 信号的功率谱密度。 图

中, 横坐标为归一化频率( f - fc)Ts, 纵坐标为频谱

密度, 参变量 BbTs 为高斯低通滤波器的归一化 3dB
带宽 Bb 与码元长度 Ts 的乘积。 BbTs = ¥的曲线是

MSK 信号的功率谱密度。 由图可见, GMSK 信号的

频谱随着 BbTs 值的减小而变得紧凑起来。
GMSK 信号频谱特性的改善是通过降低误比特

率性能换来的, 显然, 前置滤波器的带宽越窄, 输

出功率谱就越紧凑, 系统的误比特率越大。 不过,
当 BbTs =0郾 25 时, 误比特率性能下降并不严重。

4郾 3摇 相移键控 (PSK) 系统

4郾 3郾 1摇 绝对相移键控

二进制相移键控 (2PSK 或 BPSK) 方式是载波信号的相位按基带脉冲信号的码元变化

规律而改变的一种数字调制方式。 设载波为 cos棕c t, 则 2PSK 信号的一般表示形式为:

e0( t) = 移
n
ang( t - nTs[ ]) cos棕c t (4-28)

这里, g( t)是脉宽为 Ts 的单个矩形脉冲, 而 an 的统计特性为:

an =
+ 1, 概率为 P
- 1, 概率为(1 - P{ )

(4-29)

这样, ang( t)就成为脉宽 Ts 的双极性矩形脉冲, 从而得到 2PSK 信号在一个码元持续时间 Ts

内的统计表示式为:

e0( t) =
cos棕c t, 概率 P
- cos棕c t, 概率(1 - P{ )

(4-30)

即发送二进制符号 0 时(an = + 1), e0( t)取 0 相位; 发送二进制符号 1 时(an = - 1), e0( t)
取p相位。 这种以载波的不同相位直接表示相应数字信息的相位键控方式, 称为绝对移相,
其信息与相位的关系可表示如下:

0 相———数字信息“1冶
仔 相———数字信息“0{ 冶

或

仔 相———数字信息“1冶
0 相———数字信息“0{ 冶

按照发送二进制符号 0 时, e0 ( t)取p相位; 发送二进制符号 1 时, e0 ( t)取 0 相位,
2PSK 信号的典型波形如图 4郾 12 所示。
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图 4郾 12摇 2PSK 信号的典型波形

2PSK 调制器可以采用相干调制法, 利用相乘器来实现; 也可以采用键控法, 即通过相

位选择器完成调制过程。 两种方法的实现框图如图 4郾 13 所示。

图 4郾 13摇 2PSK 信号的调制方框图

采用绝对相移调制方式的系统中, 由于发送端是以某一个相位作基准的, 因而在接收系

统中也必须有这样一个固定的基准相位作参考。 如果这个参考相位发生变化 (1 相位变为p

相位或p相位变为 0 相位), 则恢复的数字信息就会相应发生 0 变为 1 或 1 变为 0 的情况。 实

际通信过程中, 由于某种突然的干扰, 系统中的分频器器件可能发生状态转换、 锁相环的稳

定状态也可能发生转移等, 都会导致参考基准相位出现跳变, 且不易被发觉, 使接收端仍然

按照原来的基准相位解调, 从而使恢复出的信码与原始信码正好相反。 这种现象就是通常所

说的 2PSK 方式的 “倒p冶 或 “相位模糊冶 现象, 有时也称之为反向工作。 因此, 实际通信

系统中一般不采用 2PSK 调制方式, 而采用一种所谓的相对 (或差分) 移相 (2DPSK) 方式。

4郾 3郾 2摇 绝对相移键控的解调

2PSK 信号的解调, 一般采用相干解调法, 其相应的方框图如图 4郾 14 (a) 所示。 又考

虑到相干解调在这里实际上起鉴相作用, 故相干解调中的 “相乘 - 低通冶 又可用各种鉴相

器替代, 如图 4郾 14 (b) 所示。 图中的解调过程, 实质上是输入已调信号与本地载波信号进

行极性比较的过程, 故常称为极性比较法解调。

图 4郾 14摇 2PSK 信号的接收方框图
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摇 摇 例如, 有信码 an为 10110100111, 设 0 相位代表 1, p相位代表 0, 本地载波相位为 0,
则 2PSK 信号的调制和解调过程的波形如图 4郾 15 所示。

图 4郾 15摇 2PSK 信号的调制和解调过程的波形

4郾 3郾 3摇 二进制相对相移键控 (2DPSK)

2DPSK 方式是利用前后相邻两个码元的载波相位的变化来表示所传送的数字信息的一

种调制方式。 设 驻渍 为本码元的初始相位与前一码元的初始相位之差, 则 2DPSK 的调制规则

为:
驻渍 = 仔———数字信息“1冶
驻渍 = 0———数字信息“0{ 冶

(4-31)

或

驻渍 = 仔———数字信息“0冶
驻渍 = 0———数字信息“1{ 冶

(4-32)

下面就是根据式 (4-31) 所示规则, 列出的数字信息序列 0011100101 的 2DPSK 信号相位:
摇 摇 摇 摇 数字信息: 摇 摇 摇 摇 摇 摇摇 0摇 0摇 1摇 1摇 1摇 0摇 0摇 1摇 0摇 1
2DPSK 信号相位 (初始码为 0): 0摇 0摇 0摇 p摇 0摇 仔摇 p摇 仔摇 0摇 0摇 p

2DPSK 信号相位 (初始码为 1): p摇 p p摇 0摇 p摇 0摇 0摇 0摇 仔摇 仔摇 0
设 2PSK 信号的 0 相位代表 0 码, p相位代表 1 码; 而 2DPSK 按 驻渍 = p代表数码 1, 驻渍

= 0 代表数码 0, 可画出同一数字信息序列的 2PSK 及 2DPSK 信号波形如图 4郾 16 所示。
由图 4郾 16 可以看出, 2DPSK 的波形与 2PSK 的波形是不同的, 2DPSK 波形中相位相同

并不一定对应着相同的数字信息符号, 而前后码元之间的相位之差才唯一代表信息符号。 说

明 2DPSK 信号解调时并不需要像 2PSK 信号那样依赖于某一固定的载波相位参考值, 只要能

鉴别出前后码元之间的相对相位关系, 就可以正确恢复出原始数字信息。 因此, 采用

2DPSK 调制避免了 2PSK 方式中的倒p现象。
如果不事先知道是绝对还是相对调相, 单纯从波形上是无法分辨这两种信号的, 如

图 4郾 16中 2DPSK 波形也可以对应另一绝对符号序列 00010111001。 因此, 只有已知相移键
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图 4郾 16摇 2PSK 和 2DPSK 信号的波形

控方式是绝对还是相对方式之后, 才能正确判定原信息。 事实上, 相对相移信号也可以看做

是把原数字信息序列 (称为绝对码), 按照式 (4-31) 或 (4-32) 所示规则的演变形式变换

成相对码后, 再根据该相对码进行绝对相移而形成。 图中的相对码就是按相邻符号的不变、 改

变分别表示原数字信息 “0冶、 “1冶 的规则由绝对码变换而来的。 式 (4-31)、 式 (4-32) 的

演变规则为:
相邻数码改变———数字信息“1冶
相邻数码不变———数字信息“0{ 冶

(4-33)

或

相邻数码改变———数字信息“0冶
相邻数码不变———数字信息“1{ 冶

(4-34)

为了使读者更好地理解、 区分绝对和相对相移键控的概念, 我们用每个码元的矢量图来

说明, 如图 4郾 17 所示。 图中, 虚线矢量的位置就是基准相位, 在绝对相移中, 它代表未调

制载波的相位; 在相对相移中, 它表示的是前一个码元的载波相位。 设一个码元周期包含有

整数个载波周期, 那么, 两个相邻码元之间载波的相位差既表示调制引起的相位变化, 同时

图 4郾 17摇 二进制相移键控信号相位矢量

也是两码元交界点处载波相位的瞬时跳变量。 根

据 CCITT 建议, 图 4郾 17 ( a) 所示的相移方式,
称为 A 方式。 这种方式中, 每个码元的载波相位

相对于基准相位可取 0、 p两种取值, 故相对相移

时, 若后一码元的载波相位相对于前一码元相位

差为 0, 则前后两码元载波的相位就是连续的;
反之, 载 波 相 位 将 在 两 码 元 之 间 发 生 突 跳。
图 4郾 17 (b)所示的相移方式称为 B 方式。 这种

方式中, 每个码元的载波相位相对于基准相位可取±
仔
2 两种, 故相对相移时, 无论哪种码元

情况, 相邻两个码元之间的载波相位必然发生跳变。 这样, 接收端就可以很容易地通过检测

该接收信号的相位变化来确定每个码元的起止时刻, 获得码元定时信息, 这正是 B 方式被

广泛采用的主要原因之一。
根据 2DPSK 与 2PSK 的关系, 2DPSK 的调制可通过在 2PSK 调制器之前加一个绝对码变

相对码的码变换器即可, 其调制方框图如图 4郾 18 所示。
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图 4郾 18摇 2DPSK 的调制方框图

4郾 3郾 4摇 相对相移键控 (DPSK) 的解调

2DPSK 信号的解调可采用极性比较法 (或相干解调器), 但它的解调输出是相对码, 必

须再进行一次码变换才能得到输入的绝对码序列, 其原理如图 4郾 19 ( a) 所示。 此外,
2DPSK 信号还可以采用一种差分相干解调方法, 它是通过直接比较前后码元的相位差而实

现解调的, 故又称之为相位比较解调法, 其原理如图 4郾 19 (b) 所示。

图 4郾 19摇 2DPSK 信号的解调方框图

由于差分相干解调法通过比较相位来实现解调, 在解调过程中同时就完成了码变换, 故

无须使用码反变换电路; 也由于不进行相干解调而不需要在接收端提取相干载波, 是一种很

实用的方法。 当然, 它必须要有一个延迟电路 (精确地延迟一个码元间隔 Ts) 来实现相邻

相位比较。
设 2DPSK 信号 (原数字信息 10010110) 中用 驻渍 = 0、 p分别表示数字信息 “0冶、 “1冶,

则其经过极性比较法和差分相干解调法的各点波形分别如图 4郾 20、 图 4郾 21 所示。

图 4郾 20摇 2DPSK 极性比较法解调器的各点波形
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图 4郾 21摇 2DPSK 信号差分相干解调器的各点波形

至于 2PSK 和 2DPSK 信号的功率谱, 由式 (4-30) 可以看出, 当调制信号为双极性数

字序列时, 2PSK 和 2DPSK 信号可看成由两组 2ASK 信号叠加而成, 故其功率谱为:

P( f) =
Ts

4 {Sa2[仔( f - fc)Ts] + Sa2[仔( f + fc)Ts]} (4-35)

即 2PSK、 2DPSK 信号的带宽与 2ASK 信号的相同, 为:
B = 2fs = 2 / Ts (4-36)

4郾 3郾 5摇 FSK / PSK / DPSK 调制 /解调电路举例

2FSK 信号的产生通常有频率选择法、 载波调频法两种, 图 4郾 22 所示为采用载波调频法

的 FSK 调制系统, 它具有容易实现, 抗噪声和抗衰减性较强的特点, 在中低速传输系统中

得到了广泛应用。

图 4郾 22摇 2FSK / 2PSK / 2DPSK 调制电路框图

图 4郾 22 所示电路采用集成锁相器件 MCl4046, 具有性能优越、 价格低廉、 体积小等特

点, 在工程实际中得到了广泛应用。 MCl4046 包含两个数字相位比较器 (PD1、 PD2)、 一个
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压控振荡器 (VCO) 和输入放大电路等, 其引脚功能和内部结构分别如图 4郾 23、 表 4郾 1
所示。

图 4郾 23摇 MC14046 内部结构

表 4郾 1摇 MC14046 引脚功能

引摇 摇 脚 符摇 摇 号 功摇 摇 能

1 PDo2 摇 相位比较器 2 输出相差信号, 为上升沿控制逻辑

2 PDo1 摇 相位比较器 1 输出相差信号, 鉴相特性为 PDo1 = PDi1⊕ PDi2

3 PDI2 摇 相位比较器输入信号, 通常 PD 为来自 VCO 的参考信号

4 VCOo 摇 压控振荡器的输出信号

5 INH 摇 控制信号输入, 低电平时 VCO 工作且源极跟随器输出; 高电平时芯片为低耗状态

6 C1A 摇 与第 6 引脚之间接一电容, 以控制 VCO 的振荡频率

7 C1B 摇 与第 7 引脚之间接一电容, 以控制 VCO 的振荡频率

8 GND 摇 接地

9 VCOi 摇 VCO 输入信号

10 SFo 摇 源极跟随器输出

11 R1 摇 外接电阻至地, 分别控制 VCO 的最高和最低振荡频率

12 R2 摇 外接电阻至地, 分别控制 VCO 的最高和最低振荡频率

13 PDo2 - 摇 相位比较器输出的三态相位差信号, 它采用 PDi1、 PDi2上升沿控制逻辑

14 PDi1 摇 相位比较器输入, 允许将 0郾 1V 小信号或方波在内部放大并整形输出

15 VI 摇 独立稳压二极管负极, 稳压值 V抑5 ~8V, 与 TTL 电路匹配时可作为辅助电源

16 VDD 摇 正电源, 可为 + 5V、 + 10V 或 + 15V

2FSK / 2PSK / 2DPSK 各有多种解调方法, 如包络检波、 相干解调等, 图 4郾 24 所示电路

是基于 MCl4046 的锁相功能进行解调, 使锁相环锁定在 FSK / PSK / DPSK 的一个载频 f1上
(对应输出高电平), 而对另一个载频 f2失锁 (对应输出低电平), 即可在环路滤波器的输

出端得到解调输出基带序列。 当然, DPSK 信号还需经过一次相对码的转换才能完成

解调。
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图 4郾 24摇 2FSK / 2PSK / 2DPSK 解调原理框图

4郾 4摇 四相绝对移相键控 (QPSK) 系统

4郾 4郾 1摇 四相绝对移相键控 (QPSK)、 相对移相键控 (QDPSK) 调制

多进制数字相位调制是利用载波的多种不同相位 (或相位差) 来表示数字信息的调制

方式。 和二进制相位调制一样, 多进制相位调制也可分为绝对移相和相对 (差分) 移相两

种。 由于绝对移相中仍然存在相位模糊的问题, 实际通信中大多采用相对移相调制方式。
在 M 相调制中, M 种相位用来表示 K 比特码元的 2K 种状态, 即 2K = M。 假若 K 比特码

元的持续时间仍为 Ts, 则 M 相调制输出信号可以表示为:

摇 摇 e0( t) = 移
¥

K = -¥

g( t - KTs)cos(棕c t + 渍K)

= 移
¥

K = -¥

aKg( t - KTs)cos棕c t - 移
¥

K = -¥

bKg( t - KTs)sin棕c t (4-37)

式中,
aK = cos渍K

bK = sin渍{
K

渍K 为受调相位, 可以有 M 种不同取值。
由式 (4-35) 可以看出, 多相调制信号的波形可以看做是对两个正交载波进行多电平

双边带调制所得的信号之和。 在多相调制中, 使用最广泛的是四相制和八相制, 即取 M = 4
或 8。 下面对四相相位调制进行讨论。

由于四种不同的相位可以代表四种不同的数码, 而二进制信息序列却只有 0、 1 两种符

号, 因此, 四相调制时首先应该对输入二进制序列分组, 把每两个码元编为一组; 然后再用

四种不同的载波相位去表示它们。 例如, 若输入的二进制数字信息序列为 1 0 1 1 0 1 0 0 1
…, 则可将它们分成 10, 11, 01, 00 等, 然后用四种不同相位来分别代表它们。
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与二相调制相似, 四相调制也分为四相绝对移相调制 (又称四相绝对移相键控) 4PSK
或 QPSK 和四相相对移相调制 (又称四相相对移相键控) 4DPSK 或 QDPSK 两种。 下面我们

分别讨论这两种调制方式。

1郾 四相绝对移相键控 (QPSK)

四相绝对移相调制利用载波的四种不同相位来表征数字信息。 由于每一种载波相位代表

两个二进制码元信息, 故每个四进制码元又被称为双比特码元。 设组成双比特码元的前一位

码元为 a, 后一位为 b, 可以将该双比特码元表示为 ab。 由于 ab 通常是按格雷码 (即反射

码) 的规则排列的, 故它与载波相位的对应关系如表 4郾 2, 相应的矢量关系如图 4郾 25 所示,
图 (a) 表示 A 方式时 QPSK 信号的矢量图, 图 (b) 表示 B 方式时 QPSK 信号的矢量图。

表 4郾 2摇 双比特码元载波相位的关系

双比特码元 载波相位 (渍K)

a b A 方式 B 方式

0 0 0毅 225毅

1 0 90毅 315毅

1 1 180毅 45毅

0 1 270毅 135毅

图 4郾 25摇 QPSK 信号的相位矢量图

从图 4郾 25 中还可看出, 用式 (4-35) 表示四相调制信号时, 相位 渍K 在 (0, 2仔) 内

有四个等间隔的相位取值, 为 0、 仔
2 、 仔、 3仔{ }2 或

仔
4 、 3仔

4 、 5仔
4 、 7仔{ }4 等。 由于正弦和余弦

函数的互补特性, 对应于 渍K 的四种取值, 如
仔
4 、 3仔

4 、 5仔
4 、 7仔{ }4 , 其幅度只有两种可能取

值即 依 2
2 。 此时, 式 (4-35) 恰好表示了两个正交的二相调制信号的合成。

实现 QPSK 的调制方法与 2PSK 信号一样, 也有调相法和相位选择法。
(1) 调相法。 用调相法产生 QPSK 信号的组成方框图如图 4郾 26 ( a) 所示。 图中,

串 /并变换器将输入的二进制序列依次分为两个并行的双极性序列。 设并行序列中的二进制

数码分别为 a、 b, 每一对 ab 就是一个双比特码元。 该双极性、 双比特的 ab 脉冲通过两个平

衡调制器, 分别对同相载波及其正交载波进行二相调制, 得到图 (b) 虚线所示的矢量。 将
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两路输出信号叠加, 即得到图 (b) 中实线所示的四相移相信号, 其相位编码的逻辑关系如

表 4郾 3 所示。

图 4郾 26摇 调相法的组成方框图

表 4郾 3摇 QPSK信号相位编码逻辑关系

a 1 0 0 1

b 1 1 0 0

a 路平衡调制器输出

b 路平衡调制器输出

合成相位

0毅
90毅
45毅

180毅
90毅
135毅

180毅
270毅
225毅

0毅
270毅
315毅

(2) 相位选择法。 相位选择法产生 QPSK 信号的组成方框图如图 4郾 27 所示。 图中, 四

相载波发生器分别送出调相所需的四种不同相位的载波。 按串 /并变换器输出的双比特码元

的不同, 逻辑选相电路输出相应相位的载波。 例如, 双比特码元 ab 为 11 时, 输出相位为

45毅的载波; ab 为 01 时, 输出相位为 135毅的载波等。

图 4郾 27摇 相位选择法的组成方框图

2郾 相对移相键控 (QDPSK)

和 2DPSK 一样, 四相相对移相调制也是利用前后码元之间的相对相位变化量来表示数

字信息的。 若以前一码元的相位为参考, 令 驻渍i 为本码元与前一码元的相位差, 则信息编码

与载波相位变化的关系仍可用表 4郾 1 来表示, 其相位的矢量关系也仍然可用图 4郾 22 表示。
不过, 这时它表示的不是双比特码元的对应载波信号相位, 而是对应载波的前后相位之差,
即由绝对码变换成相对码后的数字序列的调相信号。

在二相调制中, 为了得到 2DPSK 信号, 通常先将绝对码变换成相对码, 然后再用相对码
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对载波进行绝对移相。 QPSK 信号的调制也同样可以采用这种方法, 先将输入的双比特码元经

码变换器变为双比特的相对码, 再用此双比特相对码进行四相绝对移相, 则所得到的输出信号

便是四相相对移相信号。 一般常用码变换器加调相电路或码变换器加相位选择电路来实现。
(1) 码变换器加调相电路。 该方式产生 QDPSK 信号的组成框图如图 4郾 28 所示。 由图可

见, 它与图 4郾 26 所示的 QPSK 信号产生器相比, 仅在串 /并变换器后多了一个码变换器。 产

生 QPSK 信号的原理, 前面已经进行了较详细的讨论, 这里仅对码变换器的原理加以讨论。

图 4郾 28摇 QDPSK 信号的调相法产生器方框图

由图 4郾 25 可以看出, 码变换器的作用是将输入的双比特码 ab 转换成双比特码 cd, 且要

求由 cd 产生的 QPSK 信号与由 ab 产生的 QDPSK 信号完全相同。 由于对 cd 而言是绝对移相,

故双比特码 cd 与载波相位的关系仍符合表 4郾 1 的规定; 又因为这里载波经 依 仔
4 相移后加至

上、 下支路的平衡调制器, 所以 cd 与载波相位的关系应为该表中的 A 方式, 其调相信号的

矢量图仍可用图 4郾 22 中 (a) 表示。 不过现在的参考相位不再是一个固定的载波相位, 而

是以前一个双比特码元的相位为参考相位。 QDPSK 信号相位编码逻辑关系如表 4郾 4 所示。
表 4郾 4摇 QDPSK信号相位编码逻辑关系

双比特码元

a b
载波相位变化 驻渍K

0
1
1
0

0
0
1
1

0毅
90毅
180毅
270毅

由表 4郾 4 可见, 当输入双比特数据为 00 时, 调相信号的载波相位相对于前一双比特码

元的载波相位不变化; 当输入双比特数据为 10 时, 调相信号的载波相位相对于前一双比特

码元的载波相位变化 90毅等。 但由于前一双比特码元的载波相位有四种可能, 因此, 对于某

一输入的双比特码元, 其输出的载波相位不是固定的, 而是有四种可能的输出相位。
例如, 若输入双比特数据为 10, 按表 4郾 1 的规定载波相位应变化 90毅, 但由于前一双比

特码元的载波相位有四种可能, 现设它为 180毅, 那么此时的载波相位应为 180毅 + 90毅 =
270毅。 按四相绝对移相表 4郾 2 中 A 方式的规定, 可查得其相应的输入双比特数据 cd 应为 01,
即码变换器应将输入的双比特数据 10 变为 01 输出。 但如果前一双比特码元的载波相位为
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270毅, 那么此时的载波相位应为 270毅 + 90毅 = 360毅 (即 0毅)。 同样查表 4郾 2, 可知其相应的输

入双比特数据 cd 应为 00, 故码变换器应将输入的双比特数据 10 变为 00 输出。
由上例不难看出, 码变换器应完成表 4郾 5 所示的逻辑功能。 表中, 本时刻出现的码元状

态 cndn 与 兹n 的关系是固定的, 属于绝对调相; 而输入双比特码元 anbn 与 兹n 的关系却是不固

定的, 有四种可能。 可见, 码变换器刚好完成了我们所要求的这种转换。
需要指出, 按表 4郾 5 规定逻辑功能产生的 cn、 dn还应按 0寅 +1、 1寅-1 的规律变换成双

极性脉冲, 然后才能对载波进行调制。 最后由相加器输出的信号便是所需的 QDPSK 信号。
(2) 码变换加相位选择。 码变换加相位选择产生 QDPSK 信号的原理十分简单, 它的组

成框图与图 4郾 28 所示的相位选择法产生 QPSK 信号的组成方框图完全相同。 不过, 这里的

逻辑选相电路除按规定完成选择载波的相位外, 还应实现将绝对码转换成相对码的功能。 也

就是说在四相绝对移相时, 直接用输入双比特码去选择载波的相位; 而在四相相对移相时,
需要将输入的绝对双比特码元 ab 先转换成相应的相对双比特码 cd, 再用 cd 去选择载波的相

位, 便可产生 QDPSK 信号了。
表 4郾 5摇 QDPSK码变换的逻辑功能

本时刻到达的 ab 及所要

求的相对相位变化
前一码元的状态 本时刻应出现的码元状态

an 摇 摇 bn 驻渍K cn - 1 摇 摇 dn - 1 兹n - 1 cn 摇 摇 摇 dn 兹n

0摇 摇 摇 0 0毅

0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1

0毅
90毅
180毅
270毅

0摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 1

0毅
90毅
180毅
270毅

1摇 摇 摇 0 90毅

0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1

0毅
90毅
180毅
270毅

1摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 0

90毅
180毅
270毅
0毅

0摇 摇 摇 0 180毅

0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1

0毅
90毅
180毅
270毅

1摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 0

180毅
270毅
0毅
90毅

0摇 摇 摇 0 270毅

0摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 1

0毅
90毅
180毅
270毅

0摇 摇 摇 摇 1
0摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 0
1摇 摇 摇 摇 1

270毅
0毅
90毅
180毅

4郾 4郾 2摇 四相绝对移相键控 (QPSK)、 相对移相键控 (QDPSK) 的解调

1郾 QPSK信号的解调

由于四相绝对移相信号可以看做是两个正交 2PSK 信号的合成, 故它可以采用与 2PSK
信号相类似的解调方法进行解调, 即由两个 2PSK 信号相干解调器构成, 其组成方框图如

图 4郾 29 所示。 图中的并 /串变换器的作用与调制器中的串 /并变换器相反, 它是用来将上、
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下支路所得到的并行数据恢复成串行数据的。

图 4郾 29摇 QPSK 信号解调方框图

2郾 QDPSK信号的解调

QDPSK 信号的解调方法与 2DPSK 信号的解调方法相类似, 也有极性比较法和相位比较

法两种。 由于 QDPSK 信号可以看做两路 2DPSK 信号的合成, 因此, 解调时也可以分别按两

路 2DPSK 信号解调。 上述两种解调方法的组成方框图如图 4郾 30、 图 4郾 31 所示。

图 4郾 30摇 极性比较法原理方框图

图 4郾 31摇 相位比较法原理方框图

图 4郾 30 所示的极性比较法解调电路可以看成是由 QPSK 信号解调器和码反变换器两部

分构成。 关于 QPSK 信号解调器的原理前面已经介绍, 这里不再重复。 码反变换器的作用则

·811·



是将解调出来的双比特相对码 cd 变换为双比特绝对码 ab, 其原理与调制时的码变换器相逆。
由于发送的 QPSK 信号符合表 4郾 5 的规定, 故解调器中上、 下条支路的两个相干载波应

为 cos 棕c t -
仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 和 cos 棕c t +
仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 。 若不考虑信道引起的失真及噪声影响, 加到解调器输入端

的接收信号在一个码元持续时间内可以表示为:
s( t) = g( t)cos(棕c t + 渍K) (4-38)

上支路相乘器的输出为:

摇 摇 摇 s( t)cos 棕c t -
仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 = g( t)cos 棕c t + 渍( )K cos 棕c t -
仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4

= 1
2 g( t)cos 2棕c t + 渍K - 仔æ

è
ç

ö

ø
÷[ ]4 + 1

2 g( t)cos 渍K + 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4
故低通滤波器的输出为:

1
2 g( t)cos 渍K + 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4
同理, 下支路相乘器的输出为:

1
2 g( t)cos 2棕c t + 渍K + 仔æ

è
ç

ö

ø
÷[ ]4 + 1

2 g( t)cos 渍K - 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4
低通滤波器的输出为:

1
2 g( t)cos 渍K - 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4
因此, 上、 下支路在 t = Ts时刻的抽样值可分别表示为:

UA邑cos 渍K + 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4

UB邑cos 渍K - 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4
由以上分析不难得出如表 4郾 6 所示的判决规则。 判决器按极性判决, 负抽样值判为

“1冶, 正抽样值判为 “0冶。
表 4郾 6摇 QPSK信号正交解调的判决规则

载波相位 渍K
上支路抽样值

UA的极性

下支路抽样值

UB的极性

抽样判决输出

c d

0毅
90毅
180毅
270毅

+
-

-

+

+
+
-

-

0
1
1
0

0
0
1
1

图 4郾 31 为相位比较法解调即差分相干解调原理框图。 与 2DPSK 差分相干解调一样, 由

于延迟电路的延迟 Ts作用, 使电路可以通过对输入 QDPSK 信号的前后码元的相位直接进行

比较, 从而完成解调过程, 并在解调的同时已完成了码反变换工作, 故无须再另加码反变

换器。
由以上原理可以看出, 在相同的信息速率下, 四相信号的码元长度比二相信号的码元长

度长一倍, 所需频带为二相信号的一半; 在相同的码元速率下, 四相系统的信息速率是二相
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系统的 2 倍, 体现出多进制调制的优点。

4郾 5摇 多元数字频带调制

前面几节中比较详细地讨论了二进制数字调制系统的原理及其性能, 由于许多实际数字

通信系统常常采用多进制数字调制, 下面我们就来讨论多进制数字调制系统。 与二进制数字

调制不同, 多进制数字调制是利用多进制数字基带信号去调制载波的振幅、 频率或相位, 相

应地就有多进制数字振幅调制、 多进制数字频率调制以及多进制数字相位调制 (本章第 4
节中已经讨论) 等三种基本方式。

由于多进制数字已调信号的被调参数在一个码元间隔内有多个可能取值, 因此, 与二进

制数字调制相比, 多进制数字调制具有以下两个特点:
(1) 在相同的码元传输速率下, 多进制系统的信息传输速率比二进制系统的高。 比如,

四进制系统的信息传输速率是二进制系统的两倍;
(2) 在相同的信息速率下, 由于多进制码元传输速率比二进制的低, 因而多进制信号码

元的持续时间 (码元宽度) 要比二进制的长, 增大码元宽度, 就会增加码元的能量, 并能

减小由于信道特性引起的码间干扰的影响等。
正是基于这些特点, 使多进制调制方式获得了广泛应用。

4郾 5郾 1摇 多电平调幅 (MASK)

多电平调幅 (MASK) 也称多电平振幅调制, 在原理上可以看成是通断键控 (OOK) 方

式的推广。 在最近几年它成了十分引人注目的一种高效率的传输方式, 即它在单位频带内的

信息传输速率较高。 其传输效率高的根本原因是: 第一, 它可以比二进制系统有高得多的信

息传输速率; 第二, 可以证明, 在相同的码元传输速率下, 多电平调制信号的带宽与二电平

的相同。 对于二进制系统, 其最大的信道频带利用率为 2bit / ( s·Hz)。 对于多电平系统而

言, 其最大信道频带利用率可超过 2bit / (s·Hz)。
由于多电平调幅 (MASK) 是用具有多个可能电平选择的随机基带脉冲序列对载波进行

振幅调制的, MASK 信号一般可表示为:

e0( t)=[ 鄱
肄

n = -肄
ang( t - nTs)]cos棕c t (4-39)

式中, g( t)是高度为 1, 宽度为 Ts的矩形脉冲;
an 为 M 进制随机码元, 其取值范围为{0,1,2,…,M - 1}, 各种取值出现概率如下, 且

有 鄱
M-1

I = 0
P i = 1 。

an =

0 概率为 P0

1 概率为 P1

2 概率为 P2

左 左摇 摇 摇
M - 1 概率为 PM

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

- 1
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当 M = 4 时, 四电平调幅信号的波形如图 4郾 32 所示。
MASK 信号与二进制 ASK 信号产生的方法相同, 可利用乘法器来实现。 解调也与二进

制 ASK 信号相同, 可采用相干解调和非相干解调两种方式。

图 4郾 32摇 M 进制信号及 MASK 信号波形

4郾 5郾 2摇 其他多元调制方式

多元数字频率调制简称多频制, 它基本上是二进制数字频率键控方式的直接推广。 本节

仅简要介绍一个多频制系统的组成方框以及它的主要特点, 如图 4郾 33 所示的框图。 图中,
串 /并变换器和逻辑电路将输入的一组 n 位二进制码转换成有 M = 2n 种状态的 M 进制码。 当

某组 n 位二进制码到来时, 逻辑电路的输出一方面打开相应门电路, 让与该门电路相应的载

波发送出去; 另一方面同时关闭其余所有的门电路。 于是, 当一组 n 位二进制码元输入时,
经相加器送出的便是一个 M 进制频率键控的波形。 多频制的解调部分由多个带通滤波器、
包络检波器及一个抽样判决器和有关逻辑电路组成。 各带通滤波器的中心频率就是多个载波

的频率。 因而, 当某一载波到来时, 只有一个带通滤波器有信号及噪声可以同时通过, 而其

他带通滤波器则只有噪声通过。 显然, 该选通滤波器的输出信号最大。 抽样判决器的任务就

是在给定时刻上, 比较各包络检波器输出的电压, 并选出最大者作为输出。

图 4郾 33摇 多频制系统的组成方框图
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多频制信号的带宽一般定义为:
B = fM - f1 + 2fs (4-40)

其中, fM为最高选用载频;
f1为最低选用载频;
2fs为单个码元信号的带宽或码元速率。

原则上, 多频制同样具有多进制调制的优点, 但由于多频制占据频带较宽, 其信道频带

利用率不高, 一般在调制速率不高的场合中使用。

本 章 小 结

数字频带调制是数字通信系统中信号进行频带传输所必需的, 本章主要介绍了二进制幅度键控

(2ASK)、 频移键控 (2FSK) 和相移键控 (2PSK) 三种基本调制方式的原理、 调制和解调电路形式。 三种

调制均有相干调制和键控调制两种方法, 解调也相应有相干解调和非相干解调两种方法。 相位连续的频移

键控 (CPFSK)、 最小频移键控 (MSK)、 高斯最小频移键控 (GMSK) 等则是在基本 2FSK 调制的基础上派

生出来的。 根据数字信息与相位之间的关系, 相位键控有绝对移相和相对移相两种方案, 其中相对移相可

以克服传输过程中可能出现的相位模糊现象, 因此其性能优于绝对移相调制方式。
除了二进制数字调制外, 还有多进制数字调制, QPSK 就是四进制相移调制, 此外还有多进制幅度调

制 MASK 和多进制频率调制 MFSK 等。 在相同码元速率下, 多进制调制比二进制调制信息速率更高; 在相

同信息速率下, 多进制调制码元较宽, 使得码元的抗干扰能力更强。 因此, 多进制调制的使用更为广泛。

习摇 题摇 4

一、 填空题

4郾 1摇 数字调制传输就是用数字基带信号对载波信号的某些参量进行调制, 使载波信号的这些参量随该

数字基带信号 (摇 摇 )。 实际数字通信系统大都选择 (摇 摇 ) 作载波, 有 (摇 摇 )、 (摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 ) 三

种基本调制方式, 还有多种其他派生形式。
4郾 2摇 过零检测法的基本思想是数字调频波的过零点数随载频 ( 摇 摇 ), 故检出过零点数可以得到关于

频率的 (摇 摇 )。 相位不连续的 FSK 信号可看成是两个 (摇 摇 ) 信号的叠加, 其功率谱是它们的 (摇 摇 )。

4郾 3摇 最小频移键控 (MSK) 信号是 CPFSK 信号当频差等于码元速率 1
Ts

的 (摇 摇 ) 时的特例。 MSK 信

号每一个码元时间内的相位相对于前一码元的载波相位不是 ( 摇 摇 ) 就是 ( 摇 摇 )。 在 Ts的奇数倍时刻,

相位取 仔
2 的 (摇 摇 ); 在 Ts的偶数倍时刻, 相位取 仔

2 的 (摇 摇 )。 因此, MSK 波形的相位 兹( t)在每一码元

结束时必定为 (摇 摇 )。
4郾 4摇 GMSK 信号频谱特性的改善是通过降低误比特率性能换来的, 显然, 前置滤波器的带宽越窄, 输

出功率谱就越紧凑, 系统的误比特率越大。 不过, 当 BbTs = (摇 摇 ) 时, 误比特率性能下降并不严重。
4郾 5摇 移相键控就是载波信号的 (摇 摇 ) 按基带脉冲信号的码元变化规律而改变的一种数字调制方式。

设载波为 cos棕c t, 则 2PSK 信号可表示为 e0( t) = [鄱
n
ang( t - nTs)]cos棕c t 。 其中, g( t)是脉宽为 Ts 的

(摇 摇 ), an 是分别对应于统计概率 (P, 1 -P) 的常数+1 和-1, 则 ang( t)就是脉宽 Ts 的 ( 摇 摇 )。 故

2PSK 信号在一个码元持续时间 Ts 内的统计表示式为 e0( t) =
cos棕c t, 概率 P

- cos棕c t, 概率 (1 - P{ )
, 即发送二进制符号
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0 时, e0( t)取相位 (摇 摇 ); 发送二进制符号 1 时, e0( t)取相位 (摇 摇 )。
4郾 6摇 多进制绝对数字相位调制利用载波的多种 ( 摇 摇 ) 来表示数字信息, 而多进制相对 (差分) 移

相则是利用载波的多种 (摇 摇 ) 来表示数字信息。 由于绝对移相中仍然存在 (摇 摇 ) 的问题, 实际通信中

大多采用 (摇 摇 ) 方式。
4郾 7摇 四相绝对移相调制利用载波的 (摇 摇 ) 相位来表征数字信息。 由于每一种载波相位代表 ( 摇 摇 )

个二进制码元信息, 故每个四进制码元又被称为 (摇 摇 ) 码元。 实现 QPSK 的调制方法与 2PSK 信号一样,
也有 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 )。

4郾 8摇 多进制数字调制是利用多进制数字基带信号去调制载波的 ( 摇 摇 )、 ( 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 ), 相应

地就有多进制数字 (摇 摇 ) 调制、 (摇 摇 ) 调制以及 (摇 摇 ) 调制等三种基本方式。
4郾 9摇 通信系统的质量通常用指标 ( 摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 ) 衡量, FSK 系统的指标具体可用 ( 摇 摇 ) 和

(摇 摇 ) 衡量, FM / PM 系统则用 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 ) 衡量。
4郾 10摇 已知码元速率 200 波特, 从信息速率的角度, 8ASK 的频带利用率和带宽分别为 ( 摇 摇 ) 和

(摇 摇 ), 8PSK 的频带利用率和带宽分别为 ( 摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 ), 8FSK 的频带利用率和带宽分别为

(摇 摇 ) 和 (摇 摇 )。 (设 8FSK 两功率谱主瓣刚好互不重叠)
4郾 11摇 码元速率相同条件下, m 进制数字调制系统的信息速率是二进制的 (摇 摇 ) 倍。
4郾 12摇 对 SSB、 VSB、 PCM、 DPSK、 MASK 信号而言, 可靠性用信噪比来衡量的有 ( 摇 摇 ), 用误码率

来衡量的有 (摇 摇 )。
4郾 13摇 对 2ASK、 2PSK 和 2DPSK 信号采用相干解调方式, 则误码率从小到大为 (摇 摇 )。

二、 单选题

4郾 14摇 二进制振幅键控 ASK 信号的带宽 B 和调制信号频率 fs、 码元间隔 Ts 之间的关系为 (摇 摇 )。

A郾 B = fs =
1
Ts

摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 B = 2fs =
2
Ts

摇 摇 摇 摇

C郾 B = 0郾 5fs =
1

2Ts
摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 B = 4fs =

4
Ts

4郾 15摇 以下关于数字频率调制的说法错误的是 (摇 摇 )。
A郾 差分检波法基于输入信号与其延迟 子 的信号相比较, 故信道的延迟失真不影响最终鉴频结果。
B郾 当信道延迟失真为零时, 差分检波法的检测性能不如普通鉴频法。
C郾 当信道延迟失真较为严重时, 其性能优于鉴频法。
D郾 差分检波法必须要对低通滤波器的输出波形进行抽样判决, 才能还原原始信码; 普通鉴频法则无

须如此。
4郾 16摇 2DPSK 方式是利用前后相邻两个码元载波相位的变化来表示所传送的数字信息, 能够唯一确定

其波形所代表的数字信息符号的是 (摇 摇 )。
A郾 前后码元各自的相位摇 摇 摇 摇 摇 B郾 前后码元的相位之和

C郾 前后码元之间的相位之差摇 摇 摇 D郾 前后码元之间相位差的 2 倍

4郾 17摇 根据 CCITT 建议, A 类移相方式中, 每个二进制码元的载波相位相对于基准相位可取值

(摇 摇 ), B 方式中每个码元的载波相位相对于基准相位可取值 (摇 摇 )。

A郾 (0, 2仔) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 (0, 仔) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 依 仔
2 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 依 仔

4郾 18摇 根据 CCITT 建议, A 类移相方式中, 每个四进制码元的载波相位相对于基准相位可取值

(摇 摇 ), B 方式中每个码元的载波相位相对于基准相位可取值 (摇 摇 )。

A郾 0、 3仔
4 、 仔、 7仔{ }4 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 0、 仔

2 、 仔、 3仔{ }2

C郾 仔
4 、 仔

2 、 5仔
4 、 3仔{ }2 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 仔

4 、 3仔
4 、 5仔

4 、 7仔{ }4
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4郾 19摇 在相同的信息速率下, 四相信号的码元长度是二相信号码元长度的 ( 摇 摇 ) 倍, 所需频带为二

相信号的 (摇 摇 ) 倍; 在相同的码元速率下, 四相系统的信息速率是二相系统的 (摇 摇 )。
A郾 1摇 摇 摇 摇 摇 B郾 2 摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 1 / 2摇 摇 摇 摇 摇 D郾 4

4郾 20摇 关于多电平调幅, 以下说法错误的是 (摇 摇 )。
A郾 多电平调幅 MASK 在原理上可以看成是通断键控 (OOK) 方式的推广

B郾 多电平调幅 MASK 在单位频带内的信息传输速率较高

C郾 多电平系统的最大信道频带利用率大于 2bit / (s·Hz)
D郾 在相同的码元传输速率下, 多电平调制信号的带宽大于二电平的相同

三、 多选题

4郾 21摇 MSK 调制方式的突出优点是 (摇 摇 )。
A郾 信号具有恒定振幅摇 摇 摇 摇 摇 B郾 信号的功率谱在主瓣以外衰减较快

C郾 信号具有规则起伏的振幅摇 摇 摇 摇D郾 信号的功率谱较为稳定, 不因在主瓣内、 外有明显的衰减差异

4郾 22摇 GMSK 调制在 MSK 调制器之前增加一个高斯低通滤波器作为前置滤波器, 为了抑制高频成分、
防止过量的瞬时频偏, 以及满足相干检测所需, 该滤波器必须满足 (摇 摇 )。

A郾 带宽窄 B郾 具有尖锐的截止特性, 即其频谱曲线边缘陡峭

C郾 保持输出脉冲的面积不变 D郾 保持输出脉冲的面积与输入调制信号频率成正比

4郾 23摇 2DPSK 信号的解调可采用 (摇 摇 )。
A郾 极性比较法摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇B郾 相干解调器

C郾 差分相干解调方法摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 相位比较解调法

4郾 24摇 与二进制数字调制相比, 多进制数字调制具有以下 (摇 摇 ) 特点。
A郾 在相同的码元传输速率下, 多进制系统的信息传输速率比二进制系统的高

B郾 在相同的码元传输速率下, 多进制系统的信息传输速率比二进制系统的低

C郾 在相同的信息速率下, 多进制信号码元的持续时间比二进制的长

D郾 在相同的信息速率下, 多进制信号码元的持续时间比二进制的短

4郾 25摇 以下说法正确的是 (摇 摇 )。
A郾 在相同码元速率下, 多进制调制比二进制调制信息速率更高

B郾 在相同信息速率下, 多进制调制码元比二进制码元宽

C郾 多进制码元的抗干扰能力比二进制码元强

D郾 多进制调制的应用比二进制调制更广泛

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

4郾 26摇 ( 摇 摇 ) 二进制幅度键控信号由于始终有一个信号的状态为零, 即处于断开状态, 故常称之为

通断键控 (OOK) 信号。
4郾 27摇 ( 摇 摇 ) 频移键控调制方式在数字通信中使用较广。 在语音频带内进行数据传输时, 国际电话

咨询委员会 (CCITT) 建议当数据率低于 120bit / s 时使用 FSK 方式。
4郾 28摇 ( 摇 摇 ) 相对调相以载波的不同相位直接表示相应数字信息。
4郾 29摇 ( 摇 摇 ) 绝对调相最致命的弱点就是相位模糊, 只有通过相对调相才能够解决这个问题。
4郾 30摇 ( 摇 摇 ) 四相相位调制时, 首先把输入二进制序列每两个码元编为一组; 再用四种不同的载波

相位去表示它们。
4郾 31摇 ( 摇 摇 ) QDPSK 信号的解调方法主要有极性比较法和鉴频法两种。
4郾 32摇 ( 摇 摇 ) 多电平系统与二进制系统的最大信道频带利用率都是 2bit / (s·Hz)。
4郾 33摇 ( 摇 摇 ) 原则上多频制同样具有多进制调制的优点, 但由于占据频带较宽而导致信道频带利用
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率不高, 一般仅仅用在调制速率不高的场合中。

五、 计算、 作图与分析题

4郾 34摇 设发送数字信号、 载波信号波形分别如图 4郾 34 (a)、 (b) 所示, 请在 (c)、 (d)、 (e)、 ( f)
中分别画出其相应的 2ASK、 2FSK、 2PSK 及 2DPSK 信号波形示意图。

图 4郾 34

4郾 35摇 已知某 2ASK 系统的码元传输速率为 103波特, 所用的载波信号为 Acos(4仔 伊 106 t)。
(1) 设传送数字信息为 0110011011, 请在图 4郾 35 中画出相应的载波 f( t)和 2ASK 信号波形示意图;
(2) 求该 2ASK 信号的带宽。
4郾 36摇 设某 2FSK 调制系统的码元传输速率为 1000 波特, 已调信号的载频为 1000Hz 或 2000Hz。
(1) 若发送数字信息为 0110100010, 试在图 4郾 36 中画出相应载波 f1( t)、 f2( t)和 2FSK 信号波形;
(2) 试讨论这时的 2FSK 信号应选择怎样的解调器解调?

图 4郾 35

摇

图 4郾 36

4郾 37摇 设某 2DPSK 信号系统中, 载波频率为 2400Hz, 码元速率为 1200Hz, 已知相对码序列

为 1001110101。
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(1) 试在图 4郾 37 中分别画出载波 f( t)和 2DPSK 信号波形;

图 4郾 37

(2) 若采用差分相干解调法接收该信号时, 试根据给出的信号波形在图 4郾 38 中画出解调系统中 a、 b、
c、 d、 e、 f 的波形;

图 4郾 38

(3) 若采用相干解调法接收该信号时, 试根据给出的信号波形在图 4郾 39 中画出解调系统中 a、 b、 c、
d、 e 的波形。

图 4郾 39
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4郾 38摇 设载频为 1800Hz, 码元速率为 1200 波特, 发送数字信息为 011010。
(1) 若相位偏移 驻渍 = 0毅代表 “0冶、 驻渍 = 180毅代表 “1冶, 试画其 2DPSK 信号波形;
(2) 又若 驻渍 = 270毅代表 “0冶、 驻渍 = 90毅代表 “1冶, 则该 2DPSK 信号的波形又如何?
4郾 39摇 求传码率为 200B 的八进制 ASK 系统的带宽和信息速率。 如果采用二进制 ASK 系统, 其带宽和

信息速率又为多少?
4郾 40摇 八进制 ASK 系统, 其信息速率为 4800b / s, 求其码元传输速率和带宽。
4郾 41摇 一相位不连续的 2FSK 信号, 发 1 码时的波形为 Acos(2000仔t + 兹1 ), 发 0 码时的波形为 Acos

(8000仔t + 兹0), 码元速率为 600B, 试求该系统的最小频带宽度。
4郾 42摇 已知码元传输速率为 200B。 求八进制 PSK 系统的带宽及信息传输速率。
4郾 43摇 如图 4郾 40 所示为差分检波解调 2FSK 的原理方框图。 设输入信号为 acos( t 依 驻棕t), 其中 驻棕 为

角频率偏移。 若适当选择时延 子, 使满足 棕0子 = 仔 / 2, 则可将数字调制信号解调出来。 试分析其解调原理。
又若当角频率偏移较小, 满足 驻棕子 远小于 1 时, 将得到什么样的鉴频特性。

图 4郾 40
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第 5 章摇 信 道 复 用

摇 摇 内容提要

介绍无线信道与有线信道的特点和基本性能, 以及为提高信道利用率所采用的复用和多

址技术的概念、 基本原理、 常用方式。 简单分析说明频分复用 FDM、 时分复用 TDM、 频分

多址 FDMA、 时分多址 TDMA、 码分多址 CDMA 和混合多址等技术的特点。

5郾 1摇 通信信道概述

信道是通信系统必不可少的组成部分, 是信号传输的媒介, 一般分为有线信道与无线信

道两个大类。 有线信道包括明线、 对称电缆、 同轴电缆及光缆等, 而无线信道则包含地波传

播、 短波电离层反射、 超短波或微波视距中继、 卫星中继以及各种散射信道等。 很多情况

下, 信道的范围被扩大到包含传输媒介以外的有关装置如发送设备、 接收设备、 馈线与天

线、 调制器、 解调器等, 一般称这种扩大范围的信道为广义信道, 而称前面所讲的信道为狭

义信道。 在讨论一般通信原理时, 常常采用广义信道进行分析。 但由于狭义信道是广义信道

的重要组成部分, 而一个系统通信效果的好坏, 在很大程度上将依赖于传输媒介的特性, 因

此在研究信道的一般特性时, 传输媒介仍然是讨论的重点。 为叙述方便, 本篇中把广义信道

简称为信道。

5郾 1郾 1摇 信道定义

信道按照它所具有的功能, 可以分为调制信道与编码信道, 如图 5郾 1 所示。 所谓调制信

道, 是指图 5郾 1 中所示从调制器输出端到解调器输入端的部分。 从调制和解调的角度来看,
调制器输出端到解调器输入端的所有变换装置及传输媒介, 不论其过程如何, 都只是对已调

信号进行某种变换, 我们只需关心变换的最终结果, 而不用考虑其中详细的物理变换过程。
同理, 在数字通信系统中, 如果仅着眼于讨论编码和译码, 则可给出编码信道的定义。 所谓

编码信道, 就是图 5郾 1 中所示从编码器输出端到译码器输入端的部分。

图 5郾 1摇 调制信道与编码信道
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5郾 1郾 2摇 传输媒介

传输媒介是通信系统中连接收发双方的物理通路, 也就是通信过程中传送信息的载体。
通常把传输媒介分为有线传输媒介和无线传输媒介两类。

1郾 有线传输媒介

(1) 明线。 明线是指平行而相互绝缘的架空裸线线路。 与电缆相比, 它的传输损耗低,
但易受气候影响, 并且对外界噪声干扰比较敏感。 目前已逐渐被电缆所代替。

(2) 双绞线。 双绞线是由两根各自封装在彩色塑料套内的铜线扭绞而成, 扭绞的目的是

降低它们之间的干扰。 多对双绞线之外再套上一层保护套就构成了双绞线电缆, 通过改变相

邻线对间的扭距, 可以使同一电缆内各线对之间的干扰达到最小。
双绞线分为屏蔽型 (STP) 和非屏蔽型 (UTP) 两类。 STP 在 UTP 外面再加上一个由金

属丝纺织而成的屏蔽层, 以提高其抗电磁干扰能力。 因此, STP 抗外界干扰的性能优于

UTP, 但价格要比 UTP 昂贵得多。 相互扭绞的一对双绞线可作为一条信息通路, 其输入阻抗

有 100赘 和 150赘 两种, 而带宽则取决于铜线的粗细和传输距离。 双绞线可以传输模拟信号

和数字信号, 电话线就是一种双绞线。 为保证传输效果, 用双绞线传输模拟信号时, 每隔 5
~ 6km 就需要将信号放大一次; 传输数字信号时, 每隔 2 ~ 3km 就必须要用转发器转发一

次。 双绞线用于远程中继时的最大传输距离为 15km; 用于局域网时, 它与集线器之间的最

大传输距离为 100m。 双绞线的抗干扰性能取决于双绞线电缆中相邻线对的扭曲程度及其屏

蔽程度。
国际电气工业协会 (EIA) 对非屏蔽双绞线 UTP 定义了五类质量级别, 网络通信中常用

的是三类和五类 UTP。 三类 UTP 的带宽为 16MHz, 最高数据传输速率是 16Mb / s。 五类 UTP
的带宽是 100MHz, 最高数据传输速率为 100Mb / s。 二者之间的差异主要在于电缆内每单位

长度上的扭绞数。 五类 UTP 的扭绞数多于三类, 其典型值是每英寸 3 ~ 4 扭绞; 而三类 UTP
的典型值是每英尺 3 ~ 4 扭绞。 五类 UTP 更紧密的扭绞使得它具有比三类 UTP 更好的性能,
当然, 其价格也比三类 UTP 高。

综上所述, 双绞线的抗干扰性取决于线束中相邻线对的扭曲长度及适当的屏蔽, 具有价

格便宜、 安装维护方便的特点, 既可用于点—点的连接, 也可用于点—多点连接; 用做远程

中继线时的最大距离可达 15km, 用于 10Mb / s 局域网时, 与集线器的距离最大为 100m。
(3) 同轴电缆。 同轴电缆是由同一轴心的内外两个导体构成, 外导体是一个圆柱形的空

管, 内导体则是金属线即芯线, 它们之间以填充介质隔离, 这一介质可以是塑料或空气, 如

图 5郾 2 所示。

图 5郾 2摇 同轴电缆结构示意

通常把几根同轴线管套在一个大的保护套内, 其中还装入一些二芯扭绞线对或四芯线

组, 用于传输控制信号。 同轴线的外导体一般都是接地的, 由于它的屏蔽作用, 外界噪声很
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少进入内部。
根据同轴电缆的频率特性, 可将其分为视频 (基带) 电缆和射频 (宽带) 电缆。 基带

电缆常用来直接传输数字信号; 宽带同轴电缆则用于传输高频信号。 实际系统中, 常利用频

分多路复用技术, 在一条同轴电缆上传送多路信号。
同轴电缆的特性阻抗有 50赘 和 75赘 两种。 50赘 同轴电缆只用于传输数字基带信号, 其

数据传输速率可达 10Mb / s。 无线电工程中则多采用 75赘 的宽带电缆来传输射频信号。 基带

同轴电缆的最大传输距离一般不超过几千米, 而宽带同轴电缆的最大传输距离可达几十千

米。 由于同轴电缆比双绞线屏蔽性好, 抗电磁干扰能力强, 维护使用也更方便, 常用它来传

输更高速率、 更远距离的信号。

图 5郾 3摇 四芯光纤结构示意

(4) 光缆。 光缆是有线传输介质中性能最好的一类。
这是一种直径为 50 ~ 100滋m 的、 柔软的、 传导光波的介

质, 一般由玻璃或塑料构成, 其中使用超高纯度石英玻

璃制作的光纤传输损耗最低。 在折射率较高的单根光纤

外面, 再用折射率较低的包层包住, 就可以构成一条光

波通道, 在这外面再加上一层保护套, 就构成了一根单

芯光缆。 多条光纤放在同一层保护套内, 就构成了光缆。
四芯光纤结构示意图如图 5郾 3 所示。

光导纤维通过内部全反射来传输光信号, 其传输过程如图 5郾 4 所示。 由于光纤的折射系

数高于外部包层的折射系数, 使得光波在纤芯与包层界面之间产生全反射。 以小角度进入光

纤的光波将沿着纤芯以反射的方式向前传播, 如图中右边所示的情况。 反之, 如果光波以较

大的角度进入, 则信号将在包乘发生折射, 如图中左边所示。 此时, 信号的能量将发生损

失, 输出信噪比降低。

图 5郾 4摇 光波在光纤内的传输过程

光纤分为多模光纤与单模光纤两类。 所谓多模光纤, 是指允许一束多波长的光沿着纤芯

反射地向前传播; 而单模光纤则仅允许单一波长的光沿着纤芯直线向前传播, 不在其中产生

反射。 两者相比, 单模光纤直径较小、 价格昂贵, 但传输性能优于多模光纤。
光纤对数字信号的传输是利用光脉冲的有无来代表 1、 0 的。 典型的光纤传输系统如

图 5郾 5 所示。 在发送端, 可用发光二极管 ( Light鄄 Emitting Diode, LED) 或激光二极管

(Laser Diode, LD) 等光电转换器件把电信号转换成光信号, 再耦合到光纤中进行传输。
在接收端则进行逆变换, 用光电二极管 ( PIN) 等把光纤中传来的光脉冲转换为电信号

输出。
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图 5郾 5摇 光纤传输系统

光纤具有频带宽、 损耗小、 数据传输速率高、 误码率低、 安全保密性好等优点, 是目前

最有发展前途的有线传输媒介。

2郾 无线传输媒介

无线传输媒介利用自由空间作为传输介质来进行数据通信, 信号沿直线传播, 适用于架

设或铺埋电缆或光缆较困难的地方。 主要包括红外通信、 激光通信和微波通信三类, 其中微

波通信又分为地面微波接力通信和卫星通信两种。
(1) 无线 (电) 视距中继。 无线 (电) 视距中继是指工作频率在超短波和微波波段时,

电磁波基本上沿着视线传播, 而通信距离只能依靠中继方式来进行延伸的无线电线路。 相邻

中继站之间的距离一般是 40 ~ 50km, 主要用于长途干线、 移动通信网以及某些数据收集

(如水文、 气象数据的测报) 系统中。 无线电中继信道的构成如图 5郾 6 所示, 它由终端站、
中继站及各站点之间的电磁波传播路径构成。 由于这种系统具有传输容量大、 发射功率小、
通信稳定可靠, 以及比使用同轴电缆节省有色金属等优点, 被广泛用来传输多路电话及电视

信号。

图 5郾 6摇 无线电中继信道的构成

总而言之, 无线 (电) 视距通信在传输过程中每隔一段距离就需通过中继站将前一信

号放大再向下传, 可传输电话、 电报、 图像、 数据等信息, 具有频带宽、 通信容量大、 传输

质量高、 可靠性较好、 投资少、 见效快、 灵活等优点, 但也有相邻中继站点间必须可以直视

而不能有障碍物、 受气候干扰较大、 保密性差等不足。
(2) 卫星中继信道。 卫星中继信道可看做无线电中继信道的一种特殊形式。 轨道在赤道

平面上空的卫星, 当它离地面高度为 35860km 时, 绕地球运行一周的时间刚好为地球自转

一周的时间即 24 小时, 故一般都称它为同步通信卫星, 如图 5郾 7 所示。 使用它作为中继站,
可以实现地球上 18000km 范围内多点之间的通信连接。 如果将三颗同步卫星等间距地放置

在轨道上空 (相邻卫星间隔 120毅) 作为中继站, 就可以覆盖除两极盲区以外全球所有地区,
如图 5郾 7 (c) 所示。 这种信道具有传输距离远、 覆盖地域广、 传播稳定可靠、 传输容量大

等突出的优点, 被广泛用来传输多路电话、 电报、 数据和电视信号。
卫星中继信道由通信卫星、 地球站、 上行线路及下行线路构成。 其中上行与下行线路分

别指由地球站至卫星以及卫星至地球站的电磁波传播路径, 而信道设备则集中于地球站与卫
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图 5郾 7摇 卫星中继通信示意

星中继站内。 相对于地球站来说, 同步卫星在空中的位置是静止不动的, 所以又称它为

“静止冶 卫星。 除同步卫星外, 在较低轨道上运行的卫星以及轨道不在赤道平面上空的卫星

也可以用于中继通信。 在几百公里高度的低轨道上运行的卫星, 由于对地球站发射功率的大

小要求较低, 特别适用于移动通信和个人通信系统。
(3) 短波电离层反射信道。 所谓短波是指波长为 10 ~ 100m、 频率为 3 ~ 30MHz 的无线

电波, 它既可沿地球表面传播, 也可由电离层反射传播。 前者简称为地波传播; 后者则称为

天波传播。 地波传播一般属于近距离传播, 限于几十千米范围以内; 而天波传播由于借助电

离层的一次反射或多次反射, 可传播几千乃至上万千米的距离。 下面简要介绍这种信道的传

播路径、 工作频率及其应用。
淤 传播路径: 离地面高 60 ~ 600km 的大气层称为电离层, 它是由分子、 原子、 离子和

自由电子组成的。 形成电离层的主要原因是太阳辐射的紫外线和 X 射线。
实际观察表明, 电离层可分为 D、 E、 F1、 F2四层。 由于 D 层和 F1层在夜晚几乎完全消

失, 故经常存在的是 E 层和 F2层。 电离层属于半导电的媒介, 其相对介电常数为:

Er = 1 - 80郾 8
Ne

f 2
(5-1)

式中, Ne为电子密度, 表示单位体积内的电子个数, 其单位是个 / m3;
f 是电磁波的频率, 单位为赫兹 (Hz)。
电子密度 Ne随高度的变化而变化, 并在某一高度上出现相对最大值。 由于在一定的高

度范围内, Ne随高度的增加而增加, 故相对而言介电常数 着r 及媒介的折射率 (它等于 着r )
都随高度的增加而减小。 当电波在这样的媒介中传播时因逐步折射而使轨道发生弯曲, 从

而, 在某一高度将产生全反射。
短波电磁波从电离层反射的传播路径如图 5郾 8 所示。 一般来说, F2层是反射层, D、 E

层是吸收层。 因为 D、 E 层电子密度小, 短波电磁波不会反射, 但会产生吸收损耗。 由于 F2

层的高度为 250 ~ 300km, 故一次反射的最大距离约为 4000km。 如果通过两次反射, 则通信

距离可以达到 8000km。
于 工作频率: 为了实现短波通信, 选用的工作频率必须小于最高可用频率, 且应当使

电磁波在 D、 E 层的吸收较小。
最高可用频率取决于电离层电子密度的最大值 Nemax及电磁波投射到电离层的入射角 渍0。 当

垂直入射 (渍0 =0毅) 时, 能从电离层反射的最高频率称为临界频率, 记为 f0, 它由下式决定:
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图 5郾 8摇 短波信号从电离层反射的传播路径

f0 = 80郾 8Nemax (5-2)
当电磁波以 渍0 角入射时, 能从电离层反射的最高频率称为最高可用频率 MUF, 它与临

界频率 f0 的关系为:
MUF = f0sec渍0 (5-3)

当工作频率高于最高可用频率时, 电磁波将穿透电离层, 不再返回地面。 电离层对电磁

波的吸收损耗与电离层中的电子密度成比例。 由于电离层的电子密度随昼夜、 季节以及年份

而剧烈变化, 使得最高可用频率和吸收损耗也相应变化。 因此, 工作频率也必须随之经常变

换。 在夜间, 由于 F2层的电子密度减小, 工作频率必须降低。 若仍采用白天的工作频率,
则电波将会穿透 F2层。 与此同时, 夜间 D 层消失且 E 层的吸收大大减小, 也允许工作频率

降低。
盂 应用: 虽然短波电离层反射信道存在传输可靠性较差 (只要电离层中出现异常变化

如扰动或爆变等, 都会引起长时间的通信中断, 传播可靠性只有 0郾 9) 和必须经常更换工作

频两大缺点, 但由于它具有传播距离远、 受地形限制较小、 要求发射功率低、 传输带宽适当

以及抗人为破坏能力强 (这在军事通信中尤为重要) 等许多优点, 它现在仍然是远距离传

输过程中主要使用的信道之一。

5郾 2摇 频分复用 (FDM)

通信中的 “复用冶 是指一种将若干个彼此独立的信号合并为一个可在同一信道上传输

的复合信号的方法或技术, 其基本原理如图 5郾 9 所示, 图中, 发送端的 n 路彼此独立的信号

通过多路复用器按一定的规则合并为一路信号, 用一个信道进行传输; 接收端收到这 n 路合

路信号后, 通过分路设备 (如带通滤波器、 多路译码器等), 将其再分割还原成 n 路信号,
分别由相应的接收者接收。

图 5郾 9摇 信道复用的基本原理

我们日常使用的电话通信系统中, 每路语音信号的频带宽度都是 300 ~ 3400Hz, 把若干

路这样的信号分别调制到不同的频段, 再把它们合并在一起, 通过同一个信道进行传输, 在
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接收端再根据不同的载波频率将它们彼此分离, 进而解调还原。 这一过程采用的就是复用技

术中的频分复用。
常见的信道复用方法有按频率来区分信号和按时间区分信号两种, 按频率区分信号的复

用方法就叫频分复用, 简记为 FDM; 按时间区分信号的方法则称为时分复用, 简记为 TDM。
本节分析讨论有关频分复用的内容, 下一节再讨论时分复用。

通信系统中, 信道所能提供的带宽往往要比传送一路信号所需的带宽宽得多。 随着通信

技术的发展, 各式各样的通信方式、 制式层出不穷, 频率资源日益紧张, 一个信道只传送一

路信号显然是非常浪费的。 为了充分利用信道带宽, 解决频率紧缺的问题, 人们提出了频分

复用这一办法。
图 5郾 10 给出了频分复用系统的框图。 图中, 复用的信号共有 n 路, 每路信号首先通过

低通滤波器 (LPF) 以限制各路信号的最高频率 fm, 再分别由不同频率的载波信号进行调

制, 经单边带滤波器滤波后, 由相加器把各路调制信号迭加然后发送出去。

图 5郾 10摇 频分复用系统组成方框图

为简单起见, 设各路信号的 fm 都相等, 若每路信号都是语音信号, 则它们的 fm 均为

3400Hz。 调制方式和电路都有多种选择, 但实际中多采用单边带调制, 这是因为它最节约

频带的缘故, 故图中相乘器的输出信号送入了边带滤波器 SBF 中。 选择载频时, 既要考虑

边带频谱宽度, 同时还必须留出一定的保护频带, 以防止邻路信号之间相互干扰。 所以载频

选择应遵从如下关系:
fc( i + 1) = fci + ( fm + fg), i = 1,2,3,…,n (5-4)

式中, fc( i + 1)与 fci分别为第 ( i + 1) 路与第 i 路信号的载频频率;
fm 是每一路的最高频率; fg 是邻路间隔防护频带。

显然, fg 愈大, 在邻路信号干扰相同的情况下, 对边带滤波器的技术指标要求越低, 但每

一路信号占用的总频带宽度越大。 在信道带宽不变的情况下, 可以复用的信号路数必然减少,
不利于提高信道利用率。 因此, 实际中一般都以提高边带滤波器的技术指标来换取 fg 的尽可能

减小。 按 CCITT 标准, 防护频带间隔取为 900Hz, 可使邻路干扰电平不高于 -40dB。
经过单边带调制的各路信号, 由于载频不同, 它们在频率上被分开了。 此时就可以通过

相加器将它们合并成适合于信道传输的复用信号传送, 其频谱结构如图 5郾 11 所示。
图 5郾 11 中, 各路信号具有相同的 fm, 但它们的频谱结构可能不同。 n 路单边带信号的

总频带宽度最小应等于:
Bn = nfm + (n - 1) fg = (n - 1)( fm + fg) + fm = (n - 1)B1 + fm (5-5)
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图 5郾 11摇 频分复用信号的频谱结构

式中, B1 = fm + fg, 指一路信号占用的带宽。
合并后的复用信号原则上可以在信道中传输, 但有时为了更好地利用信道的传输特性,

也可以再进行一次调制, 即通常所说的主调制, 此处不再赘述。
在频分复用系统的接收端, 先进行主解调, 然后通过中心频率与发送端各调制载波频率

分别相同的带通滤波器 (BPF), 把各路信号的频谱分离开来, 再通过各自的相干解调器进

行相干解调, 最后恢复出各路调制信号。
中波无线电广播系统的信号传输就采用了频分复用技术, 其信道频带范围为 535 ~

1605kHz。 这个宽度 1070kHz 的信道按照不同的频率被划分为多个子信道, 每个子信道带宽

为 9kHz, 用于广播电台的一个频道。 如天津广播电台交通频道、 生活频道的中心频率分别

为 567kHz、 1386kHz, 他们分别在这些子信道上同时进行信号传输而不相互干扰。 不难想

到, 我们日常使用的收音机就是一个频分多路复用接收器, 而广播电台则是一个频分多路复

用的发射机。
频分复用的优点是复用率高, 容许复用的路数多, 同时分路也很方便; 但设备较为复

杂, 且容易因滤波器特性不够理想和信道的非线性产生邻路干扰。 频分复用是目前模拟通信

系统中最主要的信道复用方式, 在有线通信和微波通信系统中应用特别广泛。

5郾 3摇 时分复用 (TDM)

实现多路通信的方式, 除采用前面介绍的频分复用 (FDM) 外, 还可以采用时分复用

(TDM) 方式, 它是建立在抽样定理的基础上的。 抽样使取值连续的模拟信号由一系列在时

间上离散的抽样脉冲值代替, 使一路信号的各抽样脉冲之间就出现了时间空隙, 而其他各路

信号的抽样值就可以利用这种空隙进行传输, 这样就在同一个信道中同时传送了若干路信

号。 如图 5郾 12 所示表示了两个基带信号进行时分复用的情形。

图 5郾 12摇 两个信号的时分复用

图 5郾 12 中所示 m1( t)与 m2( t)具有相同的抽样频率, 但它们的抽样脉冲在时间上是交替

出现的。 对这种时分复用信号, 只要接收端能在时间上将它们准确地进行相应的分离, 然后

再分别解调, 最后就可以得到各个还原的原始信号 m1 ( t) 与 m2 ( t)。 这就是时分复用

(TDM) 的概念。
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上述概念可以应用到 n 路信号 (n逸2) 进行时分复用的情形中去。 图 5郾 13 就是一个 n
路时分复用系统的示意图。 图中, 发送端的转换开关 S 以某一个固定时间值 T1为旋转周期,
按时间顺序依次在各路信号之间进行转换, 从而获得如图 5郾 14 所示的 n 路时分复用信号的

时间分配关系。

图 5郾 13摇 时分复用系统示意图

一般把开关转换的固定时间间隔 T1称为时隙, 在图 5郾 14 中, 时隙 1 分配给第一路; 时

隙 2 分配给第二路, ……, 时隙 n 分配给第 n 路, ……。 n 个时隙的总时间 (即同一路信号

两个相邻抽样值之间的间隔) 就称为一个帧周期, 它的值由抽样频率确定。 例如, 语音信

号的最高频率可认为是 4000Hz, 则按照抽样定理, 单路语音信号的抽样频率应不小于

8000Hz, 一般都取 8000Hz, 即一秒时间内对该信号将抽样 8000 次, 因此帧周期为
1

8000 =

125滋s。 这种信号通过信道后, 在接收端通过与发送端完全同步的转换开关 S, 分别接向相

应的信号通路, 使 n 路信号就分离开来。 各分离后的信号通过低通滤波器, 便恢复出该路的

原始信号。

图 5郾 14摇 n 路时分复用信号的时隙分配

在时分多路复用的过程中, 如果各路信号在每一帧中所占时隙的位置是预先指定且固定

不变的, 则称之为同步时分多路复用, 简称 STDM。 由于传送的各路信号可能数据量多少不

一, 且它们在各个取样时刻的情况也各不相同, 使用这种同步复用 STDM 方式, 当某路信号

在某一时刻不出现或已经传送完成了时, 与该路信号相对应的时隙就会空闲, 从而产生资源

浪费。 为了改变上述情况, 提高信道利用率, 数字通信系统中经常采用另一种时分多路复用

方式, 即统计时分多路复用, 简称 ATDM, 也叫异步时分多路复用或智能时分多路复用。 统

计时分多路复用是通过动态地分配时隙来进行数据传输的, 即对传送信息量大的某路信号分

配时隙多, 少的则分配时隙少。 当然, 此时发送端需要同时发送地址码, 而接收端则通过各

路信号的不同地址码来进行识别、 分离。
时分多路复用的应用十分广泛, 常见的数字语音信号传输就采用这一技术。 其量化编码

既可以采用脉冲调制 PAM 方式, 也可以用增量调制 驻M 方式。 对于小容量、 短距离脉码调

制的多路数字电话, 国际上有两种标准化制式, 即 PCM30 / 32 路 (A 压缩律压扩特性) 制式

和 PCM24 路 (滋 压缩律压扩特性) 制式, 并规定国际通信时, 以 A 压缩律压扩特性为准
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(即以 30 / 32 路制式为标准), 凡是涉及到两种制式之间的转换时, 设备接口一律由采用 滋
律压扩特性的国家负责解决, 我国采用的是 PCM30 / 32 路制式。 关于时分多路数字电话系统

的具体内容在此不作详细介绍。

5郾 4摇 复合调制与多级调制系统

在模拟调制系统中, 除单独采用前面讨论过的各种幅度调制和频率调制外, 还会遇到复

图 5郾 15摇 调频调幅波复合调制的方框图

合调制和多级调制的情况。 所谓复合调制, 就是对同

一载波进行两种或更多种的调制。 例如, 对一个调频

信号再进行幅度调制, 得到的就是调频调幅波, 如

图 5郾 15 所示, 其中调制信号 (基带信号) 可以不止

一个。
所谓多级调制, 是指将同一基带信号进行两次或

更多次的调制。 这种情况下, 每次调制所采用的调制

方式可以相同或不同, 但使用的载波则一定是不同的。
图 5郾 16 给出了一个多级调制的例子。 这是一个频分复用系统, 棕1i是各路信号第一次调

制时各自的载波频率, 第一路为 棕11, 第二路为 棕12, …, 棕2 则是第二次调制的载频。 图中,
各路信号第一次采用单边带 SSB 调制方式, 第二次也采用 SSB 调制方式, 可记为 SSB / SSB。
实际通信系统中, 常见的多级调制方式除 SSB / SSB 外, 还有 SSB / FM、 FM / FM 等。 例如,
频分多路微波通信系统中的多级调制方式就是采用 SSB / FM 调制方式。

复合调制方式广泛应用于模拟通信系统和数字通信系统。

图 5郾 16摇 SSB / SSB 多级调制的组成方框图

综上所述, 多级调制是针对基带信号即信息信号而言的, 即用同一个信号, 对多个不同

的载波先后进行多次调制; 而复合调制则是针对载波信号来说的, 即对同一个载波, 用一个

或多个信号进行若干次超过一种方式的调制。

5郾 5摇 多址通信方式

无线通信中是以信道来区分通信对象的, 实现信道区分的技术就是多址技术。 从频率的

角度而言, 信道就是电磁信号的一个特定频率区域即频带; 从时间的角度而言, 信道则是信

号的一个特定时间片段即帧。 信道共享实质上就是多个用户同时使用同一个信道, 并且保证

没有相互干扰或干扰小到不足以影响各自的通信, 这是目前通信过程中提高信道资源利用率
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的一个主要措施。
和信道复用相似, 多址技术也是利用信号的特性在发送端对各路信号进行设计, 在接收

端则根据发端设计规则将收到的信号分离出来分别解调。 两者的差异在于多址技术主要针对

移动通信和卫星通信, 利用射频辐射的电磁波搜索不断变化的移动地址码, 在接收端区分出

多个动态地址, 所以只能在射频频段实现; 而复用技术则主要用于固定式的通信系统中, 一

般都在基带或中频频段实现。
目前常用的多址技术有频分多址 (FDMA)、 时分多址 (TDMA)、 码分多址 (CDMA)

和空分多址 (SDMA) 以及它们的组合形式, 此外, 还有利用空间分割和极化隔离技术的多

址连接方式即所谓的频率再用技术等等。 数据通信网中普遍采用随机多址的 ALOHA 方式,
由于计算机和通信技术的结合与日益发展, 多址技术还处在进一步的发展当中。

和多址连接方式密切相关的还有信道分配问题。 前已指出, 信道在不同的场合具有不同

的含义。 对图 5郾 17 而言, 在频分多址 FDMA 系统中, 信道是指各地球站占用卫星转发器的

频段; 在时分多址 TDMA 系统中, 信道则指各地球站发送信号占用卫星转发器的时间片段;
在码分多址 CDMA 系统中, 信道又变成了各地球站用于调制信号的正交码组。

图 5郾 17摇 卫星多址通信示意图

目前常用的信道分配方案有预分配和按需分配 (DAMA 或 DA) 两种方式。 其中, 预分

配方式又分为固定预分配 (PAMA 或 PA) 和按时预分配方式两种; 而按需分配方式又分为

全可变、 分群全可变及随机分配方式三种。
信道分配技术与基带复用方式、 调制方式、 多址连接方式相结合, 共同决定了一个通信

系统的通信体制。 例如, FDM / FM / FDMA / PA 代表了一个 “频分多路复用 /频率调制 /频分多

址 /固定预分配冶 方式的通信体制。
图 5郾 17 为卫星多址通信的示意图。 在卫星天线波束覆盖区内的任意两点之间都可以进

行双边或多边通信, 这就是利用多种多址技术来实现的。

5郾 5郾 1摇 频分多址 (FDMA) 方式

FDMA (Frequency Division Multiple Access / Address) 是一种常见的多址方式。 它利用各
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个发送端发射信号的频率不同, 将它们在发送端组合起来, 从同一个信道传送, 而接收

端则根据各发送信号的不同频率, 把它们分离开来。 为了使信道中各信号互不干扰, 其

信号频谱排列必须互不重叠, 且应留有一定的保护频带宽度。
FDMA 是模拟载波通信、 微波通信和卫星通信中最基本的技术之一。 典型的频分多址

方式有北美 800MHz 的 AMPS 体制以及欧洲与我国 900MHz 的 TACS 体制。
图 5郾 18 为频分多址 (FDMA) 方式示意图。 设有四个地球站, 将卫星转发器的整个

带宽划分为四个互不重叠的频带, 分配给相应的地球站作为其发射频带。 各站接收时, 可

根据载波的不同频率来识别发射站。 例如, 当 A 站收到 f 忆B 时, 就知道是 B 站发来的信号; 而

收到f 忆C时, 则可知该信号来自 C 站。 接收端利用相应频段的带通滤波器即可分离出这些信号。
但是, 如果 B 站发出的信号中既有给 A 站的, 也给 C 站的和给 D 站的, A 站、 C 站和 D 站如

何才能取出 B 站发给自己的信号呢? 根据 B 站发射载波方式的不同, 常有以下两种处理方式。

图 5郾 18摇 FDMA 方式示意图

1郾 群路单载波 (MCPC) 方式

发送信号的地球站将要发给其他各站的多个信号按某多路复用方式组合在一起后, 再进

行一次载波调制, 然后发送。 接收地球站将收到的信号通过第一次载波解调后, 根据预知的

信号复用方式, 利用预先分配给它的 FDM 载波频率或 TDM 时隙数据, 选出送给该站的信

号, 再次解调即可得到发送的原始信号。 常用的有 FDM / FM / FDMA / PA 和 (AD) PCM /
TDM / (Q) PSK / FDMA 两种体制。

只有当每个载波所传输的各路信号都处于工作中时, 该 MCPC 方式才经济合理, 否则就

会造成信道和发射功率的双重浪费。 如某地球站的通信业务量较小, 则分配给该地球站的信

道 (如时间或频带) 就会出现空闲, 而发送消息的地球站和卫星转发器却仍然按业务量最

大时的功率来进行发射, 从而使信道和发射功率均产生浪费。 因此这种体制主要用于大、 中

容量的通信系统。

2郾 单路单载波 (SCPC) 方式

在很多情况下, 往往只有部分话路在工作, 针对业务量较小时上述群路单载波方式的缺
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点, 在频分多址的基础上又发展了单路单载波 (SCPC) 方式。 它在每一载波上只传送一路

信号或相当于一路信号的数据或电报, 并且通过 “语音激活冶 技术使转发器的容量提高 2郾 5
倍。 设信道的效率为 40% , 若采用语音激活技术之前能够同时工作的话路最多可有 40 条,
则采用了语音激活技术后, 允许同时使用的话路将可达到 100 条。 因此, 对于通信站址多、
但各站之间通信容量小、 总通信业务量又不太大的卫星系统而言, 最适合的工作方式就是

SCPC。
SCPC 系统既可以使用数字调制方式, 也可以使用模拟调制方式。 甚至因为各载波彼此

之间独立工作, SCPC 系统还可以采用部分载波模拟调制、 部分载波数字调制的数模兼容调

制方式, 使系统工作方式更为机动和灵活。 此外, 该系统的分配制度也有预分配方式和按需

分配方式两种, 通常所说的 SPADE 系统就是采用按需分配方式的 SCPC 系统。
采用频分多址方式的卫星通信系统中最难解决的问题就是交叉调制干扰, 简称交调干

扰。 当卫星转发器和地球站的行波管、 速调管等功率放大器同时放大多个不同频率的载波

时, 由于各器件输入、 输出特性中的非线性和调幅 /调相转换过程的非线性, 输出信号中必

将出现多种频率的组合成分, 当这些组合频率与信号频率完全或部分重合时, 就产生交调干

扰。 通常克服交调干扰的办法是: 禁用某些干扰严重的频带; 控制地球站发射功率及其稳定

度; 增加能量扩散信号等, 但是它们都只能在一定程度上减轻干扰, 而不能从根本上解决这

个由调制方式和器件特性导致的问题。 要想对此从根本上予以解决, 只能采用其他的多址

方式。
频分多址方式的最大优点是建立通信线路较为方便, 可以直接利用地面微波中继通信的

成熟技术和设备, 与地面微波系统接口的直接连接也很方便, 因此尽管该方式存在一些不可

克服的缺点, 它仍然是卫星通信中较多采用的多址方式之一, 常用于国际卫星通信和一些国

家的国内卫星通信。

5郾 5郾 2摇 时分多址 (TDMA) 方式

时分多址技术 TDMA (Time Division Multiple Access / Address) 依靠极其微小的时差, 把

信道划分为若干不相重叠的时隙, 再把每个时隙分配给一个用户专用, 在接收端就可根据发

送各个用户信号的不同时间顺序分别接收不同用户的信号。 TDMA 是数字通信中的基本技

术, 我国的 GSM 900 就采用这一技术。
在卫星通信中, 时分多址方式分配给各地球站的不是不同的载波, 而是转发器的不同时

间片段即时隙, 使各地球站的信号只能在规定的时隙内通过卫星转发器。 从卫星转发器的角

度来看, 各地球站发来的信号是按时间顺序排列的, 各站的信号在时间上互不重叠。 因此,
各地球站可以使用相同的载波频率, 也就是说, 任一时刻, 卫星行波管功率放大器放大的都

只是一个地球站的一个射频信号, 这就从根源上杜绝了上述频分多址方式中导致交调干扰的

因素。
为了让各地球站的信号顺序地按规定的时隙通过卫星转发器, 必须要有一个统一的时间

基准。 因此, 必须安排某地球站作为基准站, 周期性地向卫星发射脉冲射频信号, 经过卫星

“广播冶 给其他各地球站, 作为系统内各地球站之间的共同时间基准, 控制各站射频信号的

发射时间, 使其在分配的时隙内通过卫星转发器。
图 5郾 19 为时分多址系统的简化框图。 图中, 地球站 1, 2, 3, …, K 发射的射频信号依
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次通过卫星转发器, 各站通过的时间片段即时隙分别是DT1, DT2, DT3, …, DTK。 为了有

效地利用卫星信道, 同时又必须保证各站的信号互不干扰, 各地球站在卫星转发器中所占用

的时隙安排应该紧凑而又不互相重叠。 在时分多址卫星通信系统中, 每个地球站在卫星转发

器中占用的时隙即图 5郾 19 中的DT1 DT2 DT3…DTK等叫做分帧, 所有各站的分帧之和就是帧。
图 5郾 19 中, DT1DT2DT3…DTK的之和就是一帧的时间 Ts, 通常称之为帧长, 即:

Ts = DT1 + DT2 + DT3 +… + DTK

图 5郾 19摇 时分多址系统的组成

时分多址 TDMA 方式主要用来传输 TDM 数字信号, 最典型的是 TDM / PCM / PSK / TDMA
体制。 一帧信号中, 各时隙的排列组合方式就称为该帧的帧结构, 不同 TDMA 系统的帧结

构可能不同, 但完成的任务却大致相似。 如图 5郾 20 所示为一种典型的帧结构。

图 5郾 20摇 TDMA 系统的帧结构

帧周期 Ts一般就取 PCM 取样周期 125滋s 或它的整数倍。 卫星的一帧由所有地球站分帧

和一个基准站分帧组成, 其中各地球站分帧的长度可以相同也可以不同, 由它们各自的业务

量多少而定。
每一个分帧都由前置码和信息数据两部分组成, 前置码包括载波恢复和比特定时、 独特

码、 监控脉冲、 勤务脉冲等内容。 载波恢复和比特定时脉冲主要为接收端提供 PSK 信号相

干解调所需的载波和定时同步 (位同步) 信息; 独特码携带本分帧的起始时间标志和本站

的站名标志, 是完成分帧同步所需要的; 监控脉冲用于测量信道特性和标明信道分配的规律

和指令; 勤务脉冲则用于各地球站之间的通信联络。 这样, 只要接收站检测到前置码, 就可
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以在其控制下正确地进行 PSK 信号解调, 并正确地选出与本站有关的信号。 信息数据部分

包括发往各地球站的数字语音信号或其他数据信号。 发往不同地球站的信息数据安排在数据

部分的不同时隙内。 如果采用预分配方式, 则分配给各站的时隙位置与对方地球站的时间关

系是固定不变的; 反之, 只要它们随着每次电话呼叫而改变, 则是采用了按需分配的方式。
基准站分帧只有一个前置码, 除了没有勤务联络信号外, 其他都与各站的前置码结构一

样。 它的独特码是整个一帧信号开始的时间基准和标志。
由于 TDMA 系统信息传输能力强, 易于实现按需分配的信道分配技术, 对各种业务的

适应能力强, 常用于大容量的卫星通信系统中。

5郾 5郾 3摇 码分多址 (CDMA) 方式

与 FDMA 和 TDMA 完全不同, 码分多址 (CDMA, Code Division Multiple Access) 技术

是利用调制编码的不同来区别各个用户的。 它将各用户信号用一组两两正交的序列编码来调

制, 使得调制后的信号可以同时在同一个信道载频上传输而互不干扰。 在接收端, 利用编码

的正交性, 使得只有具有和发送端某一地址码完全相同的接收机才能正确解调恢复出相应这

一路的原始信号。
卫星通信系统使用 CDMA 技术时, 各站使用相同的载波频率并占用整个信道的射频带

宽, 且各地球站发射信号或占据转发器的时间也是任意的, 也就是说, 各站发射信号的射频

频率和时间可以互相重叠。 这时, 接收端对各个站址的区分完全是根据各站调制所用地址码

的不同来实现的, 一般选择伪随机 (PN) 码作地址码。 在接收端采用相关接收方式, 即一

个站发出的信号只能用具有与它相同 PN 码的相关接收机才能检测输出。
CDMA 的基础是频谱扩展即扩频技术, 其研究和应用已有数十年的历史。 所谓扩频通

信, 是指用来传输信息的信号带宽远远大于信息本身带宽的一种通信方式。 扩频通信属于宽

带通信的范畴, 其系统带宽一般为信息带宽的 100 ~ 1000 倍。 通常用正交码或准正交码作为

扩频码即地址码对信号进行调制, 以此来实现码分多址。
扩频技术有直接序列 (DS) 扩频、 跳频 (FH) 扩频、 线性调频 (chirp)、 跳时 (TH)

扩频等几种基本的具体实现技术, 其中 DS 和 FH 技术用得较多, 而 chirp 技术则主要用于雷

达系统。 此外, 上述方法的一些组合如 DS / FH、 DS / TH、 FH / TH 及 DS / TH / FH 等混合扩频

技术也常被采用。

5郾 5郾 4摇 混合多址方式

混合多址方式是指通过对几种多址方式的有序结合来充分发挥各种多址技术的优势。 常

用的混合多址方式是空分多址 (SDMA) 分别与频分多址、 时分多址或码分多址相结合的多

址方式。
空分多址是利用各个发射台的地理位置不同, 在接收端通过多个不同方向的天线来分别

接收各台发射信号的方式。 这一技术应用在卫星通信系统中, 就是指在卫星上安装多个天

线, 它们的波束分别指向地球上的不同区域, 使各地区的地球站所发射的电波不会在空间出

现重叠, 这样即使同时、 同频率工作, 不同区域的地球站信号之间也不会形成干扰或干扰极

小。 空分多址技术实际上就是利用天线波束的方向性来分割不同区域发射台的信号, 使同一

频率可以重复使用, 从而容纳了更多的用户。 当然, 这种方式对天线波束指向的准确性要求
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是极高的。
在卫星通信系统中, 一种典型的混合多址方式是空分多址方式和时分多址方式相结合而

构成的空分多址 /卫星转换 /时分多址方式, 即 SDMA / SS / TDMA 方式。 这种方式中, 卫星转

发器相当于一台自动电话交换机, 下面以三个不同波束区域内的地球站为例, 来说明这一混

合多址方式的原理和特点。
SDMA / SS / TDMA 方式的系统组成如图 5郾 21 所示。 图中的卫星上安装了 3 个收发两用的

窄波束天线, 用来形成 3 个互相分离的波束, 以覆盖 3 个不同的通信区域, 系统内的各地球

站分别处于这 3 个不同的区域内。 系统工作时, 各地球站发射的上行时分多址信号按要求到

达卫星, 卫星转发器必须要按照通信对方所属的波束区域, 把接收到的信号重新进行编排和

组合。 这一工作是由转发器内所安装的时分开关矩阵网络来完成的。

图 5郾 21摇 空分多址 /星上转换 /时分多址 (SDMA / SS / TDMA) 方式的组成

如果波束区域 A 内某地球站的用户要与区域 B、 C 内某地球站的用户通信, 则该地球站

应先在自己的终端设备中把要向 B、 C 区域传送的信号数字化, 而且分别编入上行 TDMA 方

式下一帧信号中的 AB、 AC 两个分帧内。 当通信的对方站 A忆也在 A 波束区域内时, 则应把

发送到 A忆站的信号编入 AA 分帧中。
与此相似, B 波束区域的地球站所发送的 TDMA 信号中, 第一个分帧 BC 是发向 C 波束

区域的, BA 是发向 A 区域的, BB 则是发向同在 B 区域内的其他地球站; 而 C 波束区域内

的某地球站发出的 TDMA 一帧中的三个分帧则为 CA、 CB 和 CC。
上述所有上行 TDMA 信号, 进入卫星转发器的开关矩阵网络后就被重新组合, 编排成

新的 TDMA 的下行帧。 图中, 发往波束 A 的一帧由 CA、 BA、 AA 分帧组成; 发往 B 区的一

帧由 AB、 CB 和 BB 组成; 发往 C 区的一帧则由 BC、 AC 和 CC 组成。 接着, 根据控制信号

的指示, 开关矩阵网络把各区的帧信号接通到发往各相应波束区所用的放大器和天线, 然后

在重新编排的时隙内, 把各分帧信号分别转发给相应波束区内的指定地球站。
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至于同一波束区内的各地球站的通信, 则是在各自波束区的分帧内又再细分成若干个时

隙, 再按时分多址方式进行安排的。 由此可见, 要保证该混合多址系统正常工作, 必须要完

成以下几个同步过程:
(1) 空分多址是在时分多址的基础上进行工作的, 所以各地球站的上行 TDMA 帧信号

进入卫星转发器时, 必须保证帧内各分帧的同步, 这与时分多址方式的帧同步一样。
(2) 在卫星转发器中, 接通收、 发信道和窄波束天线的转换开关的动作必须分别与上

行 TDMA 帧和下行 TDMA 帧保持同步, 即每经过一帧, 天线的波束就要相应转换一次, 这

是空分多址方式所特有的一种同步关系。
(3) 每个地球站的相移键控调制和解调必须与各个分帧同步, 这与数字微波中继通信

系统的载波同步相同。
从以上讨论中可以看出, 空分多址方式有以下特点:
(1) 必须采用窄波束的天线, 使其辐射功率集中, 有利用于分区接收;
(2) 利用多波束之间的空间分离关系, 提高抗同波道干扰的能力;
(3) 各发射台的位置和状态必须高度稳定, 以保证天线窄波束的指向精确度。

本 章 小 结

信道是通信系统必不可少的组成部分, 是信号传输的媒介, 它包括无线信道与有线信道两类。 为了提

高信道的利用率, 往往采用复用技术和多址技术。 复用是指在基带将若干个彼此独立的信号合并为一个可

在同一信道上传输的复合信号的方法, 主要有频分复用 FDM 和时分复用 TDM 两种。 多址技术则是指在射

频将若干个彼此独立的信号合并为一个可在同一信道上传输的复合信号的方法, 主要有频分多址 FDMA、
时分多址 TDMA、 码分多址 CDMA 和混合多址等几种方式。

习摇 题摇 5

一、 填空题

5郾 1摇 信道是通信系统必不可少的组成部分, 是信号传输的 ( ), 一般分为 ( ) 信道与

( ) 信道两个大类, 前者包括明线、 ( )、 对称电缆、 ( ) 及 ( ) 等, 而后者则包含地波

传播、 短波电离层反射、 超短波或 ( )、 ( ) 以及各种散射信道等。
5郾 2摇 国际电气工业协会 (EIA) 对非屏蔽双绞线 UTP 定义了 ( ) 类质量级别, 网络通信中常用

的是 ( ) 和 ( ), 二者之间的差异主要在于电缆内每单位长度上的扭绞数, 五类 UTP 的扭绞数

( ) 三类, 使得它具有比三类 UTP ( ) 性能, 当然, 其价格也比三类 UTP ( )。
5郾 3摇 根据同轴电缆的频率特性, 可将其分为 ( ) 电缆和 ( ) 电缆, 前者常用来传输 ( )

信号, 特性阻抗为 ( ); 后者则用于传输 ( ), 特性阻抗为 ( )。 在实际系统中, 常利用

( ) 复用技术在一条同轴电缆上传送多路信号。
5郾 4摇 光缆是有线传输介质中性能最好的一类, 一般由 ( ) 或 ( ) 构成。 在折射率较 ( )

的单根光纤外面用折射率较 ( ) 的包层包住, 就构成了一条 ( ), 在这外面再加上一层保护套,
就构成了一根 ( )。

5郾 5摇 光导纤维通过内部 ( ) 来传输光信号, 由于光纤的折射系数 ( ) 外部包层的折射系数,
使得光波在纤芯与包层界面之间产生 ( ), 导致以 ( ) 角度进入光纤的光波将沿着纤芯以
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( ) 的方式向前传播。
5郾 6摇 无线传输媒介利用 ( ) 作为传输介质来进行数据通信, 信号沿 ( ) 传播, 适用于架设

或铺埋电缆或光缆较困难的地方, 主要包括 ( )、 激光通信和 ( ) 三类。
5郾 7摇 轨道在赤道平面上空的卫星, 当它离地面高度为 ( ) km 时, 绕地球运行一周的时间刚好为

地球 ( ) 的时间即 ( ) 小时, 故一般都称它为 ( )。 将 ( ) 颗同步卫星 ( ) 地放置

在轨道上空作为中继站, 就可以覆盖除两极盲区以外全球 ( )。 这种信道被广泛用来传输多路

( )、 电报、 数据和 ( ) 信号。
5郾 8摇 短波是指波长为 ( ) m、 频率为 ( ) MHz 的无线电波, 它既可沿 ( ) 传播, 也可

由 ( ) 反射传播。 前者简称为 ( ) 传播; 后者则称为 ( ) 传播。
5郾 9摇 复用是指一种将若干个 ( ) 的信号 ( 摇 摇 摇 ) 为一个可在 ( ) 信道上传输的 ( )

的方法或技术, 最常见的复用方法有 ( ) 和 ( ) 两种。
5郾 10摇 复合调制是针对载波而言的, 就是对同一载波进行 ( ) 或 ( ) 的调制。 多级调制则是

针对 ( ) 而言的, 即把基带信号进行 ( ) 或 ( ) 的调制。
5郾 11摇 无线通信中是以信道来区分通信对象的, 多址技术就是实现 ( ) 的技术。 从频率的角度区

分信道, 就是 ( ) 技术; 从时间的角度进行, 则是 ( ) 技术。
5郾 12摇 时分多址技术 TDMA 依靠极其微小的 ( ), 把信道划分为若干不相重叠的 ( ), 再把每

个时隙分配给一个用户专用, 在接收端就可根据发送各个用户信号的不同 ( ) 分别接收不同用户的

信号。
5郾 13摇 码分多址技术利用 ( ) 的不同来区分用户, 它将各用户信号用一组 ( ) 的序列编码来

调制, 使得调制后的信号可以 ( ) 在 ( ) 上传输而互不干扰。 在接收端, 利用编码的 ( ),
使得只有具有和发送端某一地址码完全相同的接收机才能正确解调恢复出相应这一路的原始信号。

二、 单选题

5郾 14摇 绞线由两根互相绝缘绞合成螺纹状的导线组成。 下面关于双绞线的叙述中, 正确的是 (摇 摇 )。
摇 淤 它既可以传输模拟信号, 也可以传输数字信号

摇 于 安装方便, 价格便宜

摇 盂 不易受外部干扰, 误码率低

摇 榆 通常只用作建筑物内的局部网通信介质

摇 A郾 淤、 于、 盂摇 摇 摇 摇 B郾 淤、 于、 榆摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 淤、 盂、 榆摇 摇 摇 摇 D郾 淤、 于、 盂、 榆
5郾 15摇 无线信道的传输媒体不包括 (摇 摇 )。

A郾 激光摇 摇 摇 摇 B郾 微波 C郾 红外线 摇 摇 D郾 光纤

5郾 16摇 信息的传输媒体也称为 (摇 摇 )。
A郾 信源摇 摇 摇 摇 B郾 载体摇 摇 C郾 信宿摇 摇 摇 摇 D郾 噪声

5郾 17摇 在常用的传输媒体中, 带宽最宽、 信号传输衰减最小、 抗干扰能力最强的是 (摇 摇 )。
A郾 光纤摇 摇 摇 摇 B郾 双绞线摇 摇 摇 C郾 无线信道摇 摇 摇 D郾 同轴电缆

5郾 18摇 地球同步卫星运行于距离地面三万千米的太空中, 它可以覆盖地球表面 (摇 摇 ) 以上的地区。
A郾 1 / 4摇 摇 摇 B郾 1 / 2 摇 摇 摇 摇 C郾 3 / 4摇 摇 摇 摇 D郾 1 / 3

5郾 19摇 光纤对数字信号的传输是利用光脉冲的 ( ) 有无来代表 1、 0 的。
A郾 幅度极性摇 摇 B郾 幅度有无摇 摇 C郾 相位高低摇 D郾 频率高低

5郾 20摇 以下关于无线视距通行的说法错误的是 ( )。
A郾 传输过程中每隔一段距离就需通过中继站将前一信号放大再向下传

B郾 具有频带宽、 通信容量大、 传输质量高、 可靠性较好等优点

C郾 相邻中继站点间必须可以直视而不能有障碍物
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D郾 受气候干扰较大、 保密性较好

5郾 21摇 按 CCITT 标准, 频分复用系统的防护频带间隔不低于 ( ) 时, 可使邻路干扰电平不高于

- 40dB。
A郾 900Hz摇 摇 摇 B郾 1kHz摇 摇 摇 C郾 9kHz摇 摇 摇 D郾 9MHz

5郾 22摇 在目前模拟通信系统中, 最主要的信道复用方式是 ( )。
A郾 频分复用摇 B郾 时分复用 C郾 码分复用 D郾 波分复用

5郾 23摇 若语音音号的最高频率是 4000Hz, 则按照抽样定理, 取单路语音信号的抽样频率为 ( )。
A郾 4000Hz摇 摇 摇 B郾 8000Hz C郾 10kHz摇 摇 摇 摇 D郾 16kHz

5郾 24摇 对同一个信号先后分别依次进行了一次单边带 (SSB) 调制、 一次频率调制 FM, 可将此表示为

( )。
A郾 SSB / SSB摇 摇 摇 B郾 SSB / FM C郾 FM / FM摇 摇 D郾 FM / SSB

5郾 25摇 信道分配技术与基带复用方式、 调制方式、 多址连接方式相结合, 共同决定了一个通信系统的

通信体制。 如 FDM / FM / FDMA / PA 代表了一个 ( ) 方式的通信体制。
A郾 “时分多路复用 /频率调制 /频分多址 /固定预分配冶
B郾 “频分多路复用 /频率调制 /时分多址 /固定预分配冶
C郾 “频分多路复用 /频率调制 /频分多址 /非固定预分配冶
D郾 “频分多路复用 /频率调制 /频分多址 /固定预分配冶

5郾 26摇 下面关于 FDMA 的说法正确的是 ( )。
A郾 为了使信道中各信号互不干扰, FDMA 信号的发送时间必须互不重叠, 且应留有一定的保护时间

间隔

B郾 FDMA 是模拟载波通信、 微波通信和卫星通信中最基本的技术之一

C郾 FDMA 通信系统中最难解决的就是邻道干扰

D郾 频分多址方式的最大优点是处理数字信号特别方便

三、 多选题

5郾 27摇 双绞线是由两根各自封装在彩色塑料套内的铜线扭绞而成的。 关于双绞线, 如下说法正确的是

( )。
A郾 双绞线扭绞的目的是为了降低它们彼此之间的干扰

B郾 双绞线相邻线对间的扭距不同, 其抗干扰的能力也不同

C郾 双绞线可以传输模拟信号和数字信号

D郾 用于局域网时, 双绞线与集线器之间的最大传输距离为 100m
5郾 28摇 光纤由于具有如下 ( ) 优点, 是目前最有发展前途的有线传输媒介。

A郾 频带宽、 数据传输速率高摇 摇 摇 摇 B郾 损耗小

C郾 误码率低摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 安全保密性好

5郾 29摇 下列关于时分复用的说法正确的是 ( )。
A郾 时分复用可分为同步时分复用 STDM 和统计时分复用 ATDM 两种

B郾 STDM 的信道利用率高于 ATDM
C郾 STDM 适用于复用的各路信号数据量相对固定的场合

D郾 ATDM 由于动态分配时隙来进行数据传输, 即对传送信息量大的某路信号分配时隙多, 少的则分

配时隙少, 其信道利用率高于 STDM
5郾 30摇 目前常用的多址技术有 ( )。

A郾 频分多址 (FDMA) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 时分多址 (TDMA)
C郾 码分多址 (CDMA) 摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 空分多址 (SDMA)
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5郾 31摇 设 BC 为已调扩频信号的射频带宽, Ri 为信息速率, Bm 为原始 (基带) 信号带宽, 则扩频系统

的处理增益 GP 可表示为 ( )。

A郾 GP =
BC

Bm
摇 摇 摇 摇 B郾 GP =

Bm

BC
C郾 GP =

BC

Ri
摇 摇 D郾 GP =

Ri

BC

5郾 32摇 码分多趾技术具有如下 ( ) 特点。
A郾 抗干扰与多径衰落能力强, 信息传输可靠性高 B郾 防截获能力强

C郾 系统容量大 D郾 具有软切换功能

5郾 33摇 码分多趾通信的核心技术是 ( )。
A郾 自动功率控制摇 摇 摇 摇 B郾 频率调制与解调

C郾 信号加密与解密摇 摇 摇 D郾 分集接收技术

5郾 34摇 常用的混合多址方式是 ( )。
A郾 空分多址与频分多址结合摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 空分多址与时分多址结合

C郾 码分多址与频分多址相结合摇 摇 摇 摇 摇 D郾 空分多址与码分多址相结合

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

5郾 35摇 ( 摇 摇 ) 广义信道就是指包有线信道和无线信道的扩大范围的信道。
5郾 36摇 ( 摇 摇 ) 由于同轴电缆比双绞线屏蔽性好, 抗电磁干扰能力强, 常用它来传输更高速率、 更远距

离的信号。
5郾 37摇 ( 摇 摇 ) 单模光纤仅允许单一波长的光以反射的方式, 沿着纤芯直线向前传播。
5郾 38摇 ( 摇 摇 ) 虽然短波电离层反射信道传输可靠性较差, 且必须经常更换工作频率, 但由于它传播距

离远、 受地形限制较小等特点, 现在仍然是远距离传输过程中主要使用的信道之一。
5郾 39摇 ( 摇 摇 ) 频分复用的复用率高, 无邻路干扰, 分路也很方便, 但设备较为复杂。
5郾 40摇 ( 摇 摇 ) 时分复用 TDM 的实现是以抽样定理为基础的。
5郾 41摇 ( 摇 摇 ) 对一个调频信号再进行幅度调制, 得到的是调幅波。
5郾 42摇 ( 摇 摇 ) 信道共享实质上就是多个用户同时使用同一个信道, 并且保证没有相互干扰或干扰小到

不足以影响各自的通信。
5郾 43摇 ( 摇 摇 ) 跳频系统由于具有良好的远近效应及难以跟踪的特性, 被广泛应用于军用战术移动通信

系统中。
5郾 44摇 ( 摇 摇 ) 自动功率控制即系统根据传输环境和移动台的位置, 自动调整发射功率, 保证每个用

户在收、 发信息时保持所需要的最小功率, 降低了对其他用户的干扰。
5郾 45摇 ( 摇 摇 ) 混合多址方式是指通过对几种多址方式的有序结合来充分发挥各种多址技术的优势。

五、 分析与计算题

5郾 46摇 设单路语音信号最高频率 4kHz, 抽样速率 8kHz, 将所得抽样脉冲以 PCM 方式传输。 若传输信

号为矩形脉冲, 其宽度为 子 , 占空比为 1。 若抽样后信号按 16 级进行量化, 求:
(1) 该 PCM 系统的最小带宽。
(2) 若抽样后信号按 128 级量化, 则 PCM 系统的最小带宽又为多少?
5郾 47摇 设一个频分多路复用系统, 第一次用 DSB 调制, 第二次用 FM 调制。 如有 60 路等幅音频输入通

路, 每路频带限制在 3郾 3kHz 以下, 防护频带为 0郾 7kHz。 如果最大频偏为 800kHz, 试求传输信号的带宽。
5郾 48摇 将 n 路频率范围 0郾 3 ~ 4kHz 的语音信号用 FDM 方法传输。 试求下列调制方式时的最小传输

带宽。
(1) 调幅 AM。
(2) 双边带调制 DSB。
(3) 单边带调制 SSB。
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5郾 49摇 设以 8kHz 的速率对 24 个信道和一个同步信道进行抽样, 并按时分复用组合。 各信道的频带限

制到 3郾 3kHz 以下。 试计算在 PAM 系统内传送这个多路组合信号所需要的最小带宽。
5郾 50摇 对 5 个信道抽样并按时分复用组合, 再使组合后的信号通过一个低通滤波器。 其中三个信道传

输频率范围为 0郾 3 ~ 3郾 3kHz 的信号; 其余两个信道传输 50Hz ~ 10kHz 范围的频率。 求:
(1) 可用的最小抽样速率是多少?
(2) 对于这个抽样速率, 低通滤波器的最小带宽是多少?
(3) 若 5 个信号各按其本身最高频率的二倍作抽样频率, 能否进行时分复用?
5郾 51摇 设有 24 路最高频率 fm = 4kHz 的 PCM 系统, 若抽样后量化级数 N = 128, 每帧增加 1bit 作为同步

信号。 试求传输频带宽度及 Rb为多少? 若有 32 路最高频率 fm = 4kHz 的 PCM 系统, 抽样后量化级数 N忆 =
256, 每路 8bit, 同步信号已包含在内, 再求传输频带宽度及 Rb为多少?

5郾 52摇 一个直接序列扩频 CDMA 系统, BC = 20MHz, Bm = 10kHz。 试求其处理增益 GP。
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第 6 章摇 编 码 技 术

摇 摇 内容提要

介绍信息论相关基本概念和理论, 给出单个消息的信息量、 平均信息量———熵的计算公

式和方法。 从通信系统的有效性和可靠性指标出发, 介绍信源编码和信道编码的基本概念,
以及霍夫曼编码和香农 - 范诺编码法、 汉明码和循环码的编译码思路及过程。

衡量一个通信系统的质量好坏, 都是从传输信息的数量和质量两方面即有效性和可靠性

来进行的。 其中, 有效性是关于传送信息数量多少的指标; 可靠性则主要是指在信息传输过

程中, 系统抵抗各类干扰的能力, 它表现为在接收的信息中有多少错误。 本章首先介绍有效

性的相关内容, 然后再考虑提高可靠性的问题。

6郾 1摇 信源编码

6郾 1郾 1摇 信息的度量

衡量通信系统两个主要指标时, 涉及到系统所传送信息的多少或传错多少, 因此, 我们

必须首先掌握信息在数量上的准确度量方法。

1郾 信源的不肯定性

信源发出的消息通过信道传输, 使信宿接收到消息。 好比写信, 发信者就是信源, 而收

信的人则是信宿。 如果发信人在信中仅仅只反复地写一个字, 显然, 收信者不能从中得到任

何信息。 同样地, 如果一个广播电台的播音员 (信源) 在播音时一直就讲一个字, 那么,
听众 (信宿) 无法从中获得任何信息。 从这两个例子不难看出, 信宿要通过信道获得信

息, 信源发出的消息中必须包含信宿事先不知道的内容, 即该消息中必须存在着某种程

度的不肯定性, 只有这样, 收信者得到消息之后, 消除了其中的不肯定性, 才能从中获

得信息。
显然, 消息的不肯定性越大, 收信者收到消息后获得的信息量就越多; 消息的不肯定性

小, 则收信者得到的信息量也就少; 如果信源发出的全是收信者已知的消息, 则收信者将不

能从中得到任何信息。 这正如一则漫画里的故事: 某人在雨中告诉他身边的同伴 “现在在

下雨冶, 这个同伴只是听到了一句废话而已, 他不可能从这句话中得到任何有用的信息。 由

此可见, 接收端获得信息的多少与信源的不肯定性密切相关。 因此, 对信息度量的研究就转

而成为对信源的不肯定性程度的考虑。
由上面的例子, 我们发现信源的不肯定性有大小之分, 也就是说不肯定性在程度上是有

差别的。 那么, 如何判断不肯定程度的大小呢? 我们通过下面的例子来说明这一问题。
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设有三个各装 100 只球的布袋, 每个球的大小、 手感完全一样, 但有红、 白两色之分。
各个袋子中, 每种颜色球的数量不同。

第一个布袋: 装有 99 个红球和 1 个白球, 随意从布袋中拿出一个球, 猜测是红球还是

白球。 首先我们可以肯定: 这样的一个信源发出的消息 ( “是红球冶) 具有不肯定性, 因为

拿出的一个球既可能是红的, 也可能是白的。 但一般都会猜测它大概是红球, 因为红球数量

多, 猜测是红球的正确率可以达到 99% , 相应地, 猜测正确的不肯定程度很小。 或者说,
此时猜对是很正常的, 而我们从得知猜对中获得的信息也很少。

第二个布袋: 装有红球 90 个, 白球 10 个, 这时要猜对从布袋中随意拿出的一个球是红

球还是白球的难度就比第一种情况大了, 因为这时红球、 白球的数量相差不像刚才那么悬

殊, 猜测是红球的正确概率下降为 90% 。 这种情况下, 获知猜对得到的信息量就比刚才要

多, 显然, 这是因为信源发出消息 ( “是红球冶) 的不肯定度增加了。
第三个布袋: 装有红球、 白球各 50 个。 这时, 要猜出拿出的是红球还是白球的难度显

然最大。 由于红球、 白球一样多, 猜测是红球的正确率只有 50% 。 三种情况下, 这时信源

发出消息的不肯定程度最高, 反之, 猜对是红球所获得的信息量也最大。
通过这个例子中, 可以得出这样一个结论: 信源的不肯定度就是信源提供的信息量; 信

源的不肯定度越高, 信宿得到的信息量就越大。
设信源发出某消息 X i 的概率为 P( i), 用 I(xi) 表示消息 X i 提供信息量, 则定义:

I(xi) = log 1
P( i) (6-1)

式中, 称 I(xi) 为消息 X i 的自信息量, 它具有随机变量的性质。 它表示了一个具体的消息

X i 所具有的不肯定程度, 但不能表示 X i 所属信源的总体不肯定度。 算式中的对数若取 2 为

底, 则信息量的单位为比特 (bit); 若取 e 为底, 则信息量的单位为奈特 (nat); 若取 10 为

底, 则信息量的单位为哈特莱 (Hartley)。 我们以比特作为信息量的常用计量单位, 即计算

中对数通常都以 2 为底。
一般而言, 20 秒的广告提供的产品信息大约是 10 秒广告所提供信息的 2 倍; n 页教材

包含的信息量约为一页教材信息量的 n 倍。 也就是说, 信源提供的信息量与其发送消息的持

续时间或发送消息的长度有关, 时间延长一倍或消息长度增加一倍, 信息量也相应增加

一倍。
例 6郾 1摇 有一封 10 页的信, 每页 300 个字, 假如写信人共有 3500 个字可选, 且这些字

的选择彼此独立。 那么, 每次从这 3500 个字中选取 300 个字写成一页信的排列组合数, 即

一页书所能提供的消息状态的总数为 N1 = (3500) 300, 若每种状态等概率分布, 即 P1 = 1
N1

,

对于 10 页信来说, 其消息状态数将增加到:

N10 = [(3500) 300] 10 = (3500) 300 伊 10 = (N1) 10 (6-2)

则 10 页书中对应的每一种消息状态出现的概率为:

P10(x1) = P10(x2) =… = P10 = 1
N10

= 1
(N1) 10 = (P1) 10 = ( 1

P1
)

10

(6-3)

若同样用概率倒数的对数来表示信源的不肯定度, 则一页信包含的不肯定度 H1(x) 为:
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H1(x) = log 1
P1

= logN1 (6-4)

而 10 页信提供的不肯定度为:

H10(x) = log 1
P10

= log 1
P

æ

è
ç

ö

ø
÷

1

10

= 10log 1
P1

= 10H1(x) (6-5)

式 (6-5) 表明, 10 页信的不肯定度, 亦即它提供的信息量为 1 页信的 10 倍, 这与我

们前面的直观理解是一致的, 也说明用概率倒数的对数来表示信息的不肯定度即信息量是合

理的。 当消息 X i 的出现概率 P(xi) 越小时, I(xi) = log 1
P(xi)

的值越大, 也就是说如果消息

X i 出现愈罕见, 则一旦出现, 从中获得的信息量就愈大。
综上所述, 对于任何离散信源, 输出单个消息 X i 所提供的信息量, 用 X i 出现概率倒数

的对数来表示, 是十分准确精妙的。

2郾 离散信源的平均信息量———熵

由有限个消息符号或状态构成的信源就是离散信源。 如一个只能输出 26 个英文字母和

9 个常用标点符号的英文打字机; 只可输出高、 低两种电平来代表 0、 1 两种代码的信源等

就是离散信源。 其中, 第一个信源的消息数为 35; 第二个信源的消息数为 2。
通过式 (6 - 1) 可以算出一个消息符号所包含的信息量, 但在实际通信过程中, 任何

离散信源发出的都是一长串的消息序列而非单个的符号, 因此我们更注重考虑一串消息序列

中每个消息符号的平均信息量, 即信源的平均信息量。 显然, 我们不可能针对每个具体的消

息序列去计算均值, 而只能从概率统计的角度出发来解决这一问题。
定义: 设某离散信源 X 可输出 n 种彼此独立的符号, 各符号出现的概率分布如下:

摇 X: 摇 摇 摇 x1, 摇 摇 摇 x2, 摇 摇 …, 摇 xi, …, 摇 摇 xn 摇
P(x): 摇 P(x1), 摇 P(x2), 摇 …, P(xi), …, 摇 P(xn)

则该信源的平均信息量为:

H(x) = - 鄱
N

i = 1
P(xi)logP(xi) (6-6)

由于该平均信息量 H(x) 的公式与热力学、 统计学中关于系统熵的公式形式一样, 所

以也把信源输出一个消息所提供的平均信息量, 即信源的不肯定度 H(x) 叫做信源熵。 公

式计算中, 对数通常取 2 为底, 所以它的常用单位是比特。
对于二元离散信源, 若出现 0、 1 的概率分别为 P(0) = P, P(1) = 1 - P, 那么, 该信源

的熵为:
H2(x) = - [P log2P + (1 - P)log2(1 - P)] (6-7)

数学证明: 只有当 P = 1
2 时, H2(x) 取最大值, 即 H2(x) = - log2P = 1(bit)。 当 P = 1

或 P = 0 时, H2(x) 取最小值 0。 这一数学结论蕴涵的实际意义是: 当一个二元信源只能发

出全 0 或者全 1 符号时, 其消息序列不包含任何信息量; 反之, 当信源等概率地发出 0、 1
时, 该信源的不确定性最大。 事实上, 这一结论还可以推广到具有 N 个符号的离散独立信

源中, 即当 N 个符号的出现概率 P = 1
N时, 该信源的熵 HN(x) 取最大值为:
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HN(x) = 鄱
N

i = 1
P·log2

1
P = NPlog2

1
P = log2

1
P = log2N摇 (bit) (6-8)

在通信过程中, 收信者对某一事件的了解从不肯定到比较肯定或完全肯定, 完全依赖于

他获得的信息。 若获得信息量不够, 则只能达到比较肯定; 获得信息量足够, 则变成完全肯

定。 因此, 可以直观地将通过通信获得的信息量定义为:
I (信息量) =不肯定程度的减少量 (6-9)

也就是说, 收信者收到一个消息所获得的信息量就等于他获得信息前后对事件了解的不

肯定程度的减少。 显然, 导致不肯定程度减小的原因是由于收到消息前后信源的概率空间分

布发生了改变。
设信源 X 的概率空间为:

摇 摇 X:摇 摇 x1,摇 摇 摇 x2,摇 …,摇 摇 xi,摇 …,摇 xn

P(x): P(x1),摇 P(x2),摇 …, P(xi),摇 …, P(xn)

则该信源的不肯定度, 也就是它所包含的平均信息量为 H(x)。 设收信者收到的消息为 Y,
则可以写出由收到的 Y 来判定发送 X 的后验条件概率空间为:

摇 摇 Y:摇 摇 摇 y1,摇 摇 摇 y2, …,摇 摇 摇 yi, …,摇 yn

P(x / y):P(xi / y1), P(xi / y2), …,P(xi / y j), …,P(xi / y j)

如果信道没有噪声干扰, 则发送消息 X i 就必然收到 X i, 即收到消息 y j 后确定发送为 xi

的后验概率为:
P(xi / y j) = 1,当 i = j 时
P(xi / y j) = 0,当 i屹j{ 时

(6-10)

故收到 Y j 后, 对信源的不肯定度就变为零。
当信道中有干扰时, 收到消息 X i 后不能完全确定发送的一定就是 X i, 此时有:

P(xi / y j) < 1,当 i = j 时
P(xi / y j) > 0,当 i屹j{ 时

(6-11)

即收信者收到消息后对信源 X 仍然存在一定程度的不肯定性。 用 H(x / y) 表示这个收到消

息后对信源仍然存在的不肯定度, 则根据平均信息量 H(x) 的定义式可以得到:

H(x / y) = H[P(x / y)] = -鄱
i
鄱

j
P(xi,y j)logP(xi / y j) (6-12)

由式 (6-9)、 式 (6-12), 收信者从收到信源输出消息 X i 中所获得的平均信息量为:

I = H(x) - H(x / y) = H[P(X)] - H[P(x / y)] (6-13)

= log 1
P(xi)

- log 1
P(xi / y j)

= log
P(xi / y j)
P(xi)

= log 后验概率
先验概率

(6-14)

即通过通信, 收信者所获得的信息量随先验概率的增加而减小, 随后验概率的增加而增加。
根据式 (6-12) 可知: 对无扰信道, H(x / y) = 0; 对有扰信道, H(x / y)屹0。 于是我们

有如下结论: 在无干扰情况下, 收信者从信源输出的每个消息中得到的平均信息量, 等于信

源每个消息所提供的平均信息量, 也等于信源的不肯定度 H(x); 当信道存在于扰时, 收信

者从收到的每个消息中得到的平均信息量将小于信源每个消息提供的平均信息量, 或者说小
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于信源的不肯定度 H(x)。

例 6郾 2摇 设某信源发送 0 和 1 的概率相等, 但由于噪声影响, 发送的 0 码有
1
6 被错收成

1 码, 而发送的 1 码有
1
3 被错收成 0 码, 试求收信者收到该信源发出的一个消息所获得的平

均信息量。
解: 设发端信源符号为 X, 收端符号集为 Y, 由已知可得:

P(x0) = P(x1) = 1
2 ;

P(y0 / x0) = 5
6 ;P(y1 / x0) = 1

6

P(y0 / x1) = 1
3 ,P(y1 / x1) = 2

3
根据全概率公式和后验概率公式有:

P(x,y) = P(x)·P(y / x) = P(y)·P(x / y) (6-15)
P(x / y) = P(x,y) / P(y) = P(x)·P(y / x) / P(y)摇 (6-16)

收到 0、 1 的概率 P(y0)、 P(y1) 以及各后验条件概率 P(xi / y j) 分别为:

P(y0) = P(x0)·P(y0 / x0) + P(x1)P(y0 / x1) = 7
12

P(y1) = P(x0)P(y1 / x0) + P(x1)P(y1 / x1) = 5
12

P(x0 / y0) =
P(x0)·P(y0 / x0)

P(y0)
= 5

7

P(x0 / y1) =
P(x0)·P(y1 / x0)

P(y1)
= 1

5

P(x1 / y0) =
P(x1)·P(y0 / x1)

P(y0)
= 2

7

P(x1 / y1) =
P(x1)·P(y1 / x1)

P(y1)
= 4

5
则接收端收到符号 0、 1 分别获得的信息量为:

I(x0 / y0) = log2
P(x0 / y0)
P(x0

[ ]) = log2
10
7 = 0郾 5146bit

I(x0 / y1) = log2
P(x0 / y1)
P(x0

[ ]) = log2
2
5 = - 1郾 3219bit

I(x1 / y0) = log2
P(x1 / y0)
P(x1

[ ]) = log2
4
7 = - 0郾 8074bit

I(x1 / y1) = log2
P(x1 / y1)
P(x1

[ ]) = log2
8
5 = 0郾 6781bit

其中求出的负信息量表示收信者由于干扰而得到了错误的消息, 他不但没有得到信息量, 反

而损失了信息量。
设信源发出的消息序列长度为 N, 则其中:
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发 0 收 0 的次数为: 摇 摇 摇 摇 NP(x0)P(y0 / x0) = 5N
12 ;

故发 0 收 0 的总信息量为: I(x0 / y0)·
5N
12 = 0郾 5146 伊 5N

12 bit

发 0 收 1 的次数为:摇 摇 摇 NP(x0)P(y1 / x0) = N
12;

故发 0 收 1 的总信息量为: I(x0 / y1)·
N
12 = - 1郾 3219 伊 N

12bit

发 1 收 0 的次数为:摇 摇 NP(x1)P(y0 / x1) = N
6 ;

故发 1 收 0 的总信息量为: I(x1 / y0)·
N
6 = - 0郾 8074 伊 N

6 bit

发 1 收 1 的次数为:摇 摇 摇 NP(x1)P(y1 / x1) = N
3 ;

故发 1 收 1 的总信息量为: I(x1 / y1)·
N
3 = 0郾 6781 伊 N

3 bit

所以, 他收到的总信息量为:

0郾 5146 伊 5N
12 + - 1郾 3219 伊 Næ

è
ç

ö

ø
÷

12 + - 0郾 8074 伊 Næ

è
ç

ö

ø
÷

6 + 0郾 6781 伊 N
3 = 0郾 196Nbit

故接收端每收到一个消息获得的平均信息量为:
0郾 196N

N = 0郾 196bit

3郾 连续信源的熵

当信源输出的消息是连续变化时, 或者说信源的输出在任意时间范围内, 都可以有无数

多个取值时, 就称该信源为连续信源。 我们常用的正弦信号发生器就是一个连续信源。 设连

续信源输出信号的频带为 (0 ~W), 根据取样定理, 只要用频率不低于 2W 的抽样信号来取

样, 接收端就可以完全恢复原来的信号而不会丢失任何信息。 用概率分布密度函数 p( v) 来

表示每个取样点的抽样值, 就可以利用与连续信源的熵 - 鄱plogp 相类似的表示式来计算连

续信源的熵。
将一个连续信号的幅度 v 分成一些微分段, 每段宽度为量化间隔 dv, 则样值位于

(vi, vi + dv) 的概率为 p(vi)dv。 这样就把连续信号量化成离散信号, 量化电平为 dv, 而连

续信源就变成了离散信源。 设各取样值之间相互独立, 则该离散信源的熵为:

鄱p(vi)dvlog[p(vi)dv] (6-17)

求当 dv寅0 时的极限, 就得到连续信源的熵:

H连续 = lim
dv寅0

{ - 鄱p(vi)dvlog[p(vi)dv]}

= - 乙 p(v)logp(v)dv - lim
dv寅0

鄱
i

p(vi)log(dv)dv (6-18)

显然, 当 dv寅0 时, 上式中第二项的值寅肄, 故定义其中的第一项为连续信源的相对熵, 简

称连续信源的熵 H(v):
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H(v) = - 乙 p(v)logp(v)dv (6-19)

以后提到连续信源的熵, 都不是指它实际输出的绝对熵, 而是减去了一个无穷大项后的

相对熵 H(v)。 有的读者可能会感到疑惑: 使用这个相对熵替代绝对熵, 在计算的时候不会

出错吗? 事实上, 在计算任何熵的变化时, 这个无穷大项将出现两次, 一次为正, 一次为

负, 正好相互抵消。 因此, 使用相对熵的定义完全可以得到正确结论。
从上面分析可以得到一个结论: 连续信源的熵指的是一个比无穷大大多少的相对量, 而

不是绝对量; 离散信源的熵是一个绝对量, 二者是不同的。

6郾 1郾 2摇 信源编码

对于信源和信道都已知的通信系统, 其编码根据不同的目的可分为信源编码和信道

编码两类。 信源编码主要针对信源特性, 通过改变信源各个符号之间的概率分布, 实现

信源与信道间的匹配, 使信息传输速率无限接近其最大值———信道容量, 所以也称之为

有效性编码。 信道编码则是通过变换各个信码之间的规律或相关性, 使其对误码具有一

定的自检或自纠能力, 进而使系统在一定的传信率下错误概率任意小。 这类编码的目的

主要是为了提高系统的抗干扰力, 针对信道特性而采取的措施, 所以称之信道编码, 有

时也叫抗干扰编码。
信源编码的实施过程就是将表达某一消息的符号集合通过确定的规则, 用另一个符号集

合来表示。 通过这一符号的转换过程, 减少或消除待发消息中的冗余信息, 提高系统的有效

性。 这个符号转换过程, 其实质就是寻求一种最佳概率分布, 使信源熵 H( x) 达到最大,
也称这一过程为信源最佳化。 下面我们只介绍离散信源的最佳化。

由熵函数 H(x) 的数学性质可知, 离散信源当且仅当各个符号间彼此独立且等概率分

布时, 信源熵达到最大。 因此, 信源最佳化过程一般按如下两步进行:
(1) 符号独立化: 解除各符号间的相关性。
(2) 概率均匀化: 使各符号出现概率相等。

1郾 符号独立化

首先介绍两个关于信源的分类定义。
(1) 弱记忆信源。 如果在一个信源输出的所有符号序列中, 每个符号都只与其相邻的

少数几个符号之间统计相关, 而和所有其他相距较远的符号相互独立或者其相关性可以忽略

不计, 就称这种信源为弱记忆信源或弱相关信源。
(2) 强记忆信源。 如果一个信源输出序列的各个符号之间具有很强的相关性, 以致于只要

知道其中的一部分符号就可以推知其余符号, 就称这种信源为强记忆信源或强相关信源。
所谓符号独立化, 其实质就是解除信源各符号之间的相关性, 使得各个符号的出现彼此

独立。 由于强、 弱记忆信源各个符号之间的相关性完全不同, 我们分别采用预测法、 延长法

(也叫合并法) 来完成其各自的符号独立化过程。
在弱记忆信源输出序列中, 由于每个符号仅仅只与其紧邻的几个符号相关性较强, 与其

余的相关性可忽略不计, 我们完全可以把这紧邻的几个符号看成一个符号。 如此一来, 整个

序列就变成了由各大符号组成, 而这些大符号之间的相关性很小, 可以视为统计独立。 这就
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是延长法 (或合并法)。 这一变换实际上就是把原来的基本一维信源空间变成一个各个

(大) 符号之间相互独立的多重空间。 各个大符号包含的原来的符号数量愈多, 新空间的重

数就愈多, 而这些大符号之间的相关性也就愈小, 但是系统实现起来亦愈复杂。 因此, 新空

间重数的选择必须根据实际情况折中考虑。
如果二元序列 1110100101001011…中只有相邻两符号之间存在相关性, 于是把相邻两

个符号组成一个新符号, 就得到一个新四元序列 11, 10, 10, 01, 01, 00, 10, 11, …。

可以证明, 新信源中, 各个符号所包含的平均信息量增加了 鄱
n

i = 1
P(xi) logP(xi), 信息的传

输效率也因此得到提高。
强记忆信源由于各个符号之间强相关, 知道其中一个或几个符号就可以大致推知其前后

若干个, 故传送时常常将那些可以被推知 (或预测) 的符号略掉不传, 从而节省了传输时

间, 提高传信效率。 这就是预测法。 一般来说, 完全精确地预测总是困难的。 我们只能根据

信源的统计特性作近似地预测。 预测法中, 信息序列本身并不传送, 而是传送序列的实际值

与预测值之差 (即预测误差), 在收端只需把收到的误差信号叠加到它的预测信号上, 就可

以还原出原来的信号。 显然, 预测越准确, 预测误差值就越小, 需要传送的误差信息量就越

小于序列信号本身的信息量, 从而节约信道容量, 提高传信率。
最典型的预测法应用就是增量调制 (DM) 和差分编码调制 (DPCM), 其调制原理已在

本书前面相关章节做了仔细分析和介绍, 此处不再赘述, 请读者们自行对照分析、 讨论。
除了预测法和延长法之外, 近几年来也发展了一些效率较好的压缩信源、 解除关联的方

法如声码器编码技术, 变换编码技术以及相关编码技术等。

2郾 概率均匀化———最佳编码

有冗余信息的信源在解除了各符号的相关性后, 若能够使各个符号出现的概率趋于均

匀, 就能进一步去掉冗余信息, 提高信源的平均信息量。 如果将出现概率大的消息符号编成

位数少的短码, 而出现概率小的符号编成长码, 则编码后各个符号的出现概率就会接近或趋

于均匀, 这就是概率均匀化的基本思路, 其实现过程就是前面提到的信源的有效编码。 多种

信源编码方案中, 最著名的是香农 - 范诺编码 (Shannon - Fano) 法和霍夫曼编码 (Huff鄄
man) 法。 下面分别举例介绍这两种编码法。

(1) 香农 -范诺 (Shannon - Fano) 编码法。 设一个有限离散独立信源, 可以输出八个

独立的消息 A、 B、 C、 D、 E、 F、 G、 H, 各符号输出的概率空间如下所示:
摇 X: 摇 摇 摇 A摇 摇 摇 B摇 摇 摇 C摇 摇 摇 D摇 摇 摇 E摇 摇 摇 F摇 摇 摇 G摇 摇 摇 H
P(X): 摇 0郾 01摇 摇 0郾 27摇 摇 0郾 09摇 0郾 14摇 摇 0郾 05摇 摇 0郾 12摇 0郾 03摇 摇 0郾 29

利用香农 -范诺编码法, 对该信源进行编码。 具体编码方法及步骤如下:
淤 首先把各个消息按其出现概率的大小, 由大到小重新排列;
于 将这个重排的概率序列分成两组, 每组的概率之和尽可能接近或相等。 然后, 再对

每一组又进行同样的分组, 仍然使分成的相应两组概率之和尽可能相等, 这时就得到四个分

组了。 如此继续进行下去, 直至每个消息都被单独分割出来为止。
盂 对每一次划分出的第一组的消息分配一个 0, 第二组消息则分配一个 1。 最后, 每个

消息的二元编码就由它分得的所有的 0、 1 序列给定, 如表 6郾 1 所示。
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表 6郾 1摇 香农 -范诺 (Shannon鄄Fano) 编码

消息 概率 第 1 次分组 第 2 次分组 第 3 次分组 第 4 次分组 第 5 次分组 所得码组 码组长度

H 0郾 29 0 0 00 2

D 0郾 14 1 0 0 100 3

B 0郾 27 0 1 01 2

F 0郾 12 1 0 1 101 3

C 0郾 09 1 1 0 110 3

E 0郾 05 1 1 1 0 1110 4

G 0郾 03 1 1 1 1 0 11110 5

A 0郾 01 1 1 1 1 1 11111 5

(2) 霍夫曼 (Huffman) 编码法。 霍夫曼编码法是一种较新的编码方式, 一般情况下,
它的编码效率高于香农 -范诺法。 其具体编码方法及步骤如下:

淤 将信源各个消息按其出现的概率大小以降序排列;
于 把排列后的两个最小概率对应的消息分成一组, 给其中大的 (或小的) 一个消息分

配 0, 另一个分配 1, 然后求出它们的概率和, 并把这个新得到的概率与其他尚未处理过的

概率再次按由大到小的顺序重新排成一个新序列;
盂 反复重复步骤于, 直到所有的概率都已经被联合处理过为止。
榆 从图 6郾 1 的左边开始, 沿着从这个消息为出发点的路线一直走到最右边, 将遇到的

二元数字依次由最低写到最高位所得的二元数字序列, 就是最佳的二元代码。
我们仍以前面的例题中的信源为例来分析霍夫曼编码法, 表示出获得霍夫曼编码的过程

如图 6郾 1 所示。

图 6郾 1摇 霍夫曼编码

将得到的各个信源符号的相应霍夫曼编码排列如下:
符号摇 摇 A摇 摇 摇 B摇 摇 摇 C摇 摇 摇 D摇 摇 摇 E摇 摇 摇 F摇 摇 摇 G摇 摇 H
代码摇 00000摇 摇 10摇 摇 001摇 摇 011摇 摇 0001摇 摇 010摇 00001摇 摇 11
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计算和实践都已证明: 一般情况下, 霍夫曼编码法的效率略高于香农 -范诺编码法的效率。
前面讨论分析的例子都是针对信源各个符号相互独立的情况, 即信源符号已经解除了相

关性。 那么, 可否利用这些最佳编码法直接对那些输出符号之间存在相关性的信源编码呢?
假如某一信源的每个符号都只和它前面的 N 个符号相关, 则一般将长度为 L(L > N) 的输出

符号序列作为一个独立的消息来对其进行编码。 例如, 某信源各符号之间的依赖关系只存在

于三个连续输出的符号之间, 即任一个符号出现的概率只依赖于它前面的两个符号, 我们可

以把每 20 个符号组成的一段序列作为一个新消息来编码, 而这个新消息中只有它最前面的

两个符号才会依赖于前一段的符号。 若再把分段的长度 20 进一步增加到 40, 则分段得到的

各个新消息之间的依赖关系就将进一步减小至可以完全忽略。 当然, 分段愈长, 每段的可能

数量愈大, 通信系统编码与解码的过程也愈复杂。

例 6郾 3摇 有一个信源, 输出三个消息符号 A、 B、 C, 它们的出现概率分别为
1
4 , 1

2 ,

1
4 , 各消息之间存在一定的相关性, 条件概率由表 6郾 2 给出。

表 6郾 2摇 例 6郾 3 的条件概率

P( j / I) A B C

A 1 / 8 1 / 2 1 / 4

B 3 / 4 1 / 4 1 / 4

C 1 / 8 1 / 4 1 / 2

由于各符号之间有一定的相关性, 则应当将它们两两组合起来编码。 事实证明, 这样编

码的效率要比直接编码的效率高。 首先算出各符号联合出现的概率如下所示。
各消息组的出现概率为:
消息组摇 摇 摇 AA摇 摇 AB摇 摇 AC摇 摇 BA摇 摇 BB摇 摇 BC摇 摇 CA摇 摇 CB摇 摇 CC
概率 P( i, j) 1 / 32摇 3 / 16摇 1 / 32摇 1 / 4摇 1 / 8摇 1 / 8摇 1 / 16摇 1 / 16摇 1 / 8
根据联合概率的大小, 进行霍夫曼编码, 编码过程及结果如图 6郾 2 所示。

图 6郾 2摇 成对消息霍夫曼编码
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编码得到各符号的代码为:
符号摇 摇 AA摇 摇 AB摇 摇 摇 AC摇 摇 BA摇 BB摇 摇 BC摇 摇 CA摇 摇 CB摇 摇 CC
代码 摇 111101摇 00摇 摇 111100摇 摇 10摇 110摇 摇 011摇 1110摇 11111摇 010
综上所述, 这两种目前公认最好的编码方法, 它们都是根据已知的各个符号的出现概

率, 将它们编码成为长度不相等的二元代码, 其中概率大的符号编成的代码短, 概率小的符

号编成的代码长, 使信源各个符号的出现概率趋于均匀化, 从而增大了信源的熵。

6郾 2摇 信道容量与香农公式

一个通信系统的质量好坏是和它的信道传输能力密切相关的, 再可靠的系统, 即便没有

一个误码, 如果说传输信息的能力极差, 也是毫无价值的。 单位时间内传输的信息量就叫做

信息传输速率, 简称传信率, 用符号 R 表示, 它表征了信道的传输能力。 显然, R 越大, 信

道的传输能力就越强, 定义信道容量为信道可能达到的最大传信率, 用符号 C 表示, 即对

于信源的一切可能概率分布, 信道能够传送的最大熵速率就是 C, 即:
C = [H(x) - H(x / y)]max = Rmax (6-20)

1郾 离散信道的熵速率和信道容量

设一个离散信道每秒可传送 n 个具有 K 种不同状态的脉冲信号, 且各个符号的出现彼

此独立。 当信源等概率分布时, 其熵为: 摇

H(x) = - 鄱
K

i = 1
P(xi)·logP(xi) = - 鄱

K

i = 1

1
K·log 1

K = log2K (6-21)

此时的传信速率 R 为:
R = nH(x) = n log2K摇 摇 摇 (bit / s) (6-22)

由前面所学, 我们已经知道, 对离散信道, 当信源符号等概率分布时, 其熵值达到最

大, 即该信源的最大熵为log2K, 故 nlog2K 就是它的最大传信速率 Rmax, 也称之为最大熵速

率。 所以该信道的信道容量 C 为:
C = Rmax = nlog2K摇 摇 (bit / s) (6-23)

这就是这个信道针对该信源可能达到的最大传信能力。 由于实际信源的符号之间往往不可避

免地存在着相关性, 使信源熵低于等概分布时的熵值。 因此, 信源输出的消息在被送入信道

之前必须再被编成其他形式的码, 其主要目的就是要让消息变成能使信源的熵速率接近信道

容量的信号来传送, 这就是我们常说的使信源和信道相匹配, 而这种编码就是信源最佳编码

或匹配编码。
对于二元离散信源, 其信道容量就等于每秒钟传送的消息 (符号) 数 n。

C = nlog22 = n摇 摇 (bit / s) (6-24)
刚才的分析没有考虑噪声干扰, 即发送什么信码, 接收端收到的就是什么信码, 故信源

输出的熵速率与收信者接收的熵速率完全一样。 对于离散信源, 如果其输出消息符号等概率

分布, 则此时的传信率就等于信道容量。 但这种理想情况是不可能出现的, 因为任何信道都

会受到各种各样的噪声干扰, 信道的实际传信率要比信道容量小得多, 我们来分析一下这种

情况。
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前已指出, 当收信者收到第 j 个消息时, 得知发送端发送的是第 i 个消息所获得的信息

量为:

I = log 后验概率
先验概率

log P( i / j)P( i) (6-25)

其中, P( i) 为发送第 i 个消息的先验概率;
P( j) 为接收第 j 个消息的先验概率;
P( i,j) 为发送第 i 个消息接收第 j 个消息的联合概率;
P( i / j) 为当第 j 个消息被接收到时, 发送的是第 i 个消息的后验概率。

对全部可能发送的消息进行统计平均, 就可以得到接收第 j 个消息所获得的平均信

息量:

鄱
i

P( i / j)log P( i / j)P( i) = 鄱
i

[P( i / j)logP( i / j) - P( i / j)logP( i)] (6-26)

若对全部可能接收到的信息进行统计平均, 则得到收到一个消息的平均信息量:

摇 摇 ICP = 鄱
j

P( j) 鄱
i

[P( i / j)logP( i / j) - P( i / j)logP( i)] (6-27)

= 鄱
i
鄱

j
P( j)P( i / j)logP( i / j) - 鄱

i
鄱

j
P( j)P( i / j)logP( i)

= 鄱
i
鄱

j
P( i,j)logP( i / j) - 鄱

i
鄱

j
P( i,j)logP( i)

= H( i) - H( i / j) (6-28)
其中, H( i) 为信源熵, 通常用 H(x) 表示;

H( i / j) 为收到消息 j 而发送的消息为 i 的条件熵, 一般用 H(x / y) 表示。
则上式可以写成更一般的形式:

ICP = H(x) - H(x / y) (6-29)
它表示接收端收到信息 Y 后获得的关于发送端 X 的信息, 有时也称之为 Y 关于 X 的互信息,
记为 I(x, y)。 这一公式表明, 由于干扰和噪声对信道传输的影响, 接收端并没有完全得到

全部的信源熵 H(x), 即系统在传输的过程中要损失信息量 H(x / y)。 称条件熵 H(x / y) 疑义

度或可疑度, 它表明收信者收到消息 Y 后, 对于信源 X 仍然存在的疑惑性或不确定性。
如果信道每秒钟传输的消息数为 n 个, 则收信者接收到的信息速率为:

R = n[H(x) - H(x / y)] (6-30)
例 6郾 4摇 一个二元信源以相等的概率把 0 和 1 码送入有噪声信道进行传输。 由于噪声影

响, 发送 0 码的错误接收概率为
1
16, 发送 1 码的错误接收概率为

1
8 。 如果信源每秒发送

1000 个码元, 求收信者接收到的信息速率。

解: 根据题意可知, 当发送端发出 0 码时, 接收端只有
15
16的情况下正确接收, 同样地,

发 l 码时, 接收端的正确接收概率是
7
8 。 据此画出该有噪信道如图 6郾 3 所示。

用 X、 Y 分别表示发和收, 则可写出各转移概率如下:

发送 0 而收到 1 的概率为: P(1y / 0x) = 1
16
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图 6郾 3摇 例 6郾 4 图

发送 1 而收到 0 的概率为: P(0y / 1x) = 1
8

发送 0 而收到 0 的概率为: P(0y / 0x) = 15
16

发送 1 而收到 1 的概率为: P(1y / 1x) = 7
8

接收端收到 0 和 1 码的概率分别为:

P(1y) = P(1x)P(1y / 1x) + P(0x)P(1y / 0x) = 1
2

7
8 + 1æ

è
ç

ö

ø
÷

16 = 15
32

P(0y) = P(1x)P(0y / 1x) + P(0x)P(0y / 0x) = 1
2

1
8 + 15æ

è
ç

ö

ø
÷

16 = 17
32

求得各联合概率 P(x, y) 和后验条件概率 P(x / y):

P(0x,0y) = P(0x)P(0y / 0x) = 1
2 伊 15

16 = 15
32

P(0x,1y) = P(0x)P(1y / 0x) = 1
2 伊 1

16 = 1
32

P(1x,0y) = P(1x)P(0y / 1x) = 1
2 伊 1

8 = 1
16

P(1x,1y) = P(1x)P(1y / 1x) = 1
2 伊 7

16 = 7
16

P(0x / 0y) = P(0x)P(0y / 0x)
P(0y) = 1

2 伊 15æ

è
ç

ö

ø
÷

16
17
32 = 15

17, 它表示收到 0 发送也是 0 的条件概率。

同理可得: 收到 1 码而发送也是 1 码的条件概率: P(1x / 1y) = 14
15

收到 1 码而发送是 0 码的条件概率: 摇 P(0x / 1y) = 1
15

收到 0 码而发送是 1 码的条件概率: 摇 P(1x / 0y) = 2
17

求出条件熵:

H(x / y) = - 鄱
x
鄱

y
P(x,y)logP(x / y) = 0郾 443(bit /码元)

信源熵为:

H(x) = - 鄱
2

i = 1
P( i)log2P( i) = 1(bit /码元)

熵速率 R 为:
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R = n[H(x) - H(x / y)] = 1000(1 - 0郾 443) = 557bit / s
可知该信道的信道容量为 C = Rmax = nH(x) = 1000bit / s, 显然, R 远小于 C。 说明由于噪

声干扰, 系统在接收时出现错误, 不能将发送的信息完全正确接收, 使信息传输速率下降,
系统的实际熵速率低于信道容量。

例 6郾 5摇 二元信源等概率地输出码元 0 和 1, 且每秒传送 1000 个码元。 由于噪声的影

响, 平均每传输 100 个码元就出现一个错误 (把发送的 0 码错译成 1 码或把 1 码错译成 0
码), 求接收的信息速率。

解: 在本例中, 由于噪声的影响导致错误发生, 显然接收的熵速率小于 1000 bit / s。 但

初学者常常会这样考虑: 由于每 100 个码元错一个, 则发送 1000 个码元就有 10 个会被错误

接收, 因此, 收信者接收到的熵速率为 990bit / s。 实际上这是不对的, 因为收信者根本就不

知错误出现在何处。 这好比当信道中的噪声很大, 以至于接收到的符号完全和发送的符号无

关, 这种情况下, 接收端恢复出来的信息的正确率是凭借偶遇的概率。 这时, 大约有一半输

出符号是正确的, 但实际上我们没有收到任何信息, 绝对不能认为每秒接收到了 500bit 的信

息, 这和我们投掷硬币来决定所接收的信息是一样的。
和例6郾 4 一样, 我们首先画出信道概率图如图 6郾 4 所示: 这是一个对称信道, 即信源以相同的

概率发送0 和1 码, 且它发送0 收到1 的概率 P(1y / 0x) 和发送1 收到0 的概率 P(0y / 1x) 也相等。

图 6郾 4摇 例 6郾 5 图

写出各转移概率分别为:

P(1y / 0x) = 1
100;摇 P(0y / 1x) = 1

100;

P(0y / 0x) = 99
100;摇 P(1y / 1x) = 99

100;

接收端收到 0 和 1 码的概率:

P(1y) = P(1x)P(1y / 1x) + P(0x)P(1y / 0x) = 1
2

P(0y) = P(1x)P(0y / 1x) + P(0x)P(0y / 0x) = 1
2

各联合概率为:

P(0x,0y) = P(0x)P(0y / 0x) = 99
200;摇 P(0x,1y) = P(0x)P(1y / 0x) = 1

200

P(1x,0y) = P(1x)P(0y / 1x) = 1
200;摇 P(1x,1y) = P(1x)P(1y / 1x) = 99

200
各后验条件概率为:

P(0x / 0y) = 99
100;摇 P(1x / 1y) = 99

100
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P(0x / 1y) = 1
100;摇 P(1x / 0y) = 1

100
求得条件熵:

H(x / y) = - 鄱
x
鄱

y
P(x,y)logP(x / y) = 0郾 081bit /码元

而信源熵:

H(x) = - 鄱
2

i = 1
P( i)log2P( i) = 1bit /码元

故熵速率 R 为:
R = n[H(x) - H(x / y)] = 1000(1 - 0郾 081) = 919bit / s

前面的分析都是关于离散信道在无扰和有扰时的传信率和信道容量。 事实上, 这些概念

对连续信道也是同样适用的。 下面我们就来分析一下连续信道的情况。

2郾 连续信道的信息容量

我们已经知道连续信道的熵是相对熵, 虽然我们仍用 H(x) 表示, 但应该注意到它和

离散信源熵的不同。
可以证明: 对于频带为 (0 ~ W), 平均功率受限于 N 的连续信源, 当其幅度分布为高

斯分布时, 其熵最大, 且为:

Hmax(x) = log2 2仔eN 摇 摇 (bit / s) (6-31)
根据抽样定理, 取抽样频率为 2W, 可以求出信道单位时间内传送的最大熵速率, 即信道容

量 C 为:

C = 2WHmax(x) = 2W log2 2仔eN =W log22仔eN摇 (bit / s) (6-32)
和离散信源一样, 在实际的连续信源中, 由于其消息概率难以达到高斯分布, 它的熵速

率将远远低于信道容量。 改变这一现象、 提高信道传信能力的办法就是通过适宜的编码, 使

信源输出的概率分布尽量接近随机噪声的性质。
这一公式针对的是无扰信道, 但这种理想信道是不存在的, 因此, 必须考虑干扰的影

响。 前已指出, 信息经有扰信道传送, 在接收端收到的平均信息量等于收到的总平均信息量

减去由干扰导致的条件平均信息量, 即:
ICP = H(x) - H(x / y) (6-33)

用传信率来表示, 即:
R = n[H(x) - H(x / y)] = Ht(x) - Ht(x / y) (6-34)

通常只考虑加性干扰, 故在连续有扰信道中, 接收端收到的消息 y 是信源输出的消息 x
和信道噪声 n 的线性叠加, 即:

y = x + n (6-35)
一般情况下, 信源消息 x 与噪声 n 是相互独立的, 故信号 x 和噪声 n 在单位时间内传输

的联合信息量, 即共熵 H(x,n) 为:
H(x,n) = H(n,x) = H(x) + H(n) (6-36)

因为:
H(x,y) = H(x) + H(y / x) = H(y) + H(x / y)
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所以有:
Ht(x,y) = Ht(x) + Ht(y / x) = Ht(y) + Ht(x / y) (6-37)

Ht(x) + Ht(n) = Ht(y) + Ht(x / y) (6-38)
又因为:

R = Ht(x) - Ht(x / y) (6-39)
最后推得:

R = Ht(y) - Ht(n) (6-40)
Iy = H(y) - H(n) (6-41)

该式表明, 经有扰信道传送, 在接收端收到的有用信息的传输速率等于收到的总信息速率减

去噪声信息速率。 注意, 这个熵之差是绝对值而非相对值了。
这样, 我们就得出某特定信道的信道容量 C 就是它的最大熵速率或最大信息速率:

C = Rmax = [Ht(y) - Ht(n)]max (6-42)
显然, 只有当 Ht(y) 最大和 Ht(n) 最小时, R 的值才可能最大。

假定信道具有如下特性:
(1) 信道噪声为高斯白噪声, 其统计特性符合正态分布, 平均功率 N = n0W, n0为噪声

的单边带功率谱密度。
(2) 信道带宽为 W。
(3) 输入信号平均功率受限, 且为 P。
(4) 信号迭加噪声后仍然服从正态分布, 总平均功率为 P + N。

则可以算出该信道的最大传信率为:
H(y) =W log22仔e(P + N)摇 摇 (bit / s) (6-43)

同样可以算出噪声的传信率为:
H(n) =W log22仔eN摇 摇 (bit / s) (6-44)

则信道容量 C 为:

C =W log2 1 + Pæ

è
ç

ö

ø
÷

N 摇 摇 (bit / s) (6-45)

式 (6-45) 就是信息论中最著名的香农公式。 观察分析这一公式, 我们可以得出如下

几个结论:
(1) 平均功率受限的高斯白噪声信道, 当输入信号为高斯分布时, 在一定带宽的信道

上, 单位时间内能够无差错地传递的最大信息量为 C = W log2 1 + Pæ

è
ç

ö

ø
÷

N (bit / s)。 目前, 在任

一信道上要想以高于 C 的速率实现无误码地传递消息是不可能的。

(2) 信道容量 C 与信道带宽 W 和信号噪声功率比
P
N有关, W 愈大或

P
N愈大, 则 C 就愈

大。 对于一个给定的信道容量 C, 既可以用减小信噪比
P
N 和增大信道带宽 W 来达到, 也可

以用增加信噪比
P
N和减小信号带宽 W 来实现, 即: 维持信道容量不变的情况下, 带宽 W 和

信噪比
P
N可以互换。
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(3) 对于平均功率受限的信道, 高斯白噪声的危害最大, 因为此时噪声的熵最大, 所

以信道容量 C = [Ht(y) - Ht(n)]max最小。
虽然目前还没有任何实际系统的传信率达到信道容量, 但香农公式指出了现实系统的潜

在能力和它可能达到的理论极限。 由于公式没有指出带宽 W 和信噪比
P
N互换的具体实现方

法, 它只能作为通信系统中 W 与
P
N互换的理论依据。 如何实现带宽和信噪比的互换, 以及

如何提高信息传输速率将是广大通信工作者研究的重要课题。

6郾 3摇 信道编码

数字信号在信道的传输过程中, 由于实际信道的传输特性不尽理想以及无处不在的加性

噪声干扰, 在接收端将产生误码。 那么, 如何降低误码率, 提高通信的可靠性呢? 首先, 应

当根据信道特性, 合理设计基带信号, 选择合适的调制解调方式及发射功率。 其次还需采用

均衡技术, 消除或减少码间串扰。 但很多情况下, 仅采用这几项措施是不够的, 必须通过信

道编码, 即差错控制编码, 使系统的传输质量提高 l ~ 2 个数量级。 与制造高质量的设备相

比, 这一方法花费少而且效果好。
信号由于受到干扰而产生误码 , 其实质就是干扰信号破坏了传输信号的内在结构或码

元的前后关联性, 使接收端在收到消息后无法正确恢复原来的信码。 可靠性编码针对这一情

况, 在传输的信息中增加一定的冗余量, 使其内部关联性加强。 这样, 信号即使受到干扰使

内部结构遭受一定程度的破坏, 在接收端也可根据其前后的关联性或规律性正确地还原出原

来的信息。
与信源编码提高信号传输的有效性不同, 信道编码的目的在于提高通信的可靠性, 因此它

不但不像信源编码那样尽可能地压缩信息中的冗余度, 反而通过加入冗余码元来减小误码率。
显然, 信道编码以降低信息传输速率为代价, 用有效性换取可靠性。 可能很多读者看到这里不

禁要感到疑惑, 似乎信道编码正好和信源编码是逆过程, 信源编码减少信息冗余度, 而信道编

码又增加了冗余度, 采用这两类编码究竟有何意义? 事实是, 这两种冗余度是截然不同的, 信

源编码减少的冗余度是由随机的、 无规律的无用消息形成; 而信道编码增加的冗余度是特定

的、 有规律的人为消息, 使接收端在接收信息后可以利用它发现错误, 进而纠正错误。
信道编码技术涉及内容十分丰富, 我们从相关的基本概念入手, 对检错码和纠错码分别

加以阐述。

6郾 3郾 1摇 差错控制原理

1郾 差错控制编码的基本原理

信道编码的基本思想就是用系统的有效性来换取可靠性, 实际上就是在传输的信息码元

中附加一定数量的冗余码 (通常称之为监督码元), 冗余码在整个编码中的位置及代码选择

由某一事先确定的规则来决定, 收端接收到这样的编码后, 根据已知的规则, 对接收信息进

行检验, 发现、 纠正和删除错误。 下面我们举例说明差错控制编码的原理。
·561·



设某工地的塔吊指挥中心, 发送二元数字信息序列来指示上下左右四个塔吊的运送方

向。 由于两位二进制码元共有 22 = 4 种可能码组 (也叫码字) 00、 01、 10、 11, 正好与四

个运送方向一一对应。 设两位码元与各方向的对应关系如下:
上———00摇 摇 下———01
左———10 右———11

这样, 塔吊车收到一串数字序列 10011110001001…后, 执行的运送操作是:
摇 摇 摇 摇 10寅 01 寅 11 寅 10 寅 00 寅 10 寅 01 寅…
即: 左摇 下摇 右摇 左摇 上摇 左摇 下摇 …

此时, 如果系统受到干扰使一位码元出现错误, 如:

摇 摇 摇 摇 10寅 01 寅 10 寅 10 寅 00 寅 10 寅 01 寅…

即: 左摇 下摇 左摇 左摇 上摇 左摇 下摇 …
由于每两位码元组成的码字正好对应四个方向, 任何码元错误情况 (0 变成 1 或 1 变成

0) 都会被收端错译成另一个码字, 所以不可能发现出错, 当然就更谈不上纠正了。
如果我们把四个方向的对应码字规定稍微改变一下, 给每个码字增加一位码元, 使原来

的四个码字分别变成:
上———00———001摇 摇 下———01———010
左———10———100 右———11———111

这样一来, 每个新码字中都含有奇数个 1。 这时, 如果序列受到干扰使某一码字的一位

码元发生了错误, 那么, 这个码字中含 l 的个数将变为偶数, 则接收端可以发现这个码字出

错, 但因为不知错在何处, 不能纠正错误。 仍以上面的序列 10011110001001…为例:
发送信息: 100 寅 111 寅 100 寅 010 寅 01 寅 …

即: 左摇 摇 右摇 摇 左摇 摇 上摇 摇 …

而收到为: 100 寅 110 寅 100 寅 010 寅 01 寅 …

即: 左摇 摇 错摇 摇 左摇 摇 上摇 摇 …
显然, 由于第六位码元出错, 使收到的 110 中有两个 l, 不符合奇数个 l 的规则, 可以断定

这是错误的码字, 但由于不知究竟是哪一位码元发生了错误, 因为发送 111、 100、 010 这三

个码字, 在错一位的情况下都可能变成 110, 故而无法纠正错误码元, 也就不能知道指挥中

心究竟指示转向何方, 从而只能不执行这一条出错的指令。
一般把系统通信过程中按照规则允许使用的码字 (如本例中的 001、 010、 100、 111)

称为许用码字, 不符合规则的码字就称为禁用码字。 当收到的码字是禁用码字时, 可以断定

这个码字是错误的。
对上述第二种情况的四个许用码字定义做进一步修改如下:

上———00———00110摇 摇 下———01———11101
左———10———10011 右———11———11000

虽然这时许用码字仍然为 4 个, 但禁用码字却有 25 - 4 = 28 个。 如果收到一个码字为

00111, 因为是禁用码字, 显然有错误。 将 00111 与四个许用码字逐一进行比较, 就会发现

00111 可能是由 00110 出错形成的可能性最大, 因此可以把 00111 纠正为 00110。 这一判决

的前提假设是: 由于干扰使得接收的码字中同时错一位、 两位、 三位以及更多位码元的各种
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可能性中, 错一位码元的可能性最大, 错二位的可能性次之, 而错三位以及更多位的可能性

则更进一步的小了。 基于这种假设的判决规则通常称为最大似然法则。

2郾 差错控制方式

常见差错控制编码的工作方式有前向纠错 ( FEC)、 检错重发 (ARQ)、 混合纠错

(HEC) 和信息反馈 (IF) 四种。 下面逐一简要介绍它们的基本原理。
(1) 前向纠错 FEC。 其纠错码由发送端直接发送至接收端, 作为译码器自动发现和纠

正错误的依据。 这类系统适于单向通信的场合, 如网络通信中的点对多点广播。 它自动纠

错, 不要求重发, 实时性好, 但传输的可靠性与设备的关联极大, 在要求纠错能力强的情况

下, 对系统编译码设备的精确度要求很高。 后边介绍的重复码就属于这类差错控制工作

方式。
(2) 检错重发 ARQ。 又称判决反馈或反馈重发, ARQ 是英文 “自动请求重发冶 的缩

写。 这一工作方式由北爱尔兰人万杜伦提出, 由国际无线电咨询委员会 CCIR 作为建议的标

准系统而被广泛采用。
消息经过信源编码及经信道编码后, 由发射机通过前向信道送至接收端, 并同时送至缓存

器存储。 接收端接收到信息后, 进行译码和检错, 如果没有发现错误, 则将该译码信息输出至

收信者; 如果检测到错误, 则触发重发指令发生器, 从反向信道向发送端发出请求重发指令,
并通知发端出现错误的码组编号, 同时停止输出。 发射机收到该 ARQ 信令后, 中断编码器输

入, 停止编码, 把原来存储的码字从出错那组开始, 重新通过输出设备经前向信道发出。
如图 6郾 5 所示为 ARQ 系统收、 发两端的工作情况示意图。 发送端不断地顺序发送信息码

组, 当接收到出错的反馈信号时, 则立即停止编码及输出, 从下一码组起重发从出错码组开始

的码组。 图中, 收端发现第 4 个码组出现错误, 设反馈信息延时 4 个码元周期, 则发送端在发

送第 8 个码组时收到反馈信号, 从第 9 个码元周期开始, 重新发送从第 4 组起的码元信息。

图 6郾 5摇 ARQ 系统的工作方式

通常, ARQ 系统设备比前向纠错系统的设备简单得多, 而且只要能发现错误, 就能纠正

错误, 抗误码效果较好, 尤其对纠正突发错误有效。 干扰小的情况下, 码元错误少, 重发的次

数也少, 信息传输率就较高; 如果干扰严重, 则码元错误多, 重发的次数也多, 信息传输速率

就很低甚至于传输停顿。 所以说 ARQ 系统的信息传输速率随信道干扰情况而自动改变。 该系

统只适于点对点的通信方式, 且必须工作于有双向信道的系统, 否则就无法实现纠错。
(3) 混合纠错 HEC。 这一方式实质上是 FEC 和 ARQ 方式的综合。 当收端接收到少量错

码时, 就在接收端直接纠正, 即采用前向纠错方案; 当错码太多超过其纠错能力时, 则采用

检错重发方式。 HEC 充分利用了前向纠错和检错重发系统的特点, 性能较好。 但需要双向
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信道, 且系统设备较复杂。
(4) 信息反馈 IF。 接收端对收到的消息不做任何判断而原样送回发送端, 由发端将其

和保存在缓存器中的原发信息比较, 发现有错误则重发该信息, 否则不做任何处理, 继续发

送后面的信息。
综上所述, 前三种差错控制工作方式都是在接收端进行错误判断和识别, 只有第四种是

在发送端进行的。

3郾 差错控制编码的分类

差错控制系统中使用的编码种类十分丰富。 下面列举出一些常见的差错控制码分类。
按照编码的不同用途, 差错控制码可分为检错码、 纠错码和纠删码。 其中, 检错码只可

检测错误; 纠错码只可纠正错误; 而纠删码则同时具有纠错和检错能力, 当发现不可纠正的

错误时, 将发出错误指示或将该错误码元删除。
按照监督码元和信息码元之间的不同关系, 差错控制码分为线性码和非线性码。 监督码

元和信息码元之间的关系可以用一组线性方程来表示的, 称为线性码; 否则就是非线性码。
按照对信息码元的处理方式不同, 差错控制码可分为分组码和卷积码。 分组码的监督码

元仅由本码组的信息码元确定, 而卷积码的监督码元则由本码组的信息码元与前几个码组的

码元按一定规则共同确定。
按照码组中信息码元在编码前后的位置是否发生变化, 可将差错控制码分为系统码和非

系统码。 编码后信息码元在监督码元的前面, 且相互位置不变的编码称为系统码, 否则就是

非系统码。
按照编码针对的不同干扰类型, 差错控制码可分为纠 (检) 随机 (或独立) 错误码、

纠 (检) 突发错误码和既能纠 (检) 随机错误同时又能纠 (检) 突发错误码。
按照每个码元的取值不同, 差错控制码又可分为二进制码和多进制码。

6郾 3郾 2摇 码重与码距

1郾 几个基本概念

(1) 码长。 称码组或码字中编码码元的总位数为码组长度, 简称码长。 如 110 的码长

为 3, 10110 的码长为 5。
(2) 码重。 码组中码元为 1 的数量, 就叫做该码组的重量, 简称码重, 有时也称为汉

明重量。 如两个码组 (字) 11110 和 01001, 其码重分别为 4 和 2。
(3) 码距。 码距 d 是码组 (字) 间差别的定量描述, 两个长度相等的码组之间对应位

置上码元不同的位数之和就称为码组的距离, 简称码距, 也叫汉明距离。
两个码组 “11010010冶、 “10100100冶 之间的码距 d 为 5。 若两个码组的码距 d = 0, 称

这两个码为全同码; 若码长为 N 的两个码的码距 d = N, 称这两个码为全异码, 显然, 一个

码的全异码就是它的反码。
(4) 最小码距 dmin。 在一个由多个长度相等的码字组成的码组集合中, 并不是所有码组

之间的码距都相等。 称所有码距中的最小值为最小码距 dmin, 它是衡量一种编码的纠 /检错

能力强弱的主要依据。
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2郾 纠 /检错能力与最小码距 dmin的关系

从前面介绍差错控制编码原理所举的例子, 可以看出最小码距 dmin与编码的纠错或检错

能力之间有着密切关系。 我们对例题中的三种情况做一个对比分析, 从中找出 dmin与纠 /检
错能力的关系:

第一种: 没有禁用码字, 各码组之间最少只差一位码元 (如 11 和 10), 即 dmin = 1。 这

种情况下, 一旦出现错误, 就会变成另一个许用码字, 因而不能发现错误。
第二种: 许用码字和禁用码字各 4 个, 各码字之间最少相差二位码元, 即 dmin = 2。 如

果只有一位码元出错, 这个码字就会变成禁用码字, 因而能发现错误, 但不能具体指出错在

哪一位, 即具有检查错一位码元的能力而没有纠错能力。
第三种: 许用码字 4 个, 禁用码字 28 个, 各码字之间最少相差三位码元, 即 dmin = 3。

此时如果错一位码元, 该码字就会变为禁用码字。 由于仍与某许用码字相似, 利用最大似然

法则可以纠错, 即具有纠正一位错误码元的能力。
综上所述, 不难推出如下 dmin与检错和纠错能力之间的关系。 事实上, 它们已被严格的

数学证明证明是正确的。
(1) 若要发现 e 个错误, 必须满足条件:

dmin > e +1 (6-46)
(2) 若要纠正 t 个错误, 则必须满足条件:

dmin > 2t +1 (6-47)
(3) 若要纠正 t 个错误, 且发现 e 个错误, 则必须满足条件:

dmin > t +e +1 且 e > t (6-48)

6郾 3郾 3摇 几种常用的差错控制码

我们已经知道, 最小码距 dmin越大, 编码的纠 /检错能力越强。 但是, dmin的增加是由监

督码元数增加, 导致禁用码组增加而来的。 随着监督码元的增加, 信息传输速率也随之减

小, 编码效率降低。 显然, 编码效率的提高和编码的纠 /检错能力加强之间是矛盾的。 理想

的编码应该是能使编码效率尽量高, 纠 /检错能力尽可能强, 同时编 /解码规律简单, 易于电

路实现的编码方式。 在实际应用中, 这些要求无法一一达到, 只能在其中根据实际系统状

况, 进行折中考虑。 下面简单介绍几种常用的纠 /检错码。

1郾 重复码

重复码是用于单向信道的简单纠错码。 前面介绍了差错控制的三种方式, 在没有反馈信

道的单向系统中, 最简单的纠错办法就是将有用信息按照约定的次数重复发送。 只要正确传

输的次数多于传错的次数, 根据最大似然法则, 就可用少数服从多数的原则排除差错, 使接

收端接收正确信息, 这就是重复码的基本原理。 它分为逐位重复和分段重复两种方式。
(1) 逐位重复。 将信息码元以位为单位, 重复传送 N 次, 它产生的 N - 1 位冗余码元就

是该信息位的 N - 1 次重复。 设待发的信息码序列为:
110100101…

则它的三重码为:
111 111 000 111 000 000 111 000 111…
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显然, 它的每一个信息码元对应两个冗余码元, 其编码效率 浊 = 33郾 3% 。
(2) 分段重复。 将待传送信息码元以固定的若干位为单位, 重复传送 N 次。 设待发的

信息码序列为:
110100101…

若以三位为一段, 则它的三重码为:

110 110 110 100 100 100 101 101 101…

显然, 分段重复码抗成群错误的能力比逐位重复码强。 本例中, 只要连续突发干扰的持续时

间小于 3 个码元周期, 则每一段信息 (3 位) 最多将被破坏一次, 根据最大似然法则, 接收

端当然可以正确恢复原始信息。 但逐位重复却不能恢复。
重复码编码方法简单, 且它可根据系统对纠 /检错误能力的要求, 任意增加重复的次数

N - 1。 例如, 三重码可以纠正一位差错, 发现两位差错; 五重码可以纠正两位差错, 发现

四位差错。 至于分段重复码, 它的纠错能力还取决于每段长度。 重复码的编码效率 浊 = 1
N臆

50% , 显然很低, 只能适于对传输速率要求很低的场合, 实现设备简单。
应当注意: 重复码的重复次数必须是偶数, 加上本身的信息码则发送奇数次, 这样就可

以避免出现一半正确一半错误而无法判断的情况。

2郾 奇偶监督码

奇偶监督码又称奇偶校验码或一致监督检错码, 这是一种最常用的检错码。 其基本思想

是在 n - 1 位信息码元后面附加一位监督码元, 构成一个 n 位的编码, 使码长为 n 的码组中

1 的个数保持为奇数或偶数。 码组中 1 的个数保持为奇数的称为奇校验码, 保持为偶数的称

为偶校验码。 下面就来介绍其编码规则。
设有 n -1 位二元信息码元 an -1, an -2, an -3, …, a2, a1。 在 a1 后面附加一位监督码 a0, 使

得如下关系式 (6-49) 成立, 则称 a0为该码组 an -1, an -2, an -3, …, a2, a1 的奇监督码元。

鄱
n-1

i = 0
ai = 1 (6-49)

注意: 该公式中的求和运算为模 2 加。
如果该求和公式 (6-49) 的结果为 0, 即:

鄱
n-1

i = 0
ai = 0 (6-50)

则称 a0 为该码组 an - 1, an - 2, an - 3, …, a2, a1 的偶监督码元。
四位 BCD 码的奇偶校验码如表 6郾 3 所示。
从表 6郾 3 中可以看出, 奇偶校验码的最小码距 dmin都为 2。 所以, 奇、 偶校验码可以发

现奇数个错误码元, 但不能纠正。 它的检错能力较低, 编码效率 浊 = n - 1
n 较高, 且随着 n 的

增加而增加。 奇偶校验码广泛应用于计算机数据如标准 ASCII 码的传输, 一般用高 7 位

(7bit) 码元来表示 128 个 ASCII 字符, 再加上 1 位奇偶校验码, 构成一个 8bit 的二元码组发

送, 接收端则根据收到的码组是否满足奇偶校验和的值 (偶校验和为 0, 奇校验和为 1),
来判断接收的码元是否有错误。
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表 6郾 3摇 四位 BCD码的奇偶校验码

BCD 码 奇 校 验 位 偶 校 验 位 奇 校 验 码 偶 校 验 码

0摇 0摇 0摇 0 1 0 0摇 0摇 0摇 0摇 1 0摇 0摇 0摇 0摇 0

0摇 0摇 0摇 1 0 1 0摇 0摇 0摇 1摇 0 0摇 0摇 0摇 1摇 1

0摇 0摇 1摇 0 0 1 0摇 0摇 1摇 0摇 0 0摇 0摇 1摇 0摇 1

0摇 0摇 1摇 1 1 0 0摇 0摇 1摇 1摇 1 0摇 0摇 1摇 1摇 0

0摇 1摇 0摇 0 0 1 0摇 1摇 0摇 0摇 0 0摇 1摇 0摇 0摇 1

0摇 1摇 0摇 1 1 0 0摇 1摇 0摇 1摇 1 0摇 1摇 0摇 1摇 0

0摇 1摇 1摇 0 1 0 0摇 1摇 1摇 0摇 1 0摇 1摇 1摇 0摇 0

0摇 1摇 1摇 1 0 1 0摇 1摇 1摇 1摇 0 0摇 1摇 1摇 1摇 1

1摇 0摇 0摇 0 0 1 1摇 0摇 0摇 0摇 0 1摇 0摇 0摇 0摇 1

1摇 0摇 0摇 1 1 0 1摇 0摇 0摇 1摇 1 1摇 0摇 0摇 1摇 0

3郾 水平奇偶监督码

水平奇 (偶) 监督码是前面所讲的奇 (偶) 监督码的一种改进形式。 首先把信息按

奇 (偶) 监督规则编码, 再将信息以每个码组一行排成一个阵列, 发送时按列的顺序进

行。 接收时以列的顺序排阵后, 再按行进行奇 (偶) 校验, 故称之水平奇偶校验, 有时

也称之为交织奇偶校验。 在表 6郾 4 所示例子中, 信息码元为 8 位, 监督码元 1 位, 采用奇

校验方式。

表 6郾 4摇 水平奇偶监督码

信 息 码 元 监 督 码 元

1摇 0摇 0摇 1摇 0摇 1摇 0摇 1 1

0摇 1摇 0摇 0摇 0摇 0摇 1摇 0 1

1摇 1摇 0摇 0摇 1摇 0摇 1摇 0 1

0摇 0摇 1摇 1摇 0摇 0摇 0摇 1 0

1摇 0摇 0摇 1摇 0摇 0摇 1摇 1 1

1摇 1摇 1摇 1摇 0摇 1摇 0摇 1 1

发送时按列从左到右发送, 则发送序列为 101011, 011001, 000101, 100111, 001000,
100001, 011010, 100111。 在接收端收到序列后按列的顺序排列, 所得方阵仍如下表所示,
再对它按奇监督关系逐行检查。 只要突发错误的持续时间小于 6 个码元周期, 则收端得到的

每个码组中的错误码元数将不超过 1, 当然可被检测发现。
从表 6郾 5 不难看出, 水平奇 (偶) 监督码除了具备一般奇 (偶) 监督码的检错能力外,

还能发现所有突发长度不大于 M (M 为发送的水平奇 (偶) 监督码方阵的行数) 的突发

错误。

4郾 水平垂直奇偶监督码

在水平奇 (偶) 监督码的基础上, 对其每一列也进行奇偶校验, 就可以得到水平垂直
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奇 (偶) 监督码。 显然, 它除了能检测到每一行以及每一列中的奇数个错误以外, 还能发

现长度不大于行数或列数的突发错误。

5郾 定比码

定比码又称等比码或等重码, 它的每个许用码组中含 1、 0 的个数是固定的。 编码时,
取所有含 l、 0 个数符合要求的码组为许用码组, 其余则为禁用码组。 在收端进行检测时,
只要检测码组中 1、 0 的个数是否等于规定的数目, 就可判断有无错误。

常见的定比码有五三定比码和七三定比码。 我国电传通信中普遍采用五三定比码, 又称

5 中取 3 码。 它的每个码字都由 3 个 1、 2 个 0 共 5 个码元组成。 其许用码组的数目为 5 中取

3 的组合数, 即 C3
5 = 10, 正好可以唯一表示 10 个阿拉伯数字, 如表 6郾 5 所示。

表 6郾 5摇 五三定比码

阿拉伯数字 五三定比码 阿拉伯数字 五三定比码

1 0 1 0 1 1 6 1 0 1 0 1

2 1 1 0 0 1 7 1 1 1 0 0

3 1 0 1 1 0 8 0 1 1 1 0

4 1 1 0 1 0 9 1 0 0 1 1

5 0 0 1 1 1 0 0 1 1 0 1

在国际无线电报通信中用的是七三定比码, 其码字由 3 个 1、 4 个 0 组成, 许用码字的

数量为 C3
7 = 35, 代表 26 个英文字母和其他几个常用符号。

从定比码的构成特点可以发现, 只有当出错码元数目为偶数, 且正好是 1 错成 0、 0 错

成 1 时, 定比码不能发现错误。
定比码编码简单, 适于传输电报或其他键盘设备产生的确定的字母或符号, 而不宜二进

制随机数字序列的场合。

6郾 群计数码

群计数码针对分组后的信息码元组, 计算出每组码元中 l 的个数, 再将该数目的二进制

编码作为监督码元, 加在信息码元之后一起发送。
设有一组 7 位信息码元 1001101, 由于其 l 的个数为 4, 监督码元就是 100。 这样, 发送

的代码为 1001101100。 接收端只需检测监督码元所表示的 1 的个数与信息码元中的 1 的个数

是否相同, 就可立即判断正误。
除了 1 变为 0 和 0 变为 1 成对出现的错误以外, 群计数码可以检测到所有其他形式的错

误, 检错能力很强。

6郾 4摇 线性分组码

6郾 4郾 1摇 线性分组码的定义及性质

如果信息码元与监督码元之间的关系可以用一组线性方程来表示, 且监督码元仅由本码
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组的信息码元确定, 而与其他码组的码元无关, 则称该编码为线性分组码。 由于线性码的概

念是建立在代数学中群论的基础上, 因此有时又称之群码。
一般用符号 (n,k) 表示线性分组码, 其中 k 是码组中信息码元的数目, n 是编码后码

组的总长度, 则监督码元的数目 r = n - k, 编码效率:

浊 = k
n (6-51)

奇偶监督码就是一种线性分组码, 它的监督位和信息位的关系如式 (6 - 49) 或

(6-50), 显然, 它是一种 (n,n - 1) 线性分组码, 其编码效率:

浊 = n - 1
n (6-52)

数学证明, 线性分组码具有以下两点性质:
(1) 封闭性: 任意两个许用码组相加后 (按位模 2 相加), 所得编码仍是许用码组。
(2) 最小码距 dmin等于除全零码组以外的最小码重。
根据第二个特性, 可以很方便地找到各种线性分组码的最小码距 dmin, 并由此判断其纠

/检错能力。

6郾 4郾 2摇 生成矩阵 G 和监督矩阵 H

不同的线性方程组确定了不同的线性分组码, 或者说每一个线性分组码都唯一对应一个

特定的生成矩阵和一个监督矩阵。 我们从代数的角度, 通过具体实例来介绍 (n,k) 码的构

成原理及其生成矩阵和监督矩阵。
(n,k) 分组码实际上就是从 2n 个可能码组中取出 2k 个许用码组。 在 (7, 3) 码中,

码长 n = 7, 信息码元的数目 k = 3, 则监督码元的数目为 4 位。 通常, 我们把每个码组写成 c
= (c6,c5,c4,c3,c2,c1,c0)。 其中, c6,c5,c4 为信息位, c3,c2,c1,c0 为监督位。 若它们之间

的监督关系由下列监督方程组确定:
c3 = c6 + c5
c2 = c6 + c5 + c4
c1 = c5 + c4
c0 = c6 + c

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï 4

(6-53)

则可以写出 2k = 23 = 8 种许用码组, 如表 6郾 6 所示。

表 6郾 6摇 信息码元与监督码元

编摇 摇 号
信 息 码 元
c6摇 c5摇 c4

监 督 码 元
c3摇 c2摇 c1摇 c0

1 0摇 0摇 0 0摇 0摇 0摇 0

2 0摇 0摇 1 0摇 1摇 1摇 1

3 0摇 1摇 0 1摇 1摇 1摇 0

4 0摇 1摇 1 1摇 0摇 0摇 1

5 1摇 0摇 0 1摇 1摇 0摇 1

6 1摇 0摇 1 1摇 0摇 1摇 0

7 1摇 1摇 0 0摇 0摇 1摇 1

8 1摇 1摇 1 0摇 1摇 0摇 0
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1郾 生成矩阵

可将码组中各码元与信息码元 c6,c5,c4 之间的关系用下面的方程组完整地表示为:
c6 = 1·c6 + 0·c5 + 0·c4
c5 = 0·c6 + 1·c5 + 0·c4
c4 = 0·c6 + 0·c5 + 1·c4
c3 = 1·c6 + 1·c5 + 0·c4
c2 = 1·c6 + 1·c5 + 1·c4
c1 = 0·c6 + 1·c5 + 1·c4
c0 = 1·c6 + 0·c5 + 1·c

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ï 4

(6-54)

改用矩阵形式可以写成为:
c6
c5
c4
c3
c2
c1
c

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú0

=

c6
c5
c4

c6 + c5
c6 + c5 + c4
c5 + c4
c6 + c

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú4

= c6 c5 c[ ]4
1 0 0 1 1 0 1
0 1 0 1 1 1 0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú0 0 1 0 1 1 1

即:
[c6 c5 c4 c3 c2 c1 c0] T = c6 c5 c[ ]4 G (6-55)

把上面的矩阵运算简记为:
C =M·G (6-56)

则称 G 为生成矩阵, 这是一个 k 伊 n 阶矩阵。 本例中, G 为 3 伊 7 阶矩阵。

G =
1 0 0 1 1 0 1
0 1 0 1 1 1 0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú0 0 1 0 1 1 1

对于系统码, 由于它的信码在编码后保持原来的位置不变, 监督码只是加在信码后面,
所以它的生成矩阵可以写成 G = [ IkQ]形式, 其中, Ik 为 k 伊 k = 3 伊 3 阶单位方阵, Q 为 k 伊
(n - k) = 3 伊 4 阶矩阵。 本例中, Ik 为 I3 (3 伊 3) 阶单位方阵, Q 为 3 伊 4 阶矩阵。

I3 =
1 0 0
0 1 0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú0 0 1
摇 Q =

1 1 0 1
1 1 1 0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú0 1 1 1

2郾 监督矩阵

在前面表示监督关系的方程组中, 将四个方程分别移项, 可得到如下四个相互独立的监

督方程:
1·c6 + 1·c5 + 0·c4 + 1·c3 + 0·c2 + 0·c1 + 0·c0 = 0
1·c6 + 1·c5 + 1·c4 + 0·c3 + 1·c2 + 0·c1 + 0·c0 = 0
0·c6 + 1·c5 + 1·c4 + 0·c3 + 0·c2 + 1·c1 + 0·c0 = 0
1·c6 + 0·c5 + 1·c4 + 0·c3 + 0·c2 + 0·c1 + 1·c

ì

î

í

ï
ï

ï
ï 0 = 0

(6-57)
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用矩阵表示上面的监督方程组, 为:

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

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú1 0 1 0 0 0 1

c6
c5
c4
c3
c2
c1
c

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú0

= 0 (6-58)

这一矩阵运算可简记为H·CT =0, 其中 CT 为矩阵 C = [c6,c5,c4,c3,c2,c1,c0]的转置矩阵, 称 H 为

该线性分组码的监督矩阵或一致校验矩阵, 这是一个(n -k) 伊n 阶矩阵, 本例中为4 伊7 阶矩阵。

H =

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

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú1 0 1 0 0 0 1

和生成矩阵一样, 由于系统码的监督码加在信码后面, 而信码在编码后保持原来的位置

不变, 所以它的监督矩阵矩阵可以写成 H = [PIn - k]形式, 称之为典型监督矩阵。 其中, In - k

为(n - k) 伊 (n - k) = 4 伊 4 阶单位方阵, P 为(n - k) 伊 k = 4 伊 3 阶矩阵。 由典型监督矩阵和

信息码元, 可以很容易地算出各监督码元。
由线性代数的基本理论可以证明: 典型监督矩阵的各行一定是线性无关的, 非典型形式

的监督矩阵经过行运算, 可以化为典型形式的监督矩阵。
对于 (n,k) 线性分组码, 由于它的监督码元数为 r = n - k, 只发生一位错码时, 监督

码元应能指出所有 n 个码元位置上出错以及全对共 (n + 1) 种情况。 所以, 监督码元可以

构成的状态总数 2n - k必须满足式 (6-59) 所示关系, 才能纠正一位错误的情况。
2n - k逸(n + 1) (6-59)

据此, 可以确定不同数目的信息码元构成 (n, k) 线性分组码所需要的最少监督码元数目 r。
如果传输过程中没有码元发生错误, 则收端收到的码元 C忆 = [c6忆c5忆c4忆c3忆c2忆c1忆c0忆]将和

发端发送码元 C = [c6c5c4c3c2c1c0]完全相同, 故必然满足关系 H·C忆 = 0。 只要有一位码元

发生错误, 则上述关系将不成立。 分析不同码元出错时 H·C忆屹0 的具体非 0 位置, 就可以

找出错误码元, 并进而纠正它。 一般, 称 S = H·C忆为该编码的校验和。
若传输过程中发生错误的码元不止一位, 系统就只能检错而不能纠错。 这时可根据不同

的系统要求, 将错误码组丢弃或请求重发。 当然, 也有在传输中同时有几位码元出错后成为

另一许用码组的情况, 此时收端无法检错, 称之为不可检测的错误。 但这种情况出现的概率

比错一位的概率要小得多。

6郾 4郾 3摇 汉明码

前面已经指出, 要纠正 (n,k) 线性分组码中的单个错误, 则监督码元的个数 r 必须满

足关系 2n - k逸(n + 1)。 当 2n - k = (n + 1)时所得的线性编码就是汉明码。 可以由此推知汉明

码的两个特性:
(1) 只要给定 r, 就可确定线性分组码的码长 n = 2 r - 1 及信息码元的个数 k = n - r;
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(2) 在信息码元长度相同、 纠正单个错误的线性分组码中, 汉明码所用的监督码元个

数 r 最少, 相对的编码效率最高。
不难发现, 无论码长 n 为多少, 汉明码的最小码距 dmin以3, 所以它只能纠正 1 位错误。

下面我们来分析一个具体的汉明码。
设有一个 (7,4) 汉明码, 若已知监督矩阵如式 (6-60) 所示:

H =
1 1 1 0 1 0 0
0 1 1 1 0 1 0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú1 0 1 1 0 0 1

(6-60)

则该汉明码就被唯一确定了, 亦即对于任意的输入信息码元, 都可根据该监督矩阵得出对应

的监督码。 与该矩阵相应的监督位生成方程组如下所示:
c2 = c6 + c5 + c4
c1 = c5 + c4 + c3
c0 = c6 + c4 + c

ì

î

í

ïï

ïï 3
(6-61)

据此可求出其相应的 (7,3) 汉明码如表 6郾 7 所示。

表 6郾 7摇 汉明码

编号
信 息 码 元

c6摇 c5摇 c4摇 c3
汉明码元

c6摇 c5摇 c4摇 c3摇 c2摇 c1摇 c0 编号
信 息 码 元

c6摇 c5摇 c4摇 c3
汉 明 码 元

c6摇 c5摇 c4摇 c3摇 c2摇 c1摇 c0

1 0摇 0摇 0摇 0 0摇 0摇 0摇 0摇 0摇 0摇 0 9 1摇 0摇 0摇 0 1摇 0摇 0摇 0摇 1摇 0摇 1

2 0摇 0摇 0摇 1 0摇 0摇 0摇 1摇 0摇 1摇 1 10 1摇 0摇 0摇 1 1摇 0摇 0摇 1摇 1摇 1摇 0

3 0摇 0摇 1摇 0 0摇 0摇 1摇 0摇 1摇 1摇 1 11 1摇 0摇 1摇 0 1摇 0摇 1摇 0摇 0摇 1摇 0

4 0摇 0摇 1摇 1 0摇 0摇 1摇 1摇 1摇 0摇 0 12 1摇 0摇 1摇 1 1摇 0摇 1摇 1摇 0摇 0摇 1

5 0摇 1摇 0摇 0 0摇 1摇 0摇 0摇 1摇 1摇 0 13 1摇 1摇 0摇 0 1摇 1摇 0摇 0摇 0摇 1摇 1

6 0摇 1摇 0摇 1 0摇 1摇 0摇 1摇 1摇 0摇 1 14 1摇 1摇 0摇 1 1摇 1摇 0摇 1摇 0摇 0摇 0

7 0摇 1摇 1摇 0 0摇 1摇 1摇 0摇 0摇 0摇 1 15 1摇 1摇 1摇 0 1摇 1摇 1摇 0摇 1摇 0摇 0

8 0摇 1摇 1摇 1 0摇 1摇 1摇 1摇 0摇 1摇 0 16 1摇 1摇 1摇 1 1摇 1摇 1摇 1摇 1摇 1摇 1

接收端译码时, 根据校验矩阵求校验和 S:

S = H·C忆 =
s3
s2
s

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú1
=

c6忆 + c5忆 + c4忆 + c2忆
c5忆 + c4忆 + c3忆 + c1忆
c6忆 + c4忆 + c3忆 + c0

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú忆

显然, 错误码元的位置不同, 校验和 s3s2s1 的取值也相应不同, 如 s3s2s1 = 011, 则说

明错误发生在共同生成 s2s1 两项校验和的码元中, 因此只可能是 c4 或 c3, 而 s3 = 0 没有错

误, 故错误码元就只可能是 c3 了。 以此类推, 可得到如表 6郾 8 所示的校验和与错误码元位

置的对应关系表, 即通常所说的错误图样。

表 6郾 8摇 校验和与错误码元位

s3 0摇 摇 0摇 摇 0摇 摇 0摇 摇 1摇 摇 1摇 摇 1摇 摇 1

s2 0摇 摇 0摇 摇 1摇 摇 1摇 摇 0摇 摇 0摇 摇 1摇 摇 1

s1 0摇 摇 1摇 摇 0摇 摇 1摇 摇 0摇 摇 1摇 摇 0摇 摇 1

错误位置 无错 摇 c0 摇 c1 摇 摇 c3 摇 c2 摇 摇 c6 摇 c5 摇 c4
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根据上述分析, 可以画出该汉明码的编码器和译码器电路分别如图 6郾 6、 图 6郾 7 所示。
其中, 3 - 8 线译码器的输出逻辑关系如下式所示:

Y7 = A3·A2·A1 Y6 = A3·A2·A1

Y5 = A3·A2·A1 Y4 = A3·A2·A1

Y3 = A3·A2·A1 Y2 = A3·A2·A1

Y1 = A3·A2·A1 Y1 = A3·A2·A

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ï
ï 1

(6-62)

图 6郾 6摇 汉明码编码电路 图 6郾 7摇 汉明码译码电路

6郾 5摇 循环码

(n,k) 循环码是另一种常用的线性分组系统码, 是目前研究得最成熟的一类信道编码。
它的前 k 位为信息码元, 后 r = n - k 位为监督码元。 它既具有线性分组码的封闭性, 又独具

循环性, 即循环码中任一许用码组经过满环移位后, 不论右移或左移, 移位位数是多少, 所

得的新码组仍是许用码组。 如: 若 ( an - 1 an - 2 … a1a0 ) 为一循环码组, 则 ( an - 2 an - 3 …
a0an - 1)、 (an - 3an - 4…a0an - 1an - 2) ……都是许用码组。

循环码编码电路简单, 可以很容易地用带有反馈的移位寄存器来实现其硬件, 且性能优

良, 不仅可以纠正独立的随机错误, 还能纠正突发错误。

6郾 5郾 1摇 循环码的特点

由于循环码的数学特性, 常将其码组用代数多项式来表示, 称为码多项式。 一般, 把许

用码组 A = (an - 1an - 2…a1a0)表示为:

A(x) = an - 1xn - 1 + an - 2xn - 2 +…+a1x + a0 (6-63)

这里, x 为一个任意的实变量, 其幂次代表移位次数。 当码组 A 向左循环移一位时, 得到的

码组记做 A(1) = (an - 2an - 3…a0an - 1), 其码多项式则用多项式 A(x)乘以 x 产生, 记为:

A(1)(x) = an - 1xn + an - 2xn - 1 + an - 3xn - 2 +…+a1x2 + a0x (6-64)
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= an - 2xn - 1 + an - 3xn - 2 +… + a1x2 + a0x + an - 1 (6-65)
同理可得左移 i 位后的码组 A( i) = (an - i - 1an - i - 2…an - i + 1a n - i), 其码多项式为:

A( i)(x) = an - i - 1xn - 1 + an - i - 2xn - 2
+…+an - i + 1x + an - i (6-66)

注意: 本章中的加和乘法运算都是二元运算, 其运算规则定义如式 (6-67) 所示。 有

的教材中, 把 “ + 冶 写作 “茌冶, 其实质是一样的。

加摇

0 + 0 = 0

0 + 1 = 1

1 + 0 = 1

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï1 + 1 = 0

摇 摇 摇 摇 摇 乘摇

0·0 =0

0·1 =0

1·0 =0

1·

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï 1 = 1

(6-67)

码多项式的运算就遵从上述运算规则。 例如, 某循环码组为 1100101, 则它的码多项

式为:
A(x) = x6 + x5 + x2 + 1 (6-68)

若将此循环码左移一位, 可得新循环码的码多项式为:

A(1)(x) = x·A(x) = x7 + x6 + x3 + x (6-69)

将它除以 x7
+l, 列成直式计算如下:

该代数除法所得余式为 x6 + x3 + x - 1, 这就是新循环码的码多项式, 与此对应的码组为

1001011。 显然, 这个运算结果与直观上将码组 1100101 直接循环左移一位的结果是相

同的。
应当指出, 在上述除法运算中的减法也是模 2 加运算。 可以证明上边所做的运算过程,

对所有循环码左移 i 位的情况普遍成立。

6郾 5郾 2摇 循环码的生成多项式

通过代数变换, 可以得到循环码 c(x)的表示式:

c(x) =m(x)·g(x) (6-70)

式中, m(x)表示信息码元的代数多项式;
g(x)为循环码的生成多项式。

显然, 生成的循环码的多项式 c(x)由其码组长度 n 及生成多项式 g(x)所决定, 它是 g(x)的倍式,
即凡能被 g(x)除尽, 且次数不超过 (n -1) 的多项式, 一定是这一组循环码的码多项式。

那么, 如何确定生成多项式 g(x)呢? 数学分析发现, g(x)是一个能除尽 xn + 1 的 n - k
阶多项式, 所以, 对 xn + 1 进行因式分解所得到的因式就是 g(x), 这项工作一般由计算机

来完成。 表 6郾 9 中列出了 n = 7 和 n = 15 时的 xn + 1 的因式分解。
表 6郾 9 中, (4,3,2,1,0) 代表因式(x4 + x3 + x2 + x + 1), 其余依此类推。
对于任意 n 值, 必然存在如式 (6-71) 所示关系, 可以由此生成两种最简单的循环码。

xn + 1 = (x + 1)(xn - 1 + xn - 2 +… + x + 1) (6-71)
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表 6郾 9摇 n =7 和 n =15 时 xn +1 的因式分解

n = 7 n = 15

(7,k)码 dmin g(x) (15,k)码 dmin g(x)

(7,6) 2 (1,0) (15,14) 2 (1,0)

(7,4) 3 (3,1,0) (15,11) 3 (4,1,0)

(7,k)码 dmin g(x) (15,k)码 dmin g(x)

(7,3) 4 (3,1,0) (1,0) (15,10) 4 (1,0) (4,1,0)

(7,1) 7 (3,1,0) (3,2,0) (15,7) 5 (4,1,0) (4,3,2,1,0)

(15,6) 6 (1,0) (4,1,0) (4,3,2,1,0)

(15,5) 7 (4,1,0) (4,3,2,1,0) (2,1,0)

(15,4) 8 (1,0) (4,1,0) (4,3,2,1,0) (2,1,0)

(15,2) 10 (1,0) (4,1,0) (4,3,2,1,0) (4,3,0)

(15,1) 15 (4,1,0) (4,3,2,1,0) (4,3,0) (2,1,0)

(1) 取 (n + 1) 为生成多项式, 由此构成的循环码即为简单的偶监督码 (n, n - 1)。
由于 g(x)为一阶多项式, 因此只有一位监督码。 可以证明, (n + 1) 的任何倍式的码重必

定保持偶数, 其最小码距 dmin = 2。
(2) 以 (xn - 1 + xn - 2 + … + x + 1) 为生成多项式, 由于生成多项式为 (n - 1) 阶多项

式, 故信息码位数为 1。 它只有两个许用码组: 全 0 和全 1, 因此这种循环码是 (n,1) 重复

码, 其最小码距 dmin = n。

6郾 5郾 3摇 循环码的编码过程

对于 (n,k) 循环码, 首先将它的信息码用次数不高于 (n - k) 次的码多项式表示 (称
为信息码多项式) 后, 再用 Dn - k乘以它, 然后用所得多项式除以生成多项式 g(x), 所得余

式就是该循环码的监督码的代数多项式 (称为监督码多项式)。
例 6郾 6 摇 若 (7,4) 循环码的生成多项式为 g(x) = x3 + x + 1, 求出其所有的 (7,4) 循

环码。
解: 对任意一个四元信息码组如 0111, 其信息码多项式为 m(x) = x2 + x + 1。 将它乘以

xn - k = x3 后得 x3m(x) = x5 + x4 + x3,再用 g(x) = x3 + x + 1 除该式。 除法计算如下:

所得余式为 r(x) = x, 故该信息码的 (7,4) 循环码多项式为:

c(x) = xn - km(x) + r(x) = x5 + x4 + x3 + x

即该信息码 0111 的 (7,4) 循环码为 0111010。 同理, 可求得其他四位信息码元的 (7,4)
循环码如表 6郾 10 中所示。

显然, 我们用这一方法求出的循环码, 其监督码元都加在信息码元之后, 使信息码保持

原来位置不变, 故生成的是系统循环码。
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表 6郾 10摇 例 6郾 6 循环码

序摇 摇 号 信 息 码 元 循 环 码 元 序摇 摇 号 信 息 码 元 循 环 码 元

1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 9 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 1

2 0 0 0 1 0 0 0 1 0 1 1 10 1 0 0 1 1 0 0 1 1 1 0

3 0 0 1 0 0 0 1 0 1 1 0 11 1 0 1 0 1 0 1 0 0 1 1

4 0 0 1 1 0 0 1 1 1 0 1 12 1 0 1 1 1 0 1 1 0 0 0

5 0 1 0 0 0 1 0 0 1 1 1 13 1 1 0 0 1 1 0 0 0 1 0

6 0 1 0 1 0 1 0 1 1 0 0 14 1 1 0 1 1 1 0 1 0 0 1

7 0 1 1 0 0 1 1 0 0 0 1 15 1 1 1 0 1 1 1 0 1 0 0

8 0 1 1 1 0 1 1 1 0 1 0 16 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

6郾 5郾 4摇 循环码的编码电路

从例 6郾 6 可以看出, 构造系统循环码时, 只需将信息码多项式 m( x)提升 (n - k) 阶

(即乘以 xn - k), 然后以 g(x)为模(即除以 g(x), 所得余式 r(x)就是要求的监督码元多项

式。 这一编码过程可以用下式表示出来:
xn - k·m(x)

g(x) = q(x) + r(x)
g(x) (6-72)

这里, q(x)为商式。 由此得到的系统循环码多项式为:
c(x) = xn - km(x) + r(x) (6-73)

这样, 系统循环码的编码过程就变成用除法求余式的问题。
多项式除法可以用带反馈的线性移位寄存器来实现。 有两种不同的除法电路形式: 内接

异或 (模 2 加) 门电路和外接异或门电路, 实际中通常采用内接异或门除法电路。
图 6郾 8 以 g(x) = x5 + x4 + x +1 为例, 画出内接异或门除法电路。 其中, 方框 1 ~5 代表 5 个

触发器 D1 ~D5 (后面相应电路与此类似), 3 个符号 “茌冶 均代表异或门, 进行模 2 加运算。

图 6郾 8摇 g(x) = x5 + x4 + x + 1 的内接异或门除法电路

这样, 就可以通过查阅循环码的因式分解表, 得出各种循环系统码的编码电路。 如由

表 6郾 10可知, (7,3) 循环码的 g(x) = (x3 + x + 1)(x + 1) = x4 + x3 + x2 + 1, 故可画出其除法

电路如图 6郾 9 所示。

图 6郾 9摇 g(x) = x4 + x3 + x2 + 1 的内接异或门除法电路

对任意输入信码 110, 分析上示电路的工作过程, 发现与手算的长除过程一致。 每当电

路中有一个 “1冶 移出寄存器进入反馈线时, 就相当于代数除法里从被除式中减去除式。
因为,
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m(x) = x2 + x
所以

x4m(x) = x6 + x5

故

x4m(x)
x4 + x3 + x2 + 1

= x6 + x5

x4 + x3 + x2 + 1
= x2 + 1…余(x3 + 1)

得到生成的循环码多项式为:
c(x) = x4c(x) + r(x) = x6 + x5 + x3 + 1

即该循环码为 1101001。
上述除法电路虽然能完成编码, 但它工作的前(n - k) = 4 个码元周期只是将信息码元逐

位输入移位寄存器中, 因此在信息码元输出之后, 尚需(n - k) = 4 次移位才能把监督码元完

全输出。 显然, 这一过程出现了 4 个周期的间隙, 为此, 我们将电路进行修改, 采取先把信

息码元乘以 xn - k的编码方案, 如图 6郾 10 所示。
在 k 位信息码元输入时, 图中开关 S2、 S3合上, 而 S1掷向上端。 在前 k 个码元周期

里, 电路直接经 S3输出信息码元, 并同时完成了除法运算。 然后将 S1掷向输出端, S2、
S3打开, 在随后的 ( n - k) 个码元周期里, 使移位寄存器中所存的监督码元随着信息

码输出。

图 6郾 10摇 修改后的 g(x) = x4 + x3 + x2 + 1 内接异或门除法电路

该电路的工作过程如表 6郾 11 表示。
以上编码器一次只能编一位二元码, 它的编码速率是每次一个比特, 这对于高速系统来

说太低。 故高速系统一般采用带反馈的并联移位寄存器来实现, 其编码速率可以提高到每次

几个比特, 本书在此不过多阐述, 有兴趣的读者可以自行查阅相关内容。

表 6郾 11摇 实际 g(x) = x4 + x3 + x2 +1 的内接异或门除法电路工作过程

初摇 态 0 0 0 0 0

D1 状态 D2 状态 ( + ) D3 状态 ( + ) D4 状态 ( + ) 输入 反馈 输出

0 0 0 0 1 1 1

1 0 1 1 1 0 1

0 1 0 1 0 1 0

1 0 0 1 1

0 1 0 0 1

0 0 1 0 0

0 0 0 1 1

0 0 0 0 0
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6郾 5郾 5摇 循环码的译码

考虑噪声为加性干扰的情况, 设信道干扰的多项式表示式为 e(x), 发送循环码的多项

式 c(x), 则收端收到的码多项式为:

摇 摇 c忆(x) = e(x) + c(x) (6-74)

= (cn - 1 + en - 1)xn - 1 + (cn - 2 + en - 2)xn - 2 + … + (c1 + e1)x + (c0 + e0) (6-75)

如果没有干扰, 即 e(x) = 0, 则 c忆(x) = c(x), 那么, c忆(x) / g(x) = 0, 反过来说, 只

要 c忆(x) / g(x)屹0, 则一定有误码存在。 前已指出, 信息传输过程中, 每个码组发生一位错

码的概率要比错两位以及更多位的概率高得多。 因此一般只分析发生一位误码的情况。 定义

c忆(x)除以 g(x)所得的余式为校正子 s(x), 即:

s(x) = c忆(x)摇 [模 g(x)] (6-76)

由于 g(x)的最高次数为 n - k, 故 s(x)的最高次数必为 n - k - 1, 亦即共有 2n - k种不同

表式, 只要满足关系:
2n - k逸n + 1 (6-77)

则必可实现纠错功能。 也就是说, 当只有一位误码发生, 且 2n - k逸n + 1 时, 校正子与错码

所在位置、 即错误图样之间存在一一对应关系。
如前面分析的 (7,4) 循环码, 其生成多项式 g(x) = x3 + x + 1, 令收到的码多项式为:

c忆(x) = c6忆x6 + c5忆x5 + c4忆x4 + c3忆x3 + c2忆x2 + c1忆x + c0忆 (6-78)
通过如下长除运算过程 1, 根据式 (6-76), 得到校验和 s(x)。

s(x) = (c6忆 + c5忆 + c4忆 + c2忆)x2 + (c5忆 + c4忆 + c3忆 + c1忆)x + (c6忆 + c5忆 + c3忆 + c0忆)
因为,

s = s2s1s0
所以

s2 = c6忆 + c忆5 + c4忆 + c2忆
s1 = c5忆 + c4忆 + c3忆 + c1忆
s0 = c6忆 + c5忆 + c3忆 + c0

ì

î

í

ïï

ïï 忆
(6-79)

该长除运算过程 1 如下:
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与前面所讲的汉明码类似, 可以推得该循环码的错误图样如表 6郾 12 所示。

表 6郾 12摇 循环码的错误图样

s2 0 0 0 0 1 1 1 1

s1 0 0 1 1 0 0 1 1

s0 0 1 0 1 0 1 0 1

错误位置 无错 c0忆 c1忆 c3忆 c2忆 c6忆 c4忆 c5忆

根据这个错误图样, 就可以在接收端对收到的编码进行译码及纠错了。 所以, 循环码的

纠错译码同其他线性分组码如汉明码一样, 分如下三步进行:
(1) 由接收到的码多项式 c忆(x), 计算校正子多项式 s(x)。
(2) 由校正子 s(x)确定错误图样。
(3) 根据错误图样纠错。
由前面的分析可以看出, 校正子的计算实质上也是一个除法运算, 故一般采用前面所讲

的除法电路作为校正子的计算电路, 即可构成循环码的译码电路。
数学证明: 某码组循环移位 i 次的校正子等于原码组的校正子在除法电路中循环移位 i

次所得的结果。 一般而言, 纠错译码器的复杂性主要取决于译码过程的第二步, 而上述性质

可以使译码器需要识别的错误图样数大为减少。 因为某个可纠正错误图样 e(x)的 i 次循环移

位 xie(x)也必定是可纠正的错误图样, 所以可以把 e(x),xe(x),…,xie(x)归为一类, 用一个

错误图样作代表。 这样, 纠正 t 个错误时, 需要识别的错误图样就由鄱C i
n 减少为鄱C i - 1

n - 1个。
随着需要识别的错误图样减少, 译码器中的逻辑电路也必然大为简化。

基于错误图样的纠错译码器称为梅吉特译码器, 它的原理图如图 6郾 11 所示。 这是一个

具有 (n - k) 个输入端的逻辑电路, 它采用查表方式, 根据校正子找到相应的错误图样,
再利用循环码的上述特性简化识别电路。 梅吉特译码器特别适合于纠正误码数目不超过 2 个

随机独立错误的情况。
图 6郾 11 中 k 级缓存器用于存储系统循环码的信息码元, 模 2 加电路用于纠正错误。 当

校正子为 0 时, 错误图样识别电路的输出为 0, 模 2 加电路的输出即为缓存器的内容。 当校

正子或它的 i 次循环移位结果不为 0 时, 识别电路输出错误图样, 使缓存器输出取补 (0 变

成 1, 1 变成 0), 纠正错误。

图 6郾 11摇 梅吉特译码器原理框图

循环码的译码方法除了梅吉特译码以外, 还有捕错译码、 大数逻辑译码等多种方法。 捕

错译码是梅吉特译码的一种变形, 也由简单的组合逻辑电路实现, 特别适于纠正突发错误、
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单个随机错误和两个错误的低速率循环码, 但不适于要求强纠错能力的高速率码。

本 章 小 结

本章首先给出了单个消息的信息量度量方式, 并由此介绍了模拟信源、 离散信源发出消息所携带的平

均信息量———熵的计算公式和方法。 针对通信的两个主要技术指标———有效性和可靠性, 根据香农公式,
提出信源编码和信道编码的概念, 指出了改善系统两大指标的措施———压缩信源消息中的冗余来提高有效

性以及增加冗余码元来提高可靠性, 还具体介绍了两种最佳信源编码方法, 即霍夫曼编码和香农 - 范诺编

码法; 最后, 通过汉明码和循环码阐明信道的可靠性编译码思路及过程。

习摇 题摇 6

一、 填空题

6郾 1摇 在通信过程中, 收信者对某一事件的了解完全依赖于他获得的 ( 摇 摇 )。 若获得信息量不够, 则

只能达到比较肯定; 获得信息量足够, 则变成完全肯定。 因此可以直观地将通过通信获得的信息量定义为

I(信息量) = (摇 摇 )。
6郾 2摇 连续信源的熵指的是一个 (摇 摇 ) 的相对量, 而 ( 摇 摇 ) 绝对量; 离散信源的熵 ( 摇 摇 ) 绝对

量, 二者是不同的。
6郾 3摇 信源编码主要针对 (摇 摇 ), 通过改变信源各个符号之间的概率分布, 使信息传输速率无限接近

其最大值———信道容量, 所以也称之为 (摇 摇 )。 信道编码则是通过变换各个信码之间的 ( 摇 摇 ), 使其对

误码具有一定的 (摇 摇 ) 或 (摇 摇 ) 能力, 进而提高系统的抗干扰力, 所以有时也叫 (摇 摇 )。
6郾 4摇 信源编码首先要解除带有大量冗余的信源符号之间的 ( 摇 摇 ); 其次再使各个符号的出现概率

(摇 摇 ), 就能进一步提高信源的平均信息量。 概率均匀化的基本思路就是将出现概率大的消息符号编成

(摇 摇 ), 而出现概率小的符号编成 (摇 摇 ), 使编码后各个符号的出现概率 (摇 摇 )。
6郾 5摇 香农公式可表达为 (摇 摇 )。 它说明对于一个给定的信道容量 C, 既可以用减小 ( 摇 摇 ) 和增大

(摇 摇 ) 来达到, 也可以用增加 ( 摇 摇 ) 和减小 ( 摇 摇 ) 来实现, 即: 维持信道容量不变的情况下,
(摇 摇 ) 和 (摇 摇 ) 可以互换。

6郾 6摇 信道编码的目的在于提高 (摇 摇 ), 因此它通过 (摇 摇 ) 来减少误码率。 显然, 信道编码以降低

(摇 摇 ) 为代价, 用系统的 (摇 摇 ) 换取可靠性。 信道编码增加的冗余信息是 ( 摇 摇 )、 ( 摇 摇 ) 人为消

息, 使接收端在接收信息后可以利用它 (摇 摇 ), 进而 (摇 摇 )。
6郾 7摇 奇偶监督码又称 (摇 摇 ), 这是一种最常用的检错码。 其基本思想是在 n - 1 位信息码元后面附

加 (摇 摇 ) 位监督码元, 构成一个 (摇 摇 ) 位编码, 并根据码组中 1 的个数保持为 ( 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 ),
相应地称为 (摇 摇 ) 或 (摇 摇 )。

6郾 8摇 常见的定比码有 ( 摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 )。 我国电传通信中普遍采用 ( 摇 摇 ), 它的每个码字都由

(摇 摇 ) 个 1、 (摇 摇 ) 个 0 共 ( 摇 ) 个码元组成。 其许用码组的数目为 ( 摇 摇 ) 个, 正好可以唯一表示

(摇 摇 ) 个阿拉伯数字。
6郾 9摇 一般用符号 (摇 摇 ) 表示线性分组码, 其中 ( 摇 摇 ) 是码组中信息码元的数目, n 是编码后码

组的总长度, 则监督码元的数目为 (摇 摇 ), 编码效率为 (摇 摇 )。
6郾 10摇 对于 (n,k) 循环码, 将它的信息码用次数不高于 ( 摇 摇 ) 次的码多项式表示, 称之为信息码

多项式, 再用 (摇 摇 ) 乘以它, 然后用所得多项式除以生成多项式 g( x), 所得余式就是 ( 摇 摇 ) 的代数

多项式, 称为监督码多项式。
6郾 11摇 二元确知信号在先验等概情况下, 误码率将达 (摇 摇 )。
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6郾 12摇 已知四个码字: A1 = 00000000, A2 = 00001111, A3 = 11110000, A4 = 11111111, 则其 d0 =
(摇 摇 )。 若同时用于纠错和检错, 可检出 (摇 摇 ) 个错码, 纠正 (摇 摇 ) 个错码。

6郾 13摇 数字通信系统中, 差错控制的主要工作方式有 (摇 摇 )、 (摇 摇 ) 和 (摇 摇 )。
6郾 14摇 (5, 1) 重复码若用于检错, 能检出 ( 摇 摇 ) 位错码, 若用于纠错, 能纠正 ( 摇 摇 ) 位错码,

若同时用于检错、 纠错, 各能检测、 纠正错码 (摇 摇 ) 位。
6郾 15摇 已知电话信道带宽为 3郾 4kHz, 接收端信噪比 S / N = 30dB 时, 信道容量为 (摇 摇 )。

二、 单选题

6郾 16摇 通过通信, 收信者从收到信源消息 Xi中所获得的平均信息量为 I = H(x) - H(x / y) = log 1
P(xi)

-

log 1
P(xi / y j)

= log
P(xi / y j)
P(xi)

= log 后验概率
先验概率

, 该式的物理意义是 (摇 摇 )。

摇 A郾 发信者所剩余的信息量随先验概率的增加而增加, 随后验概率的增加而减少

摇 B郾 发信者所剩余的信息量随先验概率的增加而增加, 也随后验概率的增加而增加

摇 C郾 收信者所获得的信息量随先验概率的增加而增加, 随后验概率的增加而减少

摇 D郾 收信者所获得的信息量随先验概率的增加而减小, 随后验概率的增加而增加

6郾 17摇 在无扰情况下, 收信者从信源输出的每个消息中得到的平均信息量, 就 ( 摇 摇 ); 当信道存在

于扰时, 收信者从收到的每个消息中得到的平均信息量将 (摇 摇 )。
摇 A郾 小于信源的不肯定度 H(x)摇 摇 摇 摇 摇 B郾 等于信源的不肯定度 H(x)
摇 C郾 不大于信源的不肯定度 H(x) D郾 大于信源的不肯定度 H(x)
6郾 18摇 对离散信道, 当 K 种信源符号等概率分布时, 其熵值达到最大为, 相应的最大熵速率 Rmax为

(摇 摇 )。
摇 A郾 log21 / K摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 log22K摇 摇 摇 摇 摇 摇 C郾 log2K摇 摇 摇 摇 摇 摇 D郾 log2(K + 1)

6郾 19摇 香农公式 C =W log2 1 + P( )N (bit / s)说明: (摇 摇 )。

摇 A郾 信道容量 C 与带宽 W 和噪声功率比 P
N 有关, W 愈大或 P

N 愈大, C 就愈小

摇 B郾 维持信道容量不变的情况下, 带宽 W 和信噪比 P
N 可以互换

摇 C郾 对于平均功率受限的信道, 高斯白噪声的危害最小, 因为此时噪声的熵最小

摇 D郾 目前 3G 移动通信系统的传信率已达到了香农公式中的极限信道容量

6郾 20摇 设有 n - 1 位二元信息码元 an - 1,an - 2,an - 3,…,a2,a1, 若在 a1后面附加一位奇监督码 a0, 则必然

存在如下关系 (摇 摇 ); 反之, 若是附加的偶监督码 a0, 则满足关系 (摇 摇 )。

摇 A郾 鄱
n-1

i = 0
ai = 1 B郾 鄱

n-1

i = 0
ai = 2 C郾 鄱

n-1

i = 0
ai = 0 D郾 鄱

n-1

i = 0
ai = - 1

6郾 21摇 设 M 为发送的水平奇 (偶) 监督码方阵的行数, 则水平奇 (偶) 监督码除了具备一般奇 (偶)
监督码的检错能力外, 还能 (摇 摇 )。

摇 A郾 纠正所有突发长度不大于 M 的突发错误 B郾 发现所有突发长度不大于 M 的突发错误

摇 C郾 发现所有突发长度不大于 M + 1 的突发错误 D郾 纠正所有突发长度不大于 M + 1 的突发错误

6郾 22摇 若用符号 (n, k) 表示线性分组码, 则奇偶监督码可表示为 (摇 摇 ), 其编码效率为 (摇 摇 )。
摇 A郾 (n,1) B郾 (n - 1,n) C郾 (n,n - 1) D郾 (n - 1,1)

摇 E郾 浊 = 1
n 摇 F郾 浊 = n - 1

n 摇 G郾 浊 = n
n - 1 H郾 浊 = 1

n - 1
6郾 23摇 要纠正 (n,k) 线性分组码中的单个错误, 则监督码元的个数 r 必须满足关系 (摇 摇 )。
摇 A郾 2n - k > (n + 1) B郾 2n - k逸(n + 1) C郾 2n - k臆(n + 1) D郾 2n - k < (n + 1)
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三、 多选题

6郾 24摇 信源编码的目的是减少或消除待发消息中的冗余信息, 提高系统的有效性。 其实质就是寻求一

种最佳概率分布, 使信源熵 H(x)达到最大。 一般而言, 信源编码包括如下 (摇 摇 ) 步骤。
摇 A郾 发送端增加冗余监督码: 提高系统抗干扰能力摇 摇 摇 摇 B郾 接收端进行校验, 发现或纠正错码

摇 C郾 符号独立化: 解除各符号间的相关性 D郾 概率均匀化: 使各符号出现概率相等

6郾 25摇 下列编码方法中, 属于信源编码方案的是 (摇 摇 )。
摇 A郾 香农 -范诺编码 (Shannon鄄Fano) 法 B郾 汉明码编码法

摇 C郾 霍夫曼编码 (Huffman) D郾 卷积码编码法

6郾 26摇 常见差错控制工作方式有 (摇 摇 )。
摇 A郾 前向纠错 (FEC) 摇 B郾 检错重发 (ARQ)
摇 C郾 混合纠错 (HEC) 摇 D郾 信息反馈 (IF)
6郾 27摇 按照编码的不同用途, 差错控制码包括 (摇 摇 ) 几种; 按照码组中信息码元在编码前后的位置

是否发生变化, 差错控制码又可分为 (摇 摇 )。
摇 A郾 检错码摇 摇 摇 摇 B郾 纠错码摇 摇 摇 摇 摇 C郾 纠删码摇 摇 摇 摇 D郾 循环码

摇 E郾 卷积码摇 F郾 线性分组码摇 G郾 系统码摇 H郾 非系统码

6郾 28摇 下列有关最小码距 dmin与差错控制码的检 /纠错能力之间的关系, 正确的是 (摇 摇 )。
摇 A郾 要纠正 t 个错误且发现 e 个错误 (e > t), 必须满足条件 dmin > t + 2e + l
摇 B郾 要纠正 t 个错误且发现 e 个错误 (e > t), 必须满足条件 dmin > 2t + e + l
C郾 要发现 e 个错误, 必须满足条件 dmin > e + l
摇 D郾 要纠正 t 个错误且发现 e 个错误 (e > t), 必须满足条件 dmin > t + e + l
6郾 29摇 线性分组码具有 (摇 摇 ) 性质。
摇 A郾 循环性: 码组中的码元位置可以任意按次序循环, 所得编码仍是许用码组

摇 B郾 封闭性: 任意两个许用码组相加后, 所得编码仍是许用码组

摇 C郾 最小码距 dmin等于除全零码组以外的最小码重

摇 D郾 系统性: 编码生成的码组中, 原信息码元的位置关系保持不变

6郾 30摇 设 (n,k) 汉明码的监督码元位数为 r, 则它具有如下 (摇 摇 ) 特性。
摇 A郾 只能纠正 1 位错误

摇 B郾 只要给定 r, 就可确定码长 n 及信息码元的个数 k
摇 C郾 在信息码元长度相同、 可纠正单个错误的线性分组码中, 汉明码编码效率较低

摇 D郾 无论码长 n 为多少, 汉明码的最小码距 dmin以3

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

6郾 31摇 ( 摇 摇 ) 不肯定性越大的消息携带的信息量越小; 反之, 不肯定性越大的消息带给收信者的信

息量越多。
6郾 32摇 ( 摇 摇 ) 连续信源的熵表示的是一个比无穷大大多少的相对量; 离散信源的熵是一个绝对量,

二者是不同的。
6郾 33摇 ( 摇 摇 ) 平均功率受限的一定带宽高斯白噪声信道中, 当输入信号为高斯分布时, 单位时间内

能够无差错地传递的最大信息量为 C =W log2 1 + P( )N (bit / s)。

6郾 34摇 ( 摇 摇 ) 一般情况下, 各种信源编码中以香农 -范诺编码法的效率最高。
6郾 35摇 ( 摇 摇 ) 信源编码是消除或减少信息冗余量, 而信道编码则是增加信息冗余以提高抗干扰力。

所以, 两者正好是互逆的过程。
6郾 36摇 ( 摇 摇 ) 纠删码同时具有纠错和检错能力, 当发现不可纠正的错误时, 将发出错误指示或将该

错误码元删除。
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6郾 37摇 ( 摇 摇 ) 最小码距 dmin越大, 编码的纠 /检错能力越弱。
6郾 38摇 ( 摇 摇 ) 分段重复码抗成群错误的能力比逐位重复码强。
6郾 39摇 ( 摇 摇 ) 重复码的编码效最高可达 80%左右。
6郾 40摇 ( 摇 摇 ) 水平垂直奇 (偶) 监督码除了能检测到每一行以及每一列中的奇数个错误以外, 还能

发现长度不大于行数或列数的突发错误。

五、 分析与计算题

6郾 41摇 设某离散信源以概率 P1 = 1
2 ,P2 = 1

4 ,P3 = 1
4 发送 3 种消息符号 l,m,n。 若各消息符号的出现彼

此独立, 试求每个符号的信息量以及该符号集的平均信息量。
6郾 42摇 一个离散信源以每毫秒 10 个符号的速度发送彼此独立的四种符号中的一个, 已知各符号的出现

概率分别为 0郾 1、 0郾 2、 0郾 2、 0郾 5, 求该信源的平均信息量和信息速率。

6郾 43摇 设二进制数据信道输入符号的概率分布为 P1 = 3
4 ,P2 = 1

4 。 信道的转移概率矩阵如下, 求其 H

(x),H(y),H(x / y)。
P(y0 / x0) P(y1 / x0)
P(y0 / x1) P(y1 / x1[ ])

=
0郾 9 0郾 1[ ]0郾 2 0郾 8

6郾 44摇 二进制数据对称信道中的误比特率 Pe为 0郾 2, 若输入信道的符号速率为 2000 符号 /秒, 求该信

道的信道容量。

6郾 45摇 已知某语音信道带宽为 4kHz, 若接收端的信噪比 S
N = 60dB, 求信道容量。 若要求该信道传输

56000bit / s 的数据, 则接收端的信噪比最小应为多少?
6郾 46摇 若黑白电视机的每幅图像含有 3 伊 105 个像素, 每个像素都有 16 个等概率出现的亮度等级, 如

果信道的输出信噪比为 40dB, 信道带宽为 1郾 4MHz, 则该信道每秒可传送多少幅图像?
6郾 47摇 (7,1) 重复码若用于检错, 最多能检测出几位错码情况? 若用于纠错, 最多能纠正几位错码?

若同时用于检错和纠错, 则最多能检几位错码、 纠几位错码?
6郾 48摇 已知 (7,3) 分组码的监督关系方程组如下, 试求出它的监督矩阵、 生成矩阵, 写出全部码字,

并分析其纠错能力。
c6 + c3 + c2 + c1 = 0
c5 + c2 + c1 + c0 = 0
c6 + c5 + c1 = 0
c5 + c4 + c

ì

î

í

ï
ï

ïï 0 = 0
6郾 49摇 已知某汉明码的监督矩阵如下所示, 试求:

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

é

ë

ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú1 1 1 0 0 0 1

(1) n,k,浊;
(2) 若输入信息码元为 1001, 写出其相应的汉明码字;
(3) 验证 1111001 和 0101011 是否符合该汉明码的编码规则? 如果不, 请纠正之。
6郾 50摇 试查表写出所有能构成 (15,10) 循环码的 g(x)。
6郾 51摇 已知 (7,3) 循环码的全部码字为 0000000; 0011101; 0100111; 0111010; 1001110; 1010011;

1101001; 1110100; 1111111。 试分析:
(1) 该循环码共有几个循环圈, 并画出循环圈。
(2) 求循环码的生成多项式 g(x), 生成矩阵 G 和监督矩阵 H。
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第 7 章摇 最佳接收机

摇 摇 内容提要

详细介绍最大输出信噪比接收准则下的最佳接收机, 给出最小均方误差、 最小错误接收

概率和最大后验接收概率的判决准则及其相应的最佳接收机模型。
最佳接收机只是一个相对概念, 指某特定标准或准则下达到最佳的某种接收方式, 但对

于其他准则就不一定是最佳了。 因此, 每个接收准则都有与其相对应的最佳接收机。
本章主要介绍数字通信系统中, 为提高接收机性能, 在相同输入信噪比条件下, 使接收

机实现各个特定准则下的最佳接收方式。 由于数字通信中常用的接收准则有最大输出信噪比

准则、 最小均方误差准则、 最小错误概率准则和最大后验概率准则等, 因此, 将分别介绍这

些准则及其相应的最佳接收机模型。

7郾 1摇 最大输出信噪比准则和匹配滤波接收机

7郾 1郾 1摇 最大输出信噪比准则

数字信号的传输过程中, 在有噪声干扰的情况下, 接收端能否正确地进行判决主要取决

于输出信噪比的大小。 输出信噪比越高, 正确判决译码的概率就越大, 系统的误码率也越

低, 所以, 最大输出信噪比是数字通信系统接收解调中最重要的参数指标。
当干扰信号是高斯白噪声时, 理论和实践都已证明: 匹配滤波器可以使输出信噪比达到

最大。 因此, 用匹配滤波器作为接收机的输入滤波器, 会使输出信噪比达到最大, 而由匹配

滤波器构成的接收机必然满足最大输出信噪比准则。 我们通常称这种采用匹配滤波器来进行

滤波的接收机为匹配滤波接收机, 它就是最大输出信噪比条件下的最佳接收机。

7郾 1郾 2摇 匹配滤波器的传递函数 H( f)

设匹配滤波器输入输出信号与噪声如图 7郾 1 所示。 其中, s( t)是输入信号, n( t)为噪声

干扰信号。 设 n( t)为高斯白噪声, 其功率谱密度为 Pn( f) =
n0

2 , H( f)是匹配滤波器的传递

函数, S( f)是信号的振幅谱, 则滤波器输出噪声 n0( t)的功率谱密度将为:

Pn0( f) =
n0

2 H( f) 2 (7-1)

图 7郾 1摇 匹配滤波器框图
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根据滤波器的特性, 我们知道:
S0( f) = H( f)S( f) (7-2)

而 s0( t)与 S0( f)为傅里叶变换对, 即:
s0( t) = F [S0( f)] (7-3)
S0( f) = F - 1[ s0( t)] (7-4)

所以, 当取样时刻为 t0时, 输出信号为:

s0( t0) = 乙肄
-肄

H( f)S( f)ej2仔ft0df (7-5)

则 t0时刻输出信号的功率和输出噪声的功率分别为:

GS0 = s0( t0) 2 = 乙肄
-肄

H( f)S( f)ej2仔ft0df
2

(7-6)

GN0
= 乙肄

-肄
Pn0( f)df =

n0

2 乙
肄

-肄
H( f) 2df (7-7)

故 t0时刻滤波器的输出信噪比为:

(S / N) t0 =
乙肄

-肄
H( f)S( f)ej2仔ft0df

2

n0

2 乙
肄

-肄
H( f) 2df

(7-8)

由数学分析可以推出, 当满足下面的条件式 (7-9) 时

H( f) = K·[S( f)ej2仔ft0]* = K·S*( f)e - j2仔ft0 (7-9)
匹配滤波器输出最大信噪比为:

(S / N) t0max =
2E
n0

(7-10)

式 (7-9) 中的 S*( f)是 S( f)的复共轭。 对等式 (7-9) 两边取模, 可得:
H( f) = K·S*( f)ej2仔ft0 = K S( f) (7-11)

根据式 (7-9)、 式 (7-10)、 式 (7-11), 可以得到如下关于匹配滤波器的几点结论:
(1) 由 H( f) = K [S( f)e j2仔ft0]*可知: 匹配滤波器的传递函数完全由信号波形来确定,

也就是说, 对于不同的信号, 其相应的匹配滤波器是不同的。 因此, 只要某一滤波器是

某信号 s( t)的匹配滤波器, 则对其他所有不同于 s( t)的信号, 该滤波器就一定不是匹配

滤波器。
(2) 因为 H( f) = K· S( f) , 而一般情况下 S( f)都不可能是一个常数, 所以, 信

号通过匹配滤波器后的输出信号波形将出现失真。 故匹配滤波器一般不用于模拟信号的接收

滤波, 但由于它的输出可获得最大信噪比而有利于取样判决, 故将其用于数字信号的接收

滤波。

(3) 既然匹配滤波器的最大输出信噪比(S / N) t0max = 2E
n0

, 提高信号幅度和延长信号作用

时间都能提高信号的能量, 从而提高输出信噪比。

7郾 1郾 3摇 匹配滤波器的冲激响应 h( t)

由于 H( f)与 h( t)互为傅里叶变换, 所以:
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h( t) = F - 1[H( f)] = F - 1K [S( f)ej2仔ft0]* = K·s( t0 - t) (7-12)
式 (7-12) 说明: 匹配滤波器的冲激响应就是输入信号的镜像在时间上延迟一个取样

时刻 t0, 或者说, 若一个滤波器的冲激响应 h( t)是某特定波形 s( t)在时间上对于某固定时

刻 t0的反转或镜像, 则该滤波器就一定是信号 s( t)的匹配滤波器。 那么, 究竟 t0应选择多少

呢? 我们用图 7郾 2 来说明这个问题。

图 7郾 2摇 匹配滤波器的冲击响应示例

选择 t0必须考虑两个方面: 首先, 为提高传输

速度, t0应该尽可能的小; 其次, 由于 h( t)是系统

的冲激响应, 考虑其物理可实现性, 即 h( t)在时间

为负时不可能有响应, 即 t0取值应不小于信号结束

时间。 综合以上两点, t0 一般都选在信号的结束

时刻。
在图 7郾 2 中, 信号 s( t)及其镜像信号 s( - t)分

别如 (a)、 (b) 所示。 由于 t3是信号 s( t)的结束

时刻, 故选择 t0为最小 (即在 t3时刻取样, 取 t0 =
t3) 的物理可实现 h( t)如图 7郾 2 中 (c) 时, 可以

使速率达到最高且对应的 h( t)也能够物理实现。 若

取样时间 t0先于信号结束时间 t3, 即取 t0 < t3, 显

然该系统不可实现。
在实际分析中, 常常根据匹配滤波的冲激响应是输入信号的镜像信号右移 t0这一特性,

首先求得 h( t), 然后再根据 h( t)的波形, 通过博里叶变换求出 H( f)。

7郾 1郾 4摇 匹配滤波器的输出波形 s0( t)

根据线性网络的特性,滤波器输出信号 s0( t)等于输入信号 s( t)与冲激响应 h( t)的卷积,
于是有:

s0( t) = s( t)*h( t) = 乙肄
-肄

s(子)h( t - 子)d子 = K·Rs( t0 - t) (7-13)

其中, Rs( t0 - t)是输入信号 s( t)的自相关函数, 由于自相关函数是偶函数, 故:
s0( t) = K·Rs( t - t0) (7-14)

说明匹配滤波器的输出信号是输入信号自相关函数的 K 倍。 当取样时刻 t = t0时:
s0( t) = K·Rs(0) (7-15)

由于相关函数表征信号波形的相似程度, 根据它的数学性质和物理意义可知式 (7-15)
的输出 s0( t)不小于式 (7-14) 的 s0( t), 即取样时刻 t = t0时输出信号最大, 故此时进行信

号判决的可靠性最高。 因此, 通常也把匹配滤波器叫做输入信号的自相关器。
对于输出噪声 n0( t), 同样可得:

n0( t) = n( t)*h( t) = 乙肄
-肄

n(子)K·s[( t0 - ( t - 子)]d子 = K·Rns( t0 - t) (7-16)

式中, Rns( t0 - t)是输入噪声与输入信号的互相关函数。 在取样时刻 t = t0, 有:
n0( t0) = K·Rns(0) (7-17)

说明 t0时刻滤波器的噪声输出等于 n ( t) 与 s( t)乘积的积分, 即它们的互相关函数值。 前
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已指出, 相关函数值仅取决于进行相关运算的两个波形的相似程度, 而与它们的幅度大小等

全无关系。 因此, 所有相关运算中自相关值必然最大, 而互不相关或者说完全不相似的两个

信号波形之间的互相关值最小。 由于 n( t)与 s( t)彼此独立, 因此该积分值很小, 也即输出

噪声信号很小, 这样输出信噪比就比输入信噪比大为提高。 正因为匹配滤波器既是输入信号

的自相关器, 同时也是噪声信号与输入信号的互相关器, 所以通过匹配滤波器后的输出信噪

比可以达到最大。
根据上述分析可知, 匹配滤波器可以用图 7郾 3 所示的相关运算电路来实现。 图中, 当输

入信号 s( t)时, 则输出信号 s0( t)为:

图 7郾 3摇 匹配滤波器的相关器实现电路框图

s0( t) = K 乙肄
-肄

s( t)·s( t)dt = K·Rs(0) (7-18)

同理, 对输入的噪声信号 n( t), 其输出信号为:

n0( t) = K 乙肄
-肄

n( t)·s( t)dt = K·Rns(0) (7-19)

显然, 式 (7-18)、 式 (7-19) 就是前面匹配滤波器的输出式 (7-15) 和式 (7-17),
故图 7郾 3 所示电路能实现匹配滤波器的功能, 但它比传统的匹配滤波器适应性更好。 因为只

需改变图中本地信号发生器的输出信号 s( t), 就可以改变滤波器的特性以适应于任意输入

的波形信号, 从而免去了制作传统滤波器的麻烦。 但是该电路的实现关键并非产生相同波形

的本地 s( t), 而是本地 s( t)与输入信号的准确同步问题, 即两个信号必须同频同相。 只要

二者能够同步, 其性能是相当好的。
为了方便读者查阅和记忆, 我们把匹配滤波器的重要参数列于表 7郾 1 中。

表 7郾 1摇 匹配滤波器的参数

H( f) h( t) s0( t) s0( t0) R0max

KS*( f)e - j2仔ft0 Ks( t0 - t)
KRs( t - t0)
= KRs( t0 - t)

KRs(0)
= KE

2E
n0

7郾 1郾 5摇 最大输出信噪比接收

由上面的讨论知道, 利用匹配滤波器作接收滤波器, 能获得最大输出信噪比, 因此, 通

常利用匹配滤波器构成最大输出信噪比接收机。 M 元 (M逸2) 数字信号的最大信噪比接收

机的方框图如图 7郾 4 所示。
由于匹配滤波器就是输入信号的自相关器, 因此图 7郾 4 所示方框图又可用自相关电路来

实现, 如图 7郾 5 所示。 由于判决器每一个码元周期 TB进行一次判决, 故积分器的积分时间

为 (0 ~ TB)。
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图 7郾 4摇 M 元数字信号匹配滤波器法接收机方框图

图 7郾 5摇 用相关器法实现的二元信号匹配滤波器接收机方框图

图 7郾 5 中, 积分器分别算计算接收信号与两个可能的发送信号 0、 1 之间的相关函数值,
然后再根据两个函数值的大小进行判决, 哪个数值大就判定发送信号为哪个信码 (0 或 1)。
只有当干扰使得接收信号与发送信号 (0 或 1) 之间相关函数值小于接收信号与另一个非实

际发送的信号 (1 或 0) 之间的相关函数值时, 才会出现误判。

7郾 2摇 最小均方误差接收机

所谓最小均方误差原则, 就是指在输出信号与各个可能发送信号的均方差值中, 与实际

发送信号的均方差值最小。 二元数字通信系统中, 设发送端发送 0、 1 信号的脉冲函数分别

为 s1( t)、 s2( t), 经过信道传输, 接收机收到含噪声干扰的信号为 s( t), 则 s1( t)、 s2( t)与

接收信号 s( t)的均方误差着2
1( t)和着2

2( t)分别为:

着2
1( t) = 1

TB
乙TB
0

[ s( t) - s1( t)] 2dt (7-20)

着2
2( t) = 1

TB
乙TB
0

[ s( t) - s2( t)] 2dt (7-21)

按照使均方误差最小的原则, 则有如下所示判决准则:

当着2
1( t) < 着2

2( t)时,判决输入为 s1( t)

当着2
1( t) > 着2

2( t)时,判决输入为 s2( t
{ )

(7-22)

满足该最小均方误差判决准则的接收机就是最小均方误差接收机, 其相应的方框图如图 7郾 6
所示。

该框图虽然可实现, 但结构较为复杂, 尤其使用了非线性器件平方器, 判决精度较差。
将式 (7-20)、 式 (7-21) 代入准则式 (7-22) 中可得:

1
TB
乙TB
0
[ s2( t) - 2s( t) s1( t) + s21( t)]dt < 1

TB
乙TB
0
[ s2( t) - 2s( t) s2( t) + s22( t)]dt,判为 s1( t)

1
TB
乙TB
0
[ s2( t) - 2s( t) s1( t) + s21( t)]dt > 1

TB
乙TB
0
[ s2( t) - 2s( t) s2( t) + s22( t)]dt,判为 s2( t

ì

î

í

ï
ï

ïï )

·291·



图 7郾 6摇 最小均方误差接收机方框图

一般情况下, 发送的 s1( t)和 s2( t)为等能量信号, 即:

乙TB
0
s21( t)dt = 乙TB

0
s22( t)dt (7-23)

将式 (7-23) 代入准则式 (7-22) 中, 得出最小均方误差准则的简化准则如下:

当乙TB
0
s( t) s1( t)dt > 乙TB

0
s( t) s2( t)dt 时,判决为 s1( t)

当乙TB
0
s( t) s1( t)dt < 乙TB

0
s( t) s2( t)dt 时,判决为 s2( t

ì

î

í

ï
ï

ïï )
(7-24)

不难看出, 简化准则式 (7-24) 实质上就是输入信号与可能的发送信号分别计算相关值,
然后再根据相关值的大小作出判决。 也就是说, 按照最小均方误差准则建立起来的最佳接收

机实质上就是一个相关接收机, 其方框图如图 7郾 7 所示。

图 7郾 7摇 用相关器法实现的最小均方误差接收机方框图

该框图所示接收机是通过比较互相关函数值的大小来进行判决的。 如果 s( t)与 s1( t)的
互相关函数值大于 s( t)与 s2( t)的互相关函数值, 则比较判决器将判决发送信号为 s1( t); 否

则, 判为 s2( t)。 该电路的物理意义可解释为: 由于互相关函数值越大, 则接收到的波形

s( t)与可能的发送信号 s1 ( t) (或 s2 ( t)) 越相似, 因此判断发送端发送的是 s1 ( t) (或
s2( t)) 的正确概率也越大。

事实上图 7郾 7 和前面的图 7郾 5 完全一样, 那么可否认为匹配滤波接收就是最小均方误差

接收呢? 本章开始时我们就说过, 各接收准则在一定的条件下是可以相互等效或转换的。 由

前面关于式 (7-24) 所示简化判决准则的推导可知, 对于最小均方误差接收机而言, 可以

无条件地采用相关接收方式, 它对噪声类型没有限制, 也就是说相关接收法可以无条件地构

成最小均方误差准则下的最佳接收机。 但对于匹配滤波接收机而言, 前已指出, 只有当输入

噪声是高斯白噪声时, 它才能够达到最大输出信噪比。 所以, 如果干扰信号不能被视做高斯

白噪声的话, 则相关接收方式就不是最大输出信噪比准则下的最佳接收, 但它仍然是最小均

方误差准则下的最佳接收。
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7郾 3摇 最小错误概率接收

所谓最小错误概率接收准则, 就是指使得在接收端判决恢复原始发送信码时的误判概率

达到最小。 由于信道中不可避免地存在噪声, 必然会影响判决结果, 造成误判, 使得发送 s1
时接收端可能判决为 s1或 s2; 发送 s2时也可能判决为 s2或 s1。 记接收端判决为 s1是事件 Y1;
判决为 s2是事件 Y2, 若用 VT表示判决门限电平, f(x / s1)表示发送信号 s1时接收信号与噪声

的联合概率密度, f(x / s2)为发送信号 s2时接收信号与噪声的联合概率密度。 可画出如图 7郾 8
所示的条件概率密度曲线及判决电平示意。 由概率学知识可知, 错判概率即误码率 Pe 为:

Pe = P( s1)P(Y2 / s1) + P( s2)P(Y1 / s2) (7-25)
其中,

P(Y2 / s1) = 乙VT
-肄

f(x / s1)dx (7-26)

P(Y1 / s2) = 乙肄
VT
f(x / s2)dx (7-27)

必然存在一个最佳判决门限值可以使得误判的概率最小。 从图 7郾 8 中可以看出, 发生误判的

区域是 1、 2 和 3, 其中区域 2 代表发送 s2被误判为 s1的情况; 区域 3 代表发送 s1被误判为 s2
的情况; 区域 1 则既代表发 s2被判为 s1、 也代表发 s1被判为 s2的情况。 整个误判面积应是三

个区域面积之和即 (1 + 2 + 3)。 从图中可以看出, 若将门限 VT右移至经过两个曲线的交点,
则误判的面积将会达到最小为 (1 + 3)。 也就是说如果门限 VT取值使得门限的轴线经过曲线

的交点, 则此时的误判概率最小, 该判决门限值就是最佳门限。 令
鄣Pe

鄣VT
= 0, 通过数学计算,

得出使误判概率最小的条件为:
f(VT / s1)
f(VT / s2)

=
P( s2)
P( s1)

(7-28)

图 7郾 8摇 条件概率密度曲线及判决电平

令l(x)为似然比, 即:

姿(x) =
f(x / s1)
f(x / s2)

(7-29)

则称 姿(VT) =
f(VT / s1)
f(VT / s2)

= 姿B 为似然比门限, 由于:

x > VT圯
f(x / s1)尹
f(x / s2)

{ 引
圯姿(x)尹圯姿(x) > 姿B (7-30)
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可得判决准则为:
x > VT 或 姿x > 姿B 时,判为 s1
x < VT 或 姿x < 姿B 时,判为 s{

2

(7-31)

当输入为零均值的高斯白噪声, 对它进行类似分析, 可得到此时的最小错误概率判决准

则为:

乙TB
0
x( t) s1( t)dt > 乙TB

0
x( t) s2( t)dt 时,判为 s1

乙TB
0
x( t) s2( t)dt < 乙TB

0
x( t) s1( t)dt 时,判为 s

ì

î

í

ï
ï

ïï 2

(7-32)

该判决准则显然又是一个利用相关函数值进行比较的准则, 说明当噪声干扰为高斯白噪

声时, 最大输出信噪比准则、 最小均方误差准则和最小错误概率准则等价。 故可以画出最小

错误概率准则下的最佳接收机模型如图 7郾 9 所示。

图 7郾 9摇 最小错误概率接收机方框图

7郾 4摇 最大后验概率接收

由前面所学信息论的有关知识可知, 通信中的后验概率是指接收端根据收到的信息来判

断发送端发送的是某个信元的概率。 故最大后验概率准则就是指根据各个后验概率的大小,
判决其中最大概率所对应的发送码元为发端的发送信码。 在二元传输系统中, 设收到信息为

x, 发送端发出的码元是 s1、 s2, 其相应的后验概率就是 f( s1 / x)和 f( s2 / x), 则最大后验概率

准则为式 (7-33) 所示:
若 f( s1 / x) > f( s2 / x),则判为 s1
若 f( s1 / x) < f( s2 / x),则判为 s{

2

(7-33)

通常把按照这一准则进行判决的接收机称为理想接收机, 其方框图如图 7郾 10 所示。

图 7郾 10摇 理想接收机方框图

设发送端发送 s1和 s2的先验概率密度为 f(s1)和 f(s2), 则它们相应的联合概率密度 f(s1,x)
和 f(s2,x)分别为:

f( s1,x) = f(x) f( s1 / x) = f( s1) f(x / s1)
f( s2,x) = f(x) f( s2 / x) = f( s2) f(x / s2

{ )
(7-34)
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对式 (7-34) 变换可得:

f( s1 / x) =
f( s1) f(x / s1)

f(x)

f( s2 / x) =
f( s2) f(x / s2)

f(x

ì

î

í

ï
ï

ï
ï )

(7-35)

将式 (7-35) 代入准则式 (7-33), 可以得出最大后验概率准则的另一种表达形式为:

若 姿(x) =
f(x / s1)
f(x / s2)

>
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B,则判为 s1

若 姿(x) =
f(x / s1)
f(x / s2)

<
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B,则判为 s

ì

î

í

ï
ï

ï
ï 2

(7-36)

显然, 式 (7-36) 与式 (7-31) 是完全相同的, 故最大后验概率准则与最小错误概率

准则等效。 综上所述, 对于高斯白噪声而言, 按最大信噪比准则、 最小均方误差准则、 最小

错误概率准则以及最大后验概率准则构成的接收机其结构相同, 性能也相同。 即该四种准则

对干扰为高斯白噪声的通信系统来说, 其最佳接收是完全一样的。

本 章 小 结

本章首先详细介绍了最大输出信噪比接收准则下的最佳接收机, 然后再推导了最小均方误差、 最小错

误接收概率和最大后验接收概率的判决准则, 并给出其相应的最佳接收机模型结构。 通过推导过程说明各

个接收准则的相互转换及其转换条件。 由于篇幅限制, 没有对各种最佳接收的性能做具体的数量分析, 有

兴趣的读者可自行查阅相关书籍或资料学习。 为加深大家对各准则及其条件的印象, 列出后三个准则的相

关内容见表 7郾 2, 以便查阅、 对比。

表 7郾 2

准 则 名 称 准 则 形 式 准则演变形式 演 变 条 件

最小均方误差
着2
1( t) < 着2

2( t)圯s1

着2
1( t) > 着2

2( t)圯s{
2

乙TB
0
s( t) s1( t)dt > 乙TB

0
s( t) s2( t)dt圯s1

乙TB
0
s( t) s1( t)dt < 乙TB

0
s( t) s2( t)dt圯s

{
2

摇 无

最小错误概率
x > VT 或 姿x > 姿B圯s1
x < VT 或 姿x < 姿B圯s{

2

乙TB
0
x( t) s1( t)dt > 乙TB

0
x( t) s2( t)dt圯s1

乙TB
0
x( t) s2( t)dt < 乙TB

0
x( t) s1( t)dt圯s

{
2

摇 零均值高斯白噪声

最大后验概率
f( s1 / x) > f( s2 / x)圯s1
f( s1 / x) < f( s2 / x)圯s{

2

姿(x) > 姿B圯s1
姿(x) < 姿B圯s{

2
摇 无

习摇 题摇 7

一、 填空题

7郾 1摇 最小均方误差原则指在输出信号与各个可能发送信号的均方差值中, 与 ( 摇 摇 ) 的均方差值最

小。 最大后验概率准则就是指根据各接收符号的后验概率大小, 判决其中 ( 摇 摇 ) 所对应的码元为发端的
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发送信码。 实际上, 对于高斯白噪声而言, 按最大信噪比准则、 (摇 摇 ) 准则、 (摇 摇 ) 准则以及最大后验

概率准则构成的接收机是 (摇 摇 ) 的。
7郾 2摇 数字信号传输过程中, 在有噪声干扰的情况下, 接收端能否正确地进行判决主要取决于 ( 摇 摇 )

的大小。 (摇 摇 ) 越高, 正确判决译码的概率就越大, 系统的误码率也越低。
7郾 3摇 匹配滤波器的传递函数完全由 ( 摇 摇 ) 确定, 也就是说, 对于不同的信号, 其相应的匹配滤波

器是 (摇 摇 ) 的。 因此, 只要某一滤波器是某信号 s( t)的匹配滤波器, 则对其他所有不同于 s( t)的信号,
该滤波器就 (摇 摇 ) 匹配滤波器。

7郾 4摇 信号通过匹配滤波器后的输出信号波形将出现 (摇 摇 ), 故匹配滤波器一般不用于 ( 摇 摇 ) 的接

收滤波, 但由于它的输出可获得 (摇 摇 ) 而有利于 ( 摇 摇 ), 故将其用于 ( 摇 摇 ) 的接收滤波。 ( 摇 摇 )
信号幅度和 (摇 摇 ) 信号作用时间都能提高信号的能量, 从而提高 (摇 摇 )。

7郾 5摇 根据线性网络的特性, 滤波器输出信号等于 (摇 摇 ) 与 (摇 摇 ) 的卷积, 由数学推导可以得知:
匹配滤波器的输出信号是输入信号 (摇 摇 ) 的 K 倍。 因此, 通常也把匹配滤波器叫做输入信号的 (摇 摇 )。

7郾 6摇 最小均方误差接收机是通过比较 (摇 摇 ) 值的大小来进行判决的。 即如果 s( t)与 s1( t)的互相关

函数值大于 s( t)与 s2( t)的互相关函数值, 则比较判决器将判决发送信号为 ( 摇 摇 ); 否则, 判为(摇 摇 )。
这是因为 (摇 摇 ) 值越大, 则接收到的波形 s( t)与可能的发送信号 s1( t) (或 s2( t)) 越(摇 摇 ), 因此判断

发送端发送的是 s1( t) (或 s2( t)) 的正确概率也越 (摇 摇 )。
7郾 7摇 通信中的后验概率是指接收端根据 (摇 摇 ) 来判断发送端发送的是某个信元的 ( 摇 摇 )。 最大后

验概率准则就是指根据各个 (摇 摇 ) 的大小, 判决其中 (摇 摇 ) 所对应的发送码元为 (摇 摇 )。
7郾 8摇 若信号 s( t)的截止时刻为 tb, 则它按最大信噪比准则的匹配滤波器为 h( t) = (摇 摇 ), 相应的最

大信噪比为 (摇 摇 ), 该最大信噪比时应选在 (摇 摇 )。

二、 单选题

7郾 9摇 根据线性网络的特性, 滤波器输出信号 s0( t)、 输入信号 s( t)、 冲激响应 h( t)之间的关系可表示

为 (摇 摇 )。
A郾 s( t) = s0( t)*h( t)摇 摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 s0( t) = s( t)*h( t)
C郾 h( t) = s( t)*s0( t) D郾 s0( t) = s( t)·h( t)

7郾 10摇 最小均方误差原则就是指在输出信号与各个可能发送信号的均方差值中, 与实际发送信号的均

方差值 (摇 摇 )。
A郾 最小摇 摇 摇 B郾 相等摇 摇 摇 C郾 最大摇 摇 摇 D郾 与此无关

三、 多选题

7郾 11摇 数字通信系统中, 为提高接收机性能, 在相同输入信噪比的条件下, 使接收机实现特定准则的

最佳接收方式有 (摇 摇 )。
A郾 最大输出信噪比准则摇 摇 摇 摇 摇 B郾 最小均方误差准则

C郾 最小错误概率准则 D郾 最大后验概率准则

7郾 12摇 下列关于匹配滤波器冲激响应的说法正确的是 (摇 摇 )。
A郾 冲击响应就是输入信号的镜像在时间上延迟一个取样时刻 t0
B郾 冲击响应就是输入信号的镜像在时间上延迟任意时刻 ti
C郾 若某滤波器的冲激响应是波形 s( t)在时间上对于固定时刻 t0的镜像, 则该滤波器一定是 s( t)

的匹配滤波器

D郾 若某滤波器的冲激响应 h( t)是波形 s( t)在时间上对于固定时刻 t0的反转, 则该滤波器一定是

s( t)的匹配滤波器

7郾 13摇 在二元数字传输系统中, 设收到信息为 x, 发送端发出的码元是 s1、 s2, 其相应的后验概率就是

·791·



f( s1 / x)和 f( s2 / x), 则最大后验概率准则可表示为 (摇 摇 )。

A郾
若 f( s1 / x) > f( s2 / x), 则判为 s2
若 f( s1 / x) < f( s2 / x), 则判为 s{

1

B郾
若 f( s1 / x) > f( s2 / x), 则判为 s1
若 f( s1 / x) < f( s2 / x), 则判为 s{

2

C郾
若 姿(x) =

f(x / s1)
f(x / s2)

>
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B, 则判为 s1

若 姿(x) =
f(x / s1)
f(x / s2)

<
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B, 则判为 s

ì

î

í

ï
ï

ïï 2

D郾
若 姿(x) =

f(x / s1)
f(x / s2)

>
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B, 则判为 s2

若 姿(x) =
f(x / s1)
f(x / s2)

<
f( s2)
f( s1)

=
P( s2)
P( s1)

= 姿B, 则判为 s

ì

î

í

ï
ï

ïï 1

7郾 14摇 对于高斯白噪声而言, 按照如下 (摇 摇 ) 构成的最佳接收机实质是彼此等效的。
A郾 最大信噪比准则摇 摇 摇 摇 摇 摇 B郾 最小均方误差准则

C郾 最小错误概率准则 D郾 最大后验概率准则

四、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

7郾 15摇 ( 摇 摇 ) 采用输入匹配滤波的接收机就是最大输出信噪比条件下的最佳接收机。 该匹配滤波器

的传递函数与输入信号波形无关, 即一个匹配滤波器可以适应多个不同的输入信号。
7郾 16摇 ( 摇 摇 ) 高斯白噪声干扰时, 匹配滤波器可以使输出信噪比达到最大。 因此, 采用匹配滤波器

进行滤波的接收机就是最大输出信噪比条件下的最佳接收机。
7郾 17摇 ( 摇 摇 ) 只要某一滤波器是某信号 s( t)的匹配滤波器, 则它将可以匹配于所有的信号。
7郾 18摇 ( 摇 摇 ) 信号通过匹配滤波器后的输出信号波形将出现失真, 故匹配滤波器只是相对某种程度

上的最佳接收滤波, 由他构成的接收机实际上也只是最大输出信噪比条件下的次最佳接收机。
7郾 19摇 ( 摇 摇 ) 信号传输过程中, 由于噪声干扰必然会影响判决结果, 使得发送 s1时接收端可能判决

为 s1或 s2; 发送 s2时也可能判决为 s2或 s1。 最小错误概率接收准则, 就是指使得在接收端判决恢复原始发

送信码时的误判概率达到均值。
7郾 20摇 ( 摇 摇 ) 当干扰为高斯白噪声时, 最大输出信噪比准则、 最小均方误差准则和最小错误概率准

则等价。

五、 思考、 问答与画图题

7郾 21摇 为什么最大输出信噪比接收准则下的最佳接收机一般由匹配滤波器构成?
7郾 22摇 为什么最佳接收机一般情况下就是相关接收机?
7郾 23摇 试画出 4 元数字信号匹配滤波器法接收机的方框图模型。
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第 8 章摇 同 步 原 理

摇 摇 内容提要

介绍载波同步、 位同步、 群同步和网同步的概念, 以及它们对于通信系统的作用和实现

的原理。 详细分析和讨论载波同步、 位同步系统中的外同步法、 自同步法, 以及群同步系统

的连续插入法、 分散插入法的具体实现方式以及性能指标。 此外, 还对网同步系统的基本架

构和实现方式进行了阐述。

同步是指通信系统的收、 发双方在时间上步调一致, 又称定时。 同步是一个十分重要的

问题, 整个通信系统工作正常的前提就是同步系统正常, 同步质量的好坏对通信系统的性能

指标起着至关重要的作用。
如果按实现同步的方法来分, 同步系统可分为外同步和自同步。 由于自同步法无须另加

信号传送, 可以把整个发射功率和带宽都用于信号传输, 其相应的效率就高一些, 但实现电

路也相对复杂。 目前两种同步方式都被广为采纳。
按同步系统的功能划分, 可分为载波同步、 位同步、 群同步和网同步。 其中, 载波同

步、 位同步和群同步是基础, 网同步以前三种为基础, 针对多点到多点间的通信。 本章主要

讨论前三种同步的基本原理、 实现方法、 性能指标及其对通信系统性能的影响。

8郾 1摇 载波同步

由前面第 2、 4 两章学习可知, 无论是模拟调制系统还是数字调制系统, 接收端都必须

提供与接收信号中的调制载波同频同相的本地载波信号才能保证正确解调, 这个解调过程就

是相干解调, 而获取同频同相的本地载波信号的过程就是载波同步或载波提取。 对于任何需

要相干解调的系统而言, 其接收端如果没有相干载波是绝对不可能实现相干解调的。 所以

说, 载波同步是实现相干解调的前提和基础, 本地载波信号的质量好坏对于相干解调的输出

信号质量有着极大的影响。
很多读者在此都把本地载波的同频率同相位理解为与发送端用于调制的载频信号同

频同相, 但事实上接收端本地载波是与接收端收到信号中的调制载波信号同频同相。 这

是因为发送的信号在传输过程中可能因噪声干扰而产生附加频移和相移, 即使收、 发两

端用于产生载波的振荡器输出信号频率绝对稳定, 相位完全一致, 也不能在接收端完全

保证载波同步。 第二, 收到的信号中, 不一定包含发送端的调制载波成分, 如果包含,
可用窄带滤波器直接提取载波信号, 这一方法很简单, 我们不再仔细讲述, 而主要介绍

另外两种常用的载波提取方法: 直接法和插入导频法, 它们都是针对接收信号中不含载

波成分的情况。
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8郾 1郾 1摇 直接法

发送端不特别另外发送同步载波信号, 而是由接收端设法直接从收到的调制信号中直接

提取载波信号的方法就是直接法, 显然, 这种载波提取的方式属于自同步的范畴。
前面已经指出, 如果接收信号中含有载波分量, 则可以从中直接用滤波器把它分离

出来, 这当然也是采用的直接法, 但我们这里所介绍的直接法主要是指从不直接包含载

频成分的接收信号 (如抑制载波的双边带信号 sDSB( t)、 数字调相信号 sPSK( t)等) 中, 提

取载频信号的方法。 这些信号虽然并不直接含有载频分量, 但经过一定的非线性变换后,
将出现载频信号的谐波成分, 故可以从中提取载波分量。 下面具体介绍几种常用的载波

提取法。

1郾 平方变换法和平方环法

平方变换法和平方环法一般常用于提取 sDSB( t)信号和 sPSK( t)信号的相干载波。
(1) 平方变换法。 我们以抑制载波的双边带信号 sDSB( t)为例, 来分析平方变换法的原

理。 设发送端调制信号 m( t)中没有直流分量, 则抑制载波的双边带信号为:

sDSB( t) =m( t) = cos棕c t (8-1)

设噪声干扰的影响可以忽略不计, 则 sDSB( t)经信道传输后, 在接收端通过一个非线性的平

方律器件的输出 e( t)为:

e( t) = sDSB
2( t) = 1

2 m2( t) + 1
2 m2( t)cos2棕c t (8-2)

式 (8-2) 中第二项含有载波信号的 2 倍频分量 2棕c, 如果用一个窄带滤波器将该 2棕c频率

分量滤出, 再对它进行二分频, 就可获得所需的本地相干载波 棕c。 这就是平方变换法提取

载波的基本原理, 其框图如图 8郾 1 所示。

图 8郾 1摇 平方变换法

由于二相相移键控信号 sPSK( t)实质上就是调制信号 m( t)由连续信号变成仅有 依 1 两种

取值的二元数字信号时的抑制载波双边带信号, 该信号通过平方率器件后的输出 e( t)为:

e( t) = [ sPSK( t)] 2 = [m忆( t)cos棕c t] 2 = 1
2 m忆2( t) + 1

2 m忆2( t)cos2棕c t (8-3)

其中, m忆( t)为仅有 依 1 两个取值的 m( t)。 故二相相移键控信号 sPSK( t)同样可以通过上边

图 8郾 1所示的平方变换法来提取载波信号。
(2) 平方环法。 在图 8郾 1 所示平方变换法框图中, 若将 2棕c 窄带滤波器用锁相环

(PLL) 来代替, 就构成了如图 8郾 2 所示的平方环法载波提取法框图。 显然, 这两种方法之

间的差异仅只在于对 棕c的提取方式上, 其基本原理是完全一样的。
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图 8郾 2摇 平方环法

由于锁相环除了具有窄带滤波和记忆功能外, 还有良好的跟踪性能, 即相位锁定功能,
尤其是当载波的频率改变比较频繁时, 平方环法的适应能力更强。 因此, 二者相比, 平方环

法提取的载波信号和接收的载波信号之间的相位差更小, 载波质量更好。 故通常情况下平方

环法的性能优于平方变换法, 其应用也比平方变换法更为广泛。

2郾 相位模糊

从图 8郾 1、 图 8郾 2 看出, 无论是平方变换法还是平方环法, 它们提取的载波都必须由 2
分频电路分频产生。 该分频电路由一级双稳态触发器件构成, 在加电的瞬间触发器的初始状

态究竟是 1 还是 0 状态是随机的, 这使得提取的载波信号与接收的载波信号要么同相, 要么

反相。 也就是说, 由于分频电路触发器的初始状态不能确定, 导致提取的本地载波信号相位

存在不确定的情况, 这就是第 4 章中提到的相位模糊或倒相。 图 8郾 3 通过分频器的输入 /输
出波形, 形象地解释了这一问题的成因。

图 8郾 3摇 2 分频与相位模糊

由于触发器的初始状态可能是 0 或 1 状态, 相应的电路也就有两种可能的分频方法: 即

它既可能把图 (a) 的第 1、 2 周期, 3、 4 周期, 5、 6 周期, ……合在一起 (此时的输出 2
分频波形如图 (b) 所示); 也可能将 (a) 中的 2、 3 周期, 4、 5 周期, 6、 7 周期, ……合

在一起 (此时所得的 2 分频波形如图 (c) 所示)。 显然, (b)、 (c) 两种分频法的输出波

形正好相位相反。
对于模拟的语音通信系统而言, 因为人耳听不出相位的变化, 所以相位模糊造成的

影响不大。 但对于采用绝对调相方式的数字通信系统, 由于它可以使系统相干解调后恢

复的信息与原来的发送信息正好相反 (0 还原为 1, 1 还原为 0), 故它的影响将是致命性

的。 但对于相对调相 DPSK 信号而言, 如本书第 4 章中所述, 由于相对调相是针对相邻两
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个码元之间有无变化来进行调制和解调的, 故本地载波信号反相并不会影响其信息解调

的正确性。 所以, 上述两种载波提取电路不能用于绝对调相信号的解调, 但可以提取

DPSK 信号的载波。

3郾 同相正交环法

同相正交环法又叫科斯塔斯 (Costas) 环法, 它的原理框图如图 8郾 4 所示。

图 8郾 4摇 科斯塔斯环

环路中, 压控振荡器 (VCO) 的输出 v0 ( t)经过 90毅移相器作用, 提供两路彼此正

交的本地载波信号 v1( t) 、 v2( t) , 将它们分别与解调器输入端收到的信号 sm( t)在相乘

器 1、 2 中相乘后输出信号 v3 ( t) 、 v4 ( t) , 再分别经低通滤波器滤波, 输出 v5 ( t) 、
v6( t) ; 由于 v5( t) 、 v6( t) 都含有调制信号 sm ( t) 分量, 故利用相乘器 3, 使 v5 ( t) 、
v6( t)相乘以去除 sm( t)的影响, 产生误差控制电压 vd。 vd 通过环路滤波器 ( LF) 滤波

后, 输出仅与 v0( t)和 sm( t)之相位差 驻渍 有关的压控控制电压, 送至 VCO, 完成对振荡

频率的准确控制。
如果把图中除低通 LPF 和压控振荡 VCO 以外的部分看成一个鉴相器, 则该鉴相器输出

就是 vd, 这正是我们所需的误差控制电压。 vd 通过 LPF 滤波后, 控制 VCO 的相位和频率,
最终使 sm( t)和 v0( t)之间频率相同, 相位差 驻渍 减小到误差允许的范围之内。 此时, VCO 的

输出 v0( t)就是我们所需要的本地同步载波信号。
设输入抑制载波双边带信号为 sm( t) = m( t) cos棕c t, 压控振荡 VCO 的输出 v0 ( t)为 cos

(棕c t + 驻渍), 驻渍 是 v0( t)与 sm( t)之间的相位差。 设环路已经锁定, 且系统受到的噪声影响

可以忽略不计, 则经 90毅移相后, 输出两路彼此正交信号 v1( t)、 v2( t)分别为:

v1( t) = cos(棕c t + 驻渍 - 90毅)

v2( t) = cos(棕c t + 驻渍)

经过相乘器 1、 2 后, 得到:

v3( t) = v1( t)Sm( t) =m( t)cos棕c tcos(棕c t + 驻渍 - 90毅) (8-4)

v4( t) = v2( t)Sm( t) =m( t)cos棕c tcos(棕c t + 驻渍) (8-5)

设低通滤波器的传递系数为 k, 则经过低通后分别可得:

v5( t) = 1
2 kcos(驻渍 + 90毅)m( t) (8-6)
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v6( t) = 1
2 kcos(驻渍)m( t) (8-7)

再经过相乘器 3 相乘后输出:

vd = v5( t)v6( t) = k2·1
8 m2( t)sin2驻渍 (8-8)

其中, m( t)为双极性基带信号, 设该基带信号为幅度为 A 的矩形波, 则 m2( t) = A2为常数;
若 m( t)不是矩形波, m2( t)经环路滤波器滤波之后其低频成分仍将为一常数 C, 故:

vd = 1
8 k2Csin2驻渍 = Ksin2驻渍 (8-9)

即压控振荡器的输出 vd 受 v0( t)与 Sm( t)之间相位差的倍数 2驻渍 的控制, 其鉴相特性曲线如

图 8郾 5 所示。

图 8郾 5摇 科斯塔斯环的鉴相特性

从鉴相特性可以看出, 对于 驻渍 = n仔 的各点, 其曲线斜率均为正, 所以这些点都是稳定

的。 但由于 n 可以取奇数或偶数, 故 驻渍 的值可以为 0 或p, 故同相正交环和前面的平方变

换法和平方环法一样, 也存在相位模糊的问题。 但如果对输入信息序列进行差分编码调制,
即采用相对相移键控 DPSK 调制, 相干解调后通过差分译码, 就可以完全克服由相位模糊导

致的 “反相工作冶 现象, 正确地恢复原始信息。
同相正交环与平方环都利用锁相环 (PLL) 提取载波, 由于锁相环电路的相位跟踪锁定

能力强, 故两种方式提取的载波质量都比较好。 相比之下, 虽然 Costas 环在电路上要复杂一

些, 但它的工作频率就是载波频率, 而平方环的工作频率则是载频的两倍, 当载波频率很高

时, Costas 环由于工作频率较低而更易于实现; 当环路正常锁定后, 由于载波提取电路和解

调电路合二为一, Costas 环可以直接获得解调输出, 而平方环却不行。
Costas 环的移相电路必须对每个载波频率都产生 - 90毅相移, 如果载波频率经常发生变

换, 则该移相电路必须具有很宽的工作带宽, 实现起来比较困难, 因此对于载波频率变化频

繁的场合, 一般不采用 Costas 环法来进行载波提取。

4郾 多元调相信号的载波同步

第 4 章中介绍了多元相位调制信号 (简称多相信号) 的解调方法, 其中相干解调过程

和二元调相信号一样, 在接收端必须要有同频同相的本地载波才可能完成解调。 下面就以四

元调相信号 (简称四相信号) 为例, 介绍多相信号的相干载波提取方法。
(1) 四次方变换法。 四相信号相干解调所必需的本地载波, 必须通过四次方变换器件

将收到的四相信号进行四次方变换后, 才能滤出其中的 4棕c成分, 再将其四分频, 就能得到

载频 棕c。 其原理框图如图 8郾 6 所示。
·302·



图 8郾 6摇 4 次方变换法

四相信号用载波的四个不同相位来表示四种不同的信息码元 (0、 1、 2、 3), 一般只考

虑四种信码等概率出现的情况。 设其相位选取
仔
2 体制, 则相应的四相信号 s4PSK( t)为:

s4PSK( t) =

a·cos(棕c t + 0)……概率
1
4

a·cos(棕c t +
仔
2 )……概率

1
4

a·cos(棕c t + 仔)……概率
1
4

a·cos(棕c t +
3
2 仔)……概率

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ïï

1
4

(8-10)

式中, a 为载波信号的幅度。
经过 2 次方器件后, 输出 e( t)为:

e( t) = s4PSK2( t) =

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 0)]……概率
1
4

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 仔)]……概率
1
4

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 0)]……概率
1
4

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 仔)]……概率

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ïï

1
4

(8-11)

=

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 0)]……概率
1
2

a2

2 [1 + cos(2棕c t + 仔)]……概率

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

1
2

(8-12)

从式 (8-12) 不难看出: e( t)相当于载波频率为 2棕c 的等概率二相调相信号, 且 e( t)
中不含 棕c 频率成分。 因此, 采用平方变换法是无法提取四相信号的载频的。 但如果将该等

效二相调制信号 e( t)二次方, 即对 s4PSK( t)四次方, 则有:

s4PSK4( t) = e2( t) =

a4

4 [1 + 2cos(2棕c t + 0) + cos2(2棕c t + 0)]……概率
1
2

a4

4 [1 + 2cos(2棕c t + 仔) + cos2(2棕c t + 仔)]……概率

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

1
2

(8-13)

其中仅包含 4棕c的平方项是我们所需的, 即:

cos2(2棕c t + 0) = [1 + cos4棕c t] / 2……概率
1
2 (8-14)

cos2(2棕c t + 仔) = [1 + cos(4棕c t + 2仔)] / 2 = [1 + cos4棕c t] / 2……概率
1
2 (8-15)
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显然, 式 (8-14)、 式 (8-15) 所示两个平方项完全相同, 即它们合起来的概率为 1。

也就是说, 无论 s4PSK ( t) 取 (0, 仔
2 , 2仔

2 , 3仔
2 ) 中的哪一个相位, 它四次方后一定会有

cos4棕c t 项, 即存在 4棕c 频率成分, 因此可用 4棕c 窄带滤波器将它滤出, 再对其四分频便可

获得载频频率 棕c。 与平方变换法相似, 四分频也存在相位模糊现象 (对 仔
2 相位体制而言,

有四种可能的相位选择: 0, 仔
2 , 2仔

2 , 3仔
2 ; 对于

仔
4 相位体制而言, 同样也有四种可能的相位

选择: 仔
4 , 3仔

4 , 5仔
4 , 7仔

4 。), 因此, 四相相位调制常常采用四相相对移相调制来消除相位模

糊的影响。
若将图 8郾 6 中的 4棕c 窄带滤波器用锁相环代替, 则四次方变换法就变成了四次方环法,

如图 8郾 7 所示, 其基本原理与平方环法相似, 这里不再重复。

图 8郾 7摇 四次方环法

(2) 四相科斯塔斯环。 四相科斯塔斯环电路工作原理与前面的二相科斯塔斯环原理类

似, 只是二相环中的一个 90毅移相器由三个移相器: 仔
4 移相器、 2仔

4 移相器和
3仔
4 移相器替代,

如图 8郾 8 所示。

图 8郾 8摇 四相科斯塔斯环
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设 s4PSK( t)信号仍采用
仔
2 相位体制, 则输入信号可取相位为 渍 = {0, 仔

2 , 2仔
2 , 3仔

2 }, 为

简便起见, 令 a = 1, 可将输入四相信号表示为 s4PSK( t) = cos(棕c t + 渍), 则开机瞬间压控振荡

器 VCO 的输出为:
v1( t) = cos(棕c t + 驻渍)

则有:

v2( t) = cos 棕c t + 驻渍 + 仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 (8-16)

v3( t) = cos 棕c t + 驻渍 + 2仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 (8-17)

v4( t) = cos 棕c t + 驻渍 + 3仔æ

è
ç

ö

ø
÷

4 (8-18)

和二相科斯塔斯环一样, 可以用三角公式分别求出 v8( t)、 v9( t)、 v10( t)、 v11( t), 将它

们相乘得:

vd = 1
128sin(4驻渍) (8-19)

即: 该压控振荡器受相差 4驻渍 的控制, 其鉴相特性如图 8郾 9 所示。

图 8郾 9摇 四相科斯塔斯环的鉴相特性曲线

从该鉴相特性不难看出, 对于 驻渍 = {0, 仔
2 , 2仔

2 , 3仔
2 , …, n仔

2 } 各点, 由于曲线斜率

都大于 0, 故环路均可稳定锁相, 但存在 0, 仔
2 , 2仔

2 , 3仔
2 四种剩余相差。 所以说, 四相科斯

塔斯环输出的载频信号也存在相位模糊现象。
(3) 多相移相信号 (MPSK) 的载波提取。 将上述两类方法推广, 可以得出 M 元相位

调制信号采用相干解调方式时, 接收端获取同步载波的方法———即基于平方变换法或平

方环法的 M 次方变换法或 M 方环法, 其框图分别如图 8郾 10、 图 8郾 11 所示; 而基于 Costas
环的推广方法对多进制调相信号实现比较复杂, 一般实际电路中都不予采用。 M 次方变

换法和 M 次方环法的基本原理与前面二相信号完全类似, 故不再赘述, 有兴趣的读者可

自行分析。

图 8郾 10摇 M 次方变换法
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图 8郾 11摇 M 次方环法

5郾 载波提取电路实例

CD4046 是目前最常见的集成锁相芯片, 含有两个鉴相器, 一个是异或门鉴相器,
一个是鉴频 - 鉴相器, 其同类产品为 MC14046、 CC4046, 均属于 CMOS 集成电路。 有

关 CD4046 的引脚排列及其功能说明详见第 4 章图 4郾 23 及表 4郾 1。 图 8郾 12、 图 8郾 13 所

示为采用 CD4046 构成的平方环载波提取电路框图及原理图, 可以从相对数字调相 sDPSK( t)
信号中进行载波提取。

图 8郾 12摇 平方环法提取载波

图 8郾 12 中各单元与图 8郾 13 中主要元器件的对应关系如表 8郾 1 所示。 其中模拟乘法器

MC1496 的内部结构如图 8郾 14 所示, 其引脚序号也在图中予以指明。

表 8郾 1摇 载波提取模块框图单元与电路器件对应关系

框 图 单 元 电路图元器件

平方器

鉴相器 锁相环 CD4046

环路滤波器 锁相环 CD4046

压控振荡器 锁相环 CD4046

衣 2 D 触发器 74HC74

移相器 单稳态触发器 74LS123

滤波器 电感 L2; 电容 C50

锁相环由鉴相器 PD、 环路滤波器 LF 及压控振荡器 VCO 组成。 PD 是一个模拟乘法器,
LF 是一个低通滤波器。 整个锁相环就是一个相位负反馈系统, 乘法器 PD 检测 ui( t)与uo( t)
之间的相位差并通过运算生成误差电压 ud( t); LF 用于滤除乘法器输出信号中的高频分量,
形成控制电压 uc( t), 使 uo( t)的相位逐渐逼近 ui( t)相位。
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图 8郾 14摇 MC1496 的内部结构

8郾 1郾 2摇 插入导频法

当收到的信号频谱中不包含载波成分或很难从已调信号的频谱中提取载频分量 (如单边

带调制信号 sSSB(t)或残留边带调制信号 sVSB( t)) 时, 通常采用插入导频法来获取相干解调所

需的本地载波。 所谓插入导频, 就是在发送端插入一个或几个携带载频信息的导频信号, 使已

调信号的频谱加入一个小功率的载频频谱分量, 接收端只需将它与调制信号分离开来, 便可从

中获得载波信号。 这个额外插入的频谱分量对应的就是我们所说的导频信号。 与直接法相比,
插入导频法需要额外的导频信号才能实现载波同步, 故它属于外同步法的范畴。

根据插入导频的基本原理, 不难理解如下三条插入规则:
(1) 为避免调制信号与导频信号之间相互干扰, 通常选择导频信号在调制信号的零频

谱位置插入。
(2) 为减少或避免导频对信号解调的影响, 一般都采用正交方式插入导频。
(3) 为了方便提取载频 棕c信息, 只要信号频谱在 棕c处为 0, 则直接插入 棕c作导频, 若

确实不能直接插入 棕c, 则必须尽量使插入的导频能够比较方便地提取 棕c, 即导频的频率和

棕c之间存在简单的数学关系。
插入导频法一般分频域插入和时域插入两种, 其中频域插入又可分为频域正交插入和双

导频插入两种。 下面分别予以介绍。

1郾 频域插入

(1) 频域正交插入。 对于模拟的单边带调制信号 sSSB( t)以及先经过相关编码再进行单

边带调制或相位调制的数字信号, 由于它们在载频 棕c附近的频谱分量都为 0 或很小, 则根

据上述插入导频的规则, 可以直接插入载频 棕c作为导频信号。 实现该插入导频方式的收、
发电路框图分别如图 8郾 15、 图 8郾 16 所示。

图 8郾 17 所示则是数字基带信号 s( t)在各级处理过程中的频谱变换示意。 发送端之所以

首先进行相关编码, 是因为基带信号 s( t)直接进行绝对相位调制后的频谱在载频 棕c附近较

强, 如图 8郾 17 中(b)所示, (a)为基带信号 s( t)的频谱, 故不能直接在 棕c处插入导频。 但如

果将输入的基带信号 s( t)首先经过相关编码, 其频谱将变成图 8郾 17 中(c)所示, 再对此信

号进行绝对调相, 其频谱在 棕c附近几乎为 0, 如图 8郾 17 中(d)所示, 于是可以直接插入导

频 棕c。
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图 8郾 15摇 插入导频发信机框图

图 8郾 16摇 插入导频接收机框图

图 8郾 17摇 各级信号频谱

图 8郾 15 中所示的相加器就是用于插入导频信号 Asin棕c t, 它使导频 Asin棕c t 得以和相关

编码后的 DPSK 信号 s1( t)cos棕c t 迭加发送。 其中 A 为常数, 表示移相电路对输入的载波信

号 cos棕c t 的幅度改变系数。
接收端的 棕c窄带滤波器和 90毅移相器完成对载频信号 cos棕c t 的提取。 其中, 窄带滤波器输

出正弦载频信号 Asin棕c t, 经过 90毅移相器之后得到其正交信号 Kcos棕c t (其中 K 为常数, 表示

经过 90毅移相器后该信号的输出幅度改变)。 此正交信号 Kcos棕c t 与原接收信号 Asin棕c t + s1( t)
cos棕c t 相乘后, 经低通滤波, 再经由取样判决和相关译码, 即可恢复原始基带信号 s(t)。

·012·



我们注意到, 发端发送的导频信号 Asin棕c t 与载波调制的载频信号 cos棕c t 存在 90毅的相

位差, 是由载频移相 - 90毅后所得, 即导频信号和载频信号彼此正交, 这就是正交插入法的

得名由来。 如果直接插入载频信号 Acos棕c t, 则发送端的发送信号为[ s1( t) + A]cos棕c t, 在接

收端提取载波 Kcos棕c t 后, 经相干解调和低通滤波后, 将输出
K
2 [ s1( t) + A]; 而按照图 8郾 16

中所示插入, 则接收端的低通滤波输出为图中标注的
K
2 s1( t)。 两者相比, 采用非正交方式

插入时将多出
1
2 KA, 这对接收端的判决输出产生直流干扰。 所以, 为避免直流干扰, 必须

插入正交的导频信号。
(2) 插入双导频。 根据插入导频的三条基本规则, 只要信号频谱在 棕c处为 0 或较小,

则尽可能直接插入 棕c作导频; 若确实不能直接插入 棕c, 则必须使插入的导颁信号能使接收

端可以方便地提取 棕c的信息。 正交插入就是对频谱在 棕c处为 0 或较小的调制信号的处置方

式, 但有些信号如残留边带调制信号 sVSB( t)在 棕c处的频谱就很大, 不能在 棕c处插入导频。
对这类信号, 要获取其同步载波, 只能插入双导频 棕1、 棕2。

从避免导频信号和调制信号相互干扰的角度考虑, 应把导频频率选在信号频带之外; 从

节省带宽的角度出发, 导频的谱线位置应该离信号频谱越近越好。 综合以上两点要求, 一般

都将插入的两个导频信号频率选在信号频带之外, 一个大于信号最高频率, 一个小于信号最

低频率, 但都尽量靠近通带。
除此之外, 还应注意使两个导频频率数值与 棕c之间存在简单关系, 以方便提取载频。

设插入双导频的频率分别为 棕1和 棕2, 它们分别位于 sVSB( t)信号通频带外的上、 下两侧, 棕1

< 棕2, 则可按式 (8-20) 确定它们和 棕c的关系为:

棕c = 棕1 +
棕2 - 棕1

K (8-20)

其中, K 为整常数, 为了便于分频电路的实现, 一般取 K 值为 2、 4、 8、 16 等 2 的正整数

次幂。
只要确定了 K 和 棕1或 棕2两个参数中的任意一个, 就可完全根据公式确定出三个主要的

电路参数 棕1、 棕2和 K 了。 这个电路的参数选择余地较大, 其电路框图如图 8郾 18 所示。

图 8郾 18摇 采用双导频插入的系统框图
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比较图 8郾 18 和图 8郾 15, 不难发现和采用正交插入法的系统框图相比, 这个电路没有

- 90毅移相器。 这是因为插入的双导频频率 棕1、 棕2都在信号频带之外, 只需要用带通滤波器

即可将它们滤除, 故导频信号不会进入解调器, 自然也不可能对解调器的判决译码产生干

扰, 因此不需将其移相 - 90毅后以正交方式插入。

2郾 时域插入导频法

时域插入导频法是按照一定的时间顺序, 在固定的时隙内发送载波信息, 即把载波信息

组合在具有确定帧结构的数字序列中进行传送, 如图 8郾 19 所示。 这种方法发送的导频在时

间上是断续的, 它只在每一帧信号周期里的某些固定时隙传送导频, 而其他时隙则只传送信

息。 这种方法在采用时分多址方式的卫星通信系统中应用较多。

图 8郾 19摇 时域插入导频法帧结构示意

与频域插入法相比, 两种插入法的最大区别在于插入的导频信号连续与否。 频域插入的

导频在时间上是连续的, 信道中自始至终都有导频信号传送; 而时域插入的导频在时间上则

是断续的, 导频信号只在一帧内很短的时段里出现。
由于时域插入的导频与调制信号不同时传送, 它们之间不存在相互干扰, 故一般直接选

择 棕c作为导频频率。 理论上接收端可以直接用 棕c窄带滤波器取出这个导频信号, 但因为导

频 棕c是断续而非连续传送的, 所以不能直接取出作为同步载波使用。 实际中通常采用锁相

环来实现载频提取, 其框图如图 8郾 20 所示。 图中, 模拟线性门在输入门控信号的作用下,
一个帧周期内仅在导频时隙 ( t2 ~ t3) 打开, 将接收的导频信号送入锁相环, 使得压控振荡

器 VCO 的振荡频率锁定在导频 棕c上; 在一帧中所有其他不传送导频的时隙, 模拟门关闭,
锁相环无导频信号输入, VCO 的振荡输出频率完全靠其自身的稳定性来维持。 直到下一帧

图 8郾 20摇 时域插入导频法的载频提取框图
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信号的导频时隙 (t2 ~ t3) 到来后, 模拟门再次打开, 导频信号又一次被送入锁相环, VCO 的

输出信号再次与导频信号进行比较, 进而实现锁定。 如此周而复始地通过与输入的导频信号比

较然后调整、 锁定, 压控振荡器的输出频率就一直维持 棕c, 送至解调器, 实现载波同步。

8郾 1郾 3 摇 载波同步系统的性能

1郾 载波同步系统的性能指标

一个理想的载波同步系统应该具有实现同步效率高、 提取的载波信号频率相位准确、 建

立同步所需的时间 ts短、 失步以后保持同步状态的时间 tC 长等特点。 所以, 衡量载波同步

系统性能的主要指标就是效率 浊、 精度 驻渍、 同步建立时间 ts和同步保持时间 tc 等四个, 它

们都和提取载波信号的电路、 接收端输入信号的情况以及噪声的性质有关。
(1) 效率 浊。 为了获得载波信号而消耗的发送功率在总信号功率中所占的百分比就是载

波系统的效率, 即:

浊 =
提取载波所用的发送功率

总信号功率

显然, 这一指标主要是针对外同步法提出的。 由于外同步法需要额外发送导频信号, 它必然

会单独占用功率、 时间及频带等资源, 导频信号占用的份额越多, 同步系统的效率 浊 就越

低。 自同步法由于不需另外发送导频信号, 其效率自然较高。
(2) 精度 驻渍。 载波同步系统的精度是指提取的载波信号与接收的标准载波信号的频率

差和相位差。 由于对频率信号进行积分所得结果就是相位, 一般就用相位差 驻渍 来表示精

度。 显然, 相位差 驻渍 越小, 系统的载波同步精度就越高, 理想情况下, 驻渍 = 0。
一般相位差 驻渍 都包含稳态相位差 驻渍0 和随机相位差 驻渍1 两部分。 其中, 稳态相位差

驻渍0由载频提取电路产生, 而随机相位差 驻渍1则主要由噪声引起。
对于接收端使用窄带滤波器来提取载波的同步系统, 稳态相差 驻渍0由窄带滤波器特性决

定。 当采用单谐振回路作窄带滤波器时, 其 驻渍0则与该谐振回路中心频率 f0的准确度以及回

路的品质因素 Q 有关。
对于采用锁相环方式来提取载波的同步系统, 驻渍0就是锁相环的剩余相差, 而随机相差

驻渍1则由噪声引起的输出相位抖动确定。
(3) 同步建立时间 ts。 指系统从开机到实现同步或从失步状态到同步状态所经历的时

间, 显然, ts越小越好。 当采用锁相环提取载波时, 同步建立时间 ts就是锁相环的捕捉

时间。
(4) 同步保持时间 tC。 指同步状态下, 若同步信号消失, 系统还能维持同步的时间,

显然, tC越大越好。 采用锁相环提取载波时, 同步保持时间 tC就是锁相环的同步保持时间。

2郾 相位误差对解调性能的影响

相位误差是导频信号对系统解调性能产生影响的主要因素。 对于不同信号的解调, 相位

误差的影响是不同的。
我们来分析图 8郾 21 所示双边带调制信号 sDSB ( t)和二元数字调相信号 s2PSK ( t)的解调

过程。
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图 8郾 21摇 DSB、 PSK 信号解调示意

sDSB( t)和 s2PSK( t)信号都属于双边带信号, 它们的表示形式十分相似。 设 sDSB( t)信号为:
s( t) =m( t)cos棕c t (8-21)

当 m( t)仅有 依 1 两种取值时, sDSB( t)就成为 s2PSK( t)信号了。 为简便起见, 我们用 s( t)
来统一代表这两种信号。 设提取的相干载波为 Acos(棕c t + 驻渍), 其中 驻渍 为提取载波与原接

收载波信号之间的相位差, 则相乘器输出为:
s1( t) = s( t)Acos(棕c t + 驻渍) = Am( t)cos棕c tcos(棕c t + 驻渍)

= A
2 m( t)cos驻渍 + A

2 m( t)cos(2棕c t + 驻渍) (8-22)

经过低通滤波之后, 输出解调信号:

s0( t) = A
2 m( t)cos驻渍 (8-23)

设干扰信号为零均值的高斯白噪声, 其单边带功率谱密度为 n0, 信号的单边带宽为 B,
则输出噪声功率为 2n0B。 显然, 若没有相位差, 即 驻渍 = 0, 则 cos驻渍 = 1, 那么解调输出 s0

( t)将达到最大值
A
2 m( t), 相应的, 此时的输出信噪比

S
N也最大; 若存在相位差, 即 驻渍屹

0, 则 cos驻渍 < 1, 解调输出 s0( t)的幅度下降, 输出信号功率减小, 输出信噪比
S
N 也随之下

降。 相位差 驻渍 越大, cos驻渍 的值就越小, S
N也越小, 解调输出的质量也就越差。 对于 2PSK

信号, 输出信号幅度的下降同样将会导致输出信噪比
S
N下降, 使判决译码的错误率增高, 误

码率 Pe 也随之增大。
对于单边带调制信号 sSSB( t)和残留边带调制信号 sVSB( t)的解调, 数学分析和实验都证

明载波失步不会影响解调输出信号的幅度, 但将使解调信号产生附加相移 驻渍, 破坏原始信

号的相位关系, 使输出波形失真。 只要 驻渍 不大, 该失真对模拟通信不会造成大的影响; 但

波形失真将引起或加重数字通信系统的码间串扰, 使误码率 Pe 大大增加。 因此, 在采用单

边带或残留边带调制的数字通信系统中, 必须尽可能减小相位误差 驻渍。
综上所述, 本地载波和标准载波之间的相位误差 驻渍 将使双边带调制解调系统的输出信

号幅度减小, 信噪比下降, 误码率增加, 但只要 驻渍 近似为常数, 则不会引起波形失真; 对

单边带和残留边带调制系统的解调而言, 相位误差主要是导致输出信号波形失真, 这将导致

数字通信的码间串扰, 使误码率升高。

8郾 2摇 位同步

数字通信系统传送的任何信号, 究其实质, 都是按照各种事先约定的规则编制好的码元

序列。 由于每个码元都要持续一个码元周期 TB, 而且发送端是一个码元接一个码元地连续
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发送的, 因此接收端必须要知道每个码元的开始和结束时间, 做到收、 发两端必须步调一

致, 即发送端每发送一个码元, 接收端就相应接收一个同样的码元。 只有这样, 接收端才能

选择恰当的时刻进行取样判决, 最后恢复出原始发送信号。 一般来说, 发送端发送信息码元

的同时也提供一个位定时脉冲序列, 其频率等于发送的码元速率, 而其相位则与信码的最佳

取样判决时刻一致。 接收端只要能从收到的信码中准确地将此定时脉冲系列提取出来, 就可

进行正确的取样判决, 这个提取定时脉冲序列的过程就是位同步, 有时也叫做码元同步。 显

然, 位同步是数字通信系统所特有的, 是正确取样判决的基础。
位同步与载波同步既有相似之处又有不同的地方。 不论模拟还是数字通信系统, 只要采

用相干解调方式, 就必须要实现载波同步, 但位同步则只有数字通信系统才需要。 因此, 进

行基带传输时不存在载波同步问题, 但位同步却是基带传输和频带传输系统都需要的; 载波

同步所提取的是与接收信号中的载波信号同频同相的正弦信号, 而位同步提取的则是频率等

于码速率、 相位与最佳取样判决时刻一致的脉冲序列; 两种同步的实现方法都可分为外同步

法 (即插入导频法) 和自同步法 (即直接提取法) 两种。 下面分别具体介绍位同步的这两

类实现方式。

8郾 2郾 1摇 外同步法

位同步的外同步实现法分为插入位定时导频法和包络调制法两种。

1郾 插入位定时导频法

和载波同步中的插入导频法类似, 插入的位定时导频也必须选在基带信号频谱的零点插

入, 以免调制信号和导频信号相互干扰, 影响接收端提取的导频信号准确度。 除此之外, 为

方便在接收端提取码元重复频率 fB 的信息, 插入导频的频率通常选择为 fB 或
fB
2 。 这是因为

一般基带信号的波形都是矩形波, 其频谱在 fB 处通常都为 0, 如图 8郾 22 (a) 所示全占空矩

形基带信号功率谱, 故此时应选择插入导频信号频率为 fB = 1
TB

, TB为一个基带信号的码元周

期。 而相对调相中经过相关编码的基带信号频谱第一个零点通常都是
fB
2 处, 所以此时选择插

入导频信号频率为
fB
2 = 1

2TB
。 实现该插入法的系统电路框图如图 8郾 23 所示。

图 8郾 22摇 插入位定时导频信号的频率选择

该框图对应于图 8郾 22 中 (a) 所示的信号频谱情况。 输入基带信号 s( t)经过相加电路,
插入频率为 fB 的导频信号, 再通过相乘器对频率 fc 的正弦信号进行载波调制后输出。

·512·



图 8郾 23摇 插入位定时导频法系统框图

接收端首先用带通滤波器滤除带外噪声, 通过载波同步提取电路获得与接收信号的

载波完全同频同相的本地载波后, 由相乘器和低通完成相干解调。 低通滤波器的输出信

号经过窄带滤波器滤出导频信号 fB, 通过倒相电路输出导频的反相信号 - fB, 送至相加电

路与原低通输出的调制信号相加, 消去其中的插入导频信号 fB, 使进入取样判决器的只

有信息信号, 避免插入导频影响信号的取样判决。 图中的两个移相器都是用来消除窄带

滤波器等器件引起的相移, 有的情况下也把它们合在一起使用。 由于微分全波整流电路

具有倍频作用, 对图 8郾 23 中插入的位定时导频 fB, 其最后送入取样判决电路的位同步信

息将是 2 fB, 故框图中采用了半波整流方式。 而针对图 8郾 22 中 ( b) 所示的频谱情况, 由

于插入导频是
fB
2 , 接收机中采用微分全波整流电路, 利用其倍频功能, 正好使提取的位

同步信息为 fB。
和 8郾 1 节的相关内容比较发现, 载波同步插入法与位同步插入法消除插入导频信号影响

的方式是截然不同的。 前者通过正交插入来消除其影响, 后者则采用反相抵消来达到目的。
这是因为相干解调通过载波相乘可以完全抑制正交载波, 而载波同步在接收端又必然有相干

解调过程, 故它不需另加电路, 只要在发送端插入正交的载频信号, 接收端就一定能抑制其

影响。 位定时导频信号在基带加入, 不通过相干解调过程, 故只能用反相抵消的办法, 来消

除导频对基带信号取样判决的影响。 理论上讲, 反相抵消同样也适于载波同步情况。 但相比

之下, 正交插入法的电路简单些, 实现起来更为方便, 并且反相抵消过程中一旦出现较大的

相位误差, 其解调性能将远低于正交插入。 因此, 载波同步基本上不采用反相抵消方式来消

除插入导频对信号解调的影响。

2郾 包络调制法

使用包络调制法提取位同步信号主要用于移相键控 2PSK、 移频键控 2FSK 等恒包络

(即调制后的载波信号幅度不变) 数字调制系统的解调。 如图 8郾 24 所示就是其原理框图。
图中, 发送端采用位同步信号的某种波形 (图中为升余弦滚降波形) 对已经过 2PSK 调制的
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射频信号 s2PSK( t)再进行附加的幅度调制, 使其包络随着位同步信号波形的变化而变化, 形

成双调制的调相调幅波信号发送。 (其中调幅频率为位同步信号频率 fB)。

图 8郾 24摇 包络调制原理框图

接收端将收到的双调制信号分两路分别进行包络检波和相位解调。 通过包络检波,
得到含有位同步信息 fB 的输出信号, 再通过窄带滤波器即可取出该 fB 信号。 移相器消除

窄带滤波器等引起的 fB 相位偏移后, 再经过脉冲整形电路, 输出和发定时完全同步的收

定时脉冲序列, 对经过相位解调后送至译码器进行判决再生的信息信号提供位定时, 使

其准确地恢复输出原始信码。 为减少位定时对信号解调产生的影响, 附加调幅通常都采

用浅调幅。
除了上述从频域插入位定时信号外, 位同步系统也可采用时域插入方式, 在基带信号中

断续地传送导频 fB 信号, 接收端通过它来校正本地位定时信号, 实现位同步。 由于位同步

的时域插入使用较少, 这里不再赘述。

8郾 2郾 2摇 直接法

直接法在位同步系统中应用最广, 属于同步中的自同步法一类。 和载波同步的自同步法

一样, 它不在发信端单独发送导频信号或进行附加调制, 仅在接收端通过适当的措施来提取

位同步信息。 通常使用的位同步自同步法有滤波法、 包络 “陷落冶 法和锁相法等, 下面一

一给予介绍。

1郾 滤波法

对于单极性归零脉冲, 由于它的频谱中一定含有 fB 成分, 故接收端只要把解调后的基

带波形通过波形变换, 如微分及全波整流, 再用窄带滤波器取出该 fB 分量, 经移相调整后

就可形成位定时脉冲 fB 用于判决再生电路。
但是, 对非归零脉冲信号而言, 不论是单级性还是双极性, 只要它的 0、 1 码出现概率

近似相等, 即 P(0)抑P(1) = 1
2 , 则其信号频谱中将不再含有 fB 或 2fB 等 nfB 成分 (n 为正

整数), 即频谱中没有 nfB 谱线, 因此不能直接从接收信号中提取位同步信息。 但如果先对

信号进行波形变换, 使其变成单极性归零脉冲, 则其频谱中将出现 nfB 谱线, 这时就可用前

述对单极性归零脉冲的处理方法来提取位定时信息了, 其原理框图如图 8郾 25 所示, 它首先
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形成含有位同步信息的信号, 再用滤波器将其取出。

图 8郾 25摇 滤波法原理框图

图 8郾 26 所示是框图 8郾 25 中各对应点的波形图, 其中 ( a) 表示输入基带信号波形,
(b)、 (c) 分别表示输入信号依次经过微分及全波整流后的输出波形, 有的教材上把这两步

合在一起称为波形变换, 这是滤波法提取位同步信号过程中十分重要的两个环节。 微分使输

入的非归零信号变成归零信号; 全波整流则保证输出信号的频谱中一定含有 nfB 分量。 由于

输入信码中 P(0)抑P(1) = 1
2 , 如果不进行全波整流, 微分电路输出的正负脉冲数目相等,

则频谱中的 fB 谱线仍将为 0, 仍然不可能从中提取 fB 信息, 因此必须通过全波整流把随机

序列由双极性变为单极性。 由于该序列码元的最小重复周期为 TB, 它的归零脉冲中必然含

有
1
TB

= fB 线谱, 故可获得 fB 信息。 框图中的移相电路用来调整位同步脉冲的相位, 即位脉

冲的位置, 使之适应最佳判决时刻的要求, 降低误码率。

图 8郾 26摇 滤波法各点波形图

2郾 包络 “陷落冶 法

对于频带受限信号如二元数字调相信号 s2PSK( t)等, 可以采用包络 “陷落冶 法来提取位

同步信息。 图 8郾 27、 图 8郾 28 分别画出了包络 “陷落冶 法的实现框图和框图中对应各点的波

形变换。

图 8郾 27摇 包络 “陷落冶 法接收机框图
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图 8郾 28摇 包络 “陷落冶 法各点波形

设频带受限的 s2PSK( t)信号带宽为 2fB, 其波形如图 8郾 28 中 (a) 所示。 如果接收端的输

入带通滤波器带宽 B < 2fB, 则该带通的输出信号将在相邻码元信号的相位反转处产生一定

程度的幅度陷落, 如图 8郾 28 中 (b) 所示。 这个幅度陷落的信号 (b) 经过包络检波后, 检

出的包络波形如图 8郾 28 中 (c) 所示。 显然, 这是一个具有一定归零程度的脉冲序列, 而

且它的归零点位置正好就是码元相位发生反转的时刻, 所以它必然含有位同步信号分量, 用

窄带滤波器即可将它取出, 如 8郾 28 (d) 所示。
用于产生幅度陷落的带通滤波器的带宽不一定取值恒定, 只要 B < 2fB, 带通滤波器的

输出就一定会产生包络陷落现象, 只是带宽 B 不同, 陷落的形状和深度也不同。 一般来说,
带宽 B 越小, 包络陷落的程度就越深。

3郾 锁相法

(1) 原理。 位同步锁相法与载波同步的锁相法一样, 都是利用锁相环的窄带滤波特性

来提取位同步信号的。 锁相法在接收端通过鉴相器比较接收信号和本地位同步信号的相位,
输出与两个信号的相位差相应的误差信号去调整本地位同步信号的相位, 直至相位差小于或

等于规定的相位差标准。
位同步锁相法分为模拟锁相和数字锁相法两类。 当鉴相器输出的误差信号对位同步信号

相位进行连续调整时, 称之为模拟锁相; 当误差信号不直接调整振荡器输出信号的相位, 而

是通过一个控制器, 对系统信号钟输出的脉冲序列增加或扣除相应若干个脉冲, 从而达到调

整位同步脉冲序列的相位, 实现同步的目的时, 称之为数字锁相。
数字锁相电路由全数字化器件构成, 以一个最小的调整单位对位同步信号相位进行逐步

量化调整, 故有的教材把这种位同步锁相环叫做量化同步器。 其原理框图如图 8郾 29 所示。
这是一个典型的数字锁相环电路, 它由信号钟、 控制器、 分频器和相位比较器等组成。

其中, 信号钟包括一个高 Q 值的晶振和整形电路, 控制器则指图中处于常开状态的扣除门、
常闭状态的附加门和一个或门。

设接收码元的速率为 R = fB, 一般都选择晶振的振荡频率为 nfB。 晶振产生的振荡波形

经整形电路整形后, 输出周期 T = 1
nfB

的脉冲方波, 分成互为反相的 a (Q 端出)、 b (Q 端
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出) 两路, 分别送至扣除门和附加门。 n 分频器实质上是一个计数器, 只有当控制器输入了

n 个脉冲后, 它才输出一个脉冲, 形成频率 fB 的位同步脉冲序列信号, 一路送入相位比较

器, 另一路则作为位同步信号输出到信号解调电路。 相位比较器对输入的接收码元序列与分

频器送来的位同步序列进行相位比较, 若位同步码元序列相位超前就输出超前脉冲, 滞后则

输出滞后脉冲。 该超前或滞后脉冲又被再送回控制器, 相应扣除或添加信号钟输出脉冲。

图 8郾 29摇 数字锁相环原理框图

扣除门是一个处于常开状态的门电路, 而附加门则是常闭状态, 故或门的输入一般都由

整形电路的 Q 端输出信号从 a 路加入, 再由或门送到分频器, 经 n 次分频后输出。
相位比较器把分频器送来的位同步信号相位与接收码元的相位进行比较, 若两个相位相

同, 则这种电路状态就继续维持下去, 即晶振输出的 nfB 振荡信号经整形及 n 分频后, 所得

的 fB 信号就是位同步信号。
如果相位比较器检测到位同步信号相位超前于接收码元相位, 就输出一个超前脉冲。 该

脉冲经反相器加到扣除门, 扣除门将关闭
1
nfB

的时间, 使整形电路 Q 端输入的脉冲被扣掉一

个, 与此相应, 分频器输出延时
1
nfB

, 即输出位同步信号相位将滞后
2仔
n 。 到下一个码元周期

相位比较器再次比相时, 若位同步相位仍然超前, 相位比较器就再输出一个超前脉冲, 则送

入分频器的 Q 端脉冲将再被扣除一个, 使位同步信号相位再滞后
2仔
n 。 如此反复, 直到分频

器输出位同步信号的相位等于接收信号的相位为止。
反之, 如果相位比较器检测到位同步信号相位滞后于接收码元相位, 则它输出一个滞后

脉冲, 并送到附加门。 一般情况下, 附加门都是关闭的, 它仅在收到滞后脉冲的瞬间打开,

使 Q 端的一个反向脉冲被送到或门。 由于 Q 端脉冲正好与 Q 端脉冲反相, 该反相脉冲的加

入相当于在 Q 端两个正脉冲之间插入一个脉冲, 使送至分频器的输入脉冲序列在相同的码

元时间内增加了一个脉冲, 于是, 分频器将提前
1
nfB

的时间输出分频信号, 即位同步信号相

位提前了
2仔
n 。 如此这般经过若干次调整, 分频器输出脉冲序列与接收码元序列相位相同,

实现了位同步。 该数字锁相环的工作过程如图 8郾 30 所示。
·022·



图 8郾 30摇 位同步数字锁相环的工作波形示意

不难发现, 每次相位前移、 后移的调整量都是
2仔
n , 此即最小相位调整量或相位调整单

位。 显然, 2仔
n 的值越小, 调整后输出位同步信号的精度越高。 因此, 要提高调整精度, 必

须加大 n 的值, 也即晶振频率越高越好。 当然, 相应分频器的分频次数也要提高。
图 8郾 30 中, (a)、 (d) 为 n 次分频后输出的位同步信号, (b)、 (e) 是接收到的码元

波形, (c)、 (f) 分别是扣除、 增加一个同步脉冲的情况, 前三个波形图 (a)、 (b)、 (c)
共同表示了位同步信号相位超前时, 锁相环通过扣除输入分频器的脉冲使输出位同步信号相

位滞后, 进而达到位同步的工作过程。 后三个波形图 (d)、 (e)、 (f) 则是位同步信号相位

滞后时, 锁相环通过增加输入分频器的脉冲使位同步信号相位超前, 最后实现位同步的工作

过程示意图。
根据相位比较器的不同结构和它获得接收码元基准相位的不同方法, 可将位同步数

字锁相环分为微分整流型数字锁相环和同相正交积分型数字锁相环两种, 此处不再详细

讲述。
(2) 抗干扰性能的改善。 由于噪声干扰, 数字锁相环中送入相位比较器的输入信号

将出现随机抖动甚至是虚假码元转换, 使相位比较器的比相结果相应出现随机超前或滞

后脉冲, 导致锁相环立即进行相应的相位调整。 但这种实际上是毫无必要的, 因为一旦

干扰消失, 锁相环必然会重新回到原来的锁定状态。 如果干扰时时存在, 锁相环将常常

进行这类不必要的调整, 导致输出位同步信号的相位来回变化, 即相位抖动, 影响接收

端译码判决的准确性。 为此, 实际系统中, 通常仿照模拟锁相环在鉴相器之后加环路滤

波器的方法, 在数字锁相环的相位比较器后面也加上一个数字滤波器, 插在图 8郾 29 的相

位比较器输出之后, 滤除这些随机的超前或滞后脉冲, 就可以解决这一问题, 提高锁相

环抗干扰的能力。
用于这一目的的数字滤波器中, “N 先于 M冶 滤波器和 “随机徘徊冶 滤波器两种最为常
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见。 图 8郾 31、 图 8郾 32 分别画出实现上述抗干扰方案的两种滤波器原理框图。

图 8郾 31摇 N 先于 M 滤波器

摇 摇

图 8郾 32摇 随机徘徊滤波器

“N 先于 M冶 滤波器包括 2 个 N 计数器, 一个或门和一个 M 计数器。 2 个 N 计数器分别

用于累计超前脉冲和滞后脉冲的个数, 一旦计数达到 N 个, 就输出一个加或减脉冲, 用于

锁相环中送入分频器的 nfB 整形电路输出脉冲的扣除或添加。 无论超前还是滞后脉冲, 通过

或门后都将送入 M 计数器, 所以 M 计数器对超前和滞后脉冲都要记数。 一般选定 N < M <
2N。 三个计数器中的任意一个计满都会使所有计数器复位。

当相位比较器输出超前 (或滞后) 脉冲时, 由于该数字滤波器的插入, 输出的超前或

滞后脉冲不能直接加至扣除门或附加门, 锁相环不会立即进行相应的相位调整。 设 N = 5,
M = 8, 若锁相环中 n 分频器的输出信号确实相位超前 (或滞后) 了, 则相位比较器一般都

会连续输出若干个超前 (或滞后) 脉冲。 如果输出的超前 (或滞后) 脉冲个数达到了 5 个,
图 8郾 31 中上 (或下) 面的 N 计数器将计满, 输出一个减 (或加) 脉冲到扣除门或 (附加

门) 进行相应相位调整, 同时三个计数都复位, 重新开始刚才的计数过程。
如果不是位同步信号超前, 而是由于干扰影响使相位比较器发生误判, 进而输出超前

(或滞后) 脉冲, 只要干扰不太强烈而持久, 连续 5 次输出超前 (或滞后) 脉冲的情况将是

极少的, 一般都输出随机且分散的超前 (或滞后) 脉冲。 由于 M 计数器对超前或滞后两种

脉冲进行累加记数, 故这种情况下, 一般都是 M 计数器首先计满而使三个计数器复位, 两

个 N 计数器将没有输出, 锁相环不进行相位调节, 位同步信号的相位将保持不变, 消除了

随机干扰引起的相位抖动。
随机徘徊滤波器的工作原理与 N 先于 M 滤波器相似。 但其中 2N 可逆计数器的记数原理

异于普通记数器, 即它既能进行加法计数又能进行减法计数。 当输入超前脉冲时, 计数器做

加记数; 反之则做减记数。 只有当相位比较器连续输出 N 个超前脉冲 (或 N 个滞后脉冲)
时, 可逆计数器的计数值才会计满到 2N (或减少为 0), 输出相应的减 (或加) 脉冲至扣除

门 (或附加门) 用于相位调整。
当位同步信号相位正常时, 可逆计数器将停在 N 处, 计数器没有输出, 扣除门和附加

门都不工作, 电路维持现状, 以锁相环中 N 分频器的输出为位同步信号。 受到干扰影响时,
由于一般干扰引起的超前或滞后脉冲是随机而零星的, 使相位比较器交替地输出超前和滞后

脉冲, 极少会出现连续输出多个超前或多个滞后脉冲的情况, 使超前与滞后脉冲个数之差达

到 N 的概率极小。 相应地, 可逆计数器则因计数没有加至 2N (或减到 0) 而不会输出加
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(或减) 脉冲, 锁相环不进行相位调节, 输出位同步信号当然就没有相位抖动了。
由于滤波器采用累计计数方式, 即必须要输入 N 个超前 (或滞后) 脉冲后, 才能输出

一个加 (或减) 脉冲进行一次相位调节, 使锁相环对相位的调整速率下降为原来的
1
N 。 故

数字锁相环路中增加上述两种滤波器必然会导致环路的同步建立时间加长, 使提高环路抗干

扰能力 (希望 N 大) 和缩短锁相环同步建立时间 (希望 N 小) 之间出现矛盾。 因此, 在选

择 N 的值时要注意两方面的要求, 尽量做到两者兼顾。 当然, 也可以另外设计采用一些性

能更为优良的电路来改善或解决这一问题, 有兴趣的读者可自行查阅相关资料。

8郾 2郾 3摇 位同步系统的性能

与载波同步系统相似, 位同步系统的性能指标主要有相位误差D渍、 同步建立时间 ts、 同

步保持时间 tc及同步带宽 B。 由于位同步系统大多采用自同步法实现, 其中又以数字锁相环

法应用最为广泛, 下面主要结合数字锁相环来介绍, 并讨论相位误差对误码率的影响。

1郾 位同步系统的性能指标

(1) 相位误差D渍。 用数字锁相法提取位同步信号时, 其相位调整不是连续进行而是

每次都按照固定值
2仔
n 跳变完成的。 所以, 相位误差D渍 主要由这种按照固定值进行跳变调

整引起。 每调整一次, 输出位同步信号的相位就相应超前或滞后
2仔
n , 周期提前或延后

T
n 。

其中, n 是分频器的分频次数, T 是输出位同步信号的周期。 故系统可能产生的最大相位

误差为:

驻渍max =
2仔
n (8-24)

因此, 增大 n 的值可以使每次调整的相位量更小一些, 相位改变更精细一些, 相应地相位误

差D渍 也就自然降低了。
(2) 同步建立时间 ts。 指开机或失步以后重新建立同步所需的最长时间, 记作 ts。 分频

器输出的位同步信号相位与接收的基准相位之间的最大可能相位差为p, 显然, 此时对应的

同步调整时间最长, 需要进行相位调整的次数 L 也最多, 即:

Lmax =
仔
2仔æ

è
ç

ö

ø
÷

n

= n
2 (8-25)

这就是系统所需要的最多可能调整次数。 由于接收码元是随机的, 对二元码来说, 相邻两个

码元之间的代码为 0 (或者为 1)、 变与不变的概率相等, 也就是说平均每两个码元出现一

次 0、 1 代码的改变。 由于相位比较器只在出现 0、 1 变化时才比较相位, 0、 1 之间无变化

时则不比相, 每比相一次相位最多调整一步———增加或减少
2仔
n 或不变。 与此对应, 系统的

最大可能位同步建立时间为:

tsmax = 2TB 伊 n
2 = nTB (8-26)
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式中, TB为一个码元周期。
如考虑抗干扰电路的影响, 即引入数字滤波器的影响, 则最大可能位同步建立时间为:

tsmax = nNTB (8-27)
式中, N 为抗干扰滤波器中计数器的计数次数。

可以看出, n 增大时系统的位同步精度提高, 但相应的同步建立时间也增长, 即这两个

指标对电路的要求是相互矛盾的。
(3) 同步保持时间 tc。 同步状态下若接收信号中断, 位同步信号相位误差D渍 仍保持在

某规定值范围内的时间, 即系统由同步到失步所需时间, 就是同步保持时间 tc。
同步建立之后, 数字锁相环的相位比较器不输出调整脉冲, 电路将维持现态。 如果

中断输入信号或输入信码中出现长连 0、 连 1 码时, 相位比较器不进行比相, 锁相环将失

去相位调整作用。 接收端时钟输出信号不作任何调整, 相位误差D渍 完全依赖于双方时钟

输出信号的频率稳定度。 由于收、 发频率之间总是会有频差存在的, 故接收端位同步信

号相位将逐渐发生漂移, 时间越长, 漂移量越大, 直至D渍 达到或超过规定数值范围时,
系统就失步了。

显然, 收、 发两端振荡器输出信号的频率稳定度对 tc影响极大, 频稳度越高, 位同步信

号的相位漂移就越慢, D渍 超过规定值需要的时间就越长, tc就越大。
(4) 同步带宽 B。 同步带宽 B 指系统允许收、 发振荡器输出信号之间存在的最大频率

差Df。 前已指出, 数字锁相环平均每两个码元周期调相一次, 每次的相位调整量为
2仔
n 。 由

于收、 发两端振荡频率不可能完全相同, 故每 2 个码元周期将产生相位差为:

驻兹 = 2 驻f
f

æ

è
ç

ö

ø
÷

0
2仔 (8-28)

所以, 数字锁相环能够实现相位锁定的前提, 就是每次调相的相位调整量必须不小于每两个

码元周期内由频率误差导致的相位误差, 即:
2仔
n 逸2 驻f

f
æ

è
ç

ö

ø
÷

0
2仔

亦即:

驻f臆
f0
2n驻f (8-29)

否则, 锁相环将无法锁定, 电路也就不可能实现位同步。 其中, f0为收、 发两端频率 f1、 f2
的几何中心值, 即:

f0 = f1·f2 (8-30)

显然, 一旦频差大于
f0
2n, 锁相环就会失锁。 故数字锁相环的同步带宽为:

B臆
f0
2n (8-31)

2郾 相位误差对位同步性能的影响

位同步的相位误差D渍 主要造成位定时脉冲的位移, 使抽样判决时刻偏离最佳位置。
我们在前面各章节进行的所有误码率分析, 都是针对最佳抽样判决时刻的。 显然, 当位
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同步信号和接收端输入信号之间存在相位误差时, 由于不能在最佳时刻进行判决取样,
必然会使误码率超过原来的分析结果。 这个相位误差D渍 对接收性能的影响可从如下两种

情况考虑:
(1) 当输入相邻信码无 0、 1 转换时, 相位比较器不比相, 故此时由D渍 引起的位移不

会对取样判决产生影响。
(2) 当输入信息出现 0、 1 转换时, D渍 引起的位移将根据信号波形及取样判决方式的

不同而产生不同影响。 对于最佳接收系统, 因为进行取样判决的参数是码元能量, 而位定时

的位移将影响码元能量, 故此时的位移将影响系统的接收性能, 使误码率上升。 但对基带矩

形波而言, 如果选择在码元周期的中间时刻进行取样判决, 由于一般每 2 个码元比相一次,

这种情况下, 只要位移不超过
仔
4 就不会影响判决结果, 自然, 系统误码率也不会下降; 但超

过
仔
4 就不行了。

8郾 3摇 群同步

数字通信中的信息传播是以字、 句为单位来进行的, 首先是由若干个码元组成一个

字, 然后再由若干个字组成一句。 和阅读一段文字的情况类似, 如果不能正确地使用标

点符号断句, 是无法真正充分地理解一段文字的含义的, 有时甚至于还可能完全理解为

相反的意思。 因此, 接收端收到信息流时, 必须要知道这些由数字代码组成的每一个字、
句的开始与结束, 获得与这些字、 句起止时刻一致的定时脉冲序列, 才可能准确地恢复

原始发送信息。 通常就把这个在接收端获取与每一个字、 句起止时刻相应的定时脉冲序

列的过程叫做群同步。
在时分多路复用系统中, 各路信码都按约定在规定时隙内传送, 形成具有一定帧结构的

多路复用信号。 发送端必须提供每一帧信号的起止标记, 接收端只有检测并获取这个标记

后, 才能根据发送端的合路规律准确地将复用信号中的各路信号分离。 这个检测并获得帧信

号起止标记的过程就是通常所说的帧同步, 它也属于群同步的范畴。
虽然本书所讲的群同步都是针对数字通信的, 但模拟通信系统中有时也会存在群同步要

求, 如模拟电视信号中的帧同步及场同步等, 只是它们的实现方式不同而已。 具体内容请查

阅有关电视的原理, 此处不再多讲。
虽然群同步信号的频率可以很容易地由位同步信号分频产生, 但是每一群的开始和结束

时刻却无法由此分频信号确定, 因此, 仅仅通过分频是无法得到群同步信号的。 一般都通过

在发送的数字信息流中插入一些特殊码组作为每一群的起、 止标记, 而接收端根据这些特殊

码组的位置确定各字、 句和帧的开始及结束时刻来实现群同步。 这种插入特殊码组实现群同

步的方法又具体分为连贯插入法和分散插入法, 下面分别给予介绍。

8郾 3郾 1摇 连贯插入法

连贯插入法也叫集中插入法, 它在每一个信息群的开头集中插入作为群同步码的特殊码

组。 这个作为群同步码插入的码组应当极少出现在信息码组中, 即使偶尔出现, 也不具有该
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信息群的周期性规律, 即不会按照信息群的周期出现。 接收端根据这个群的周期, 连续数次

检测该特殊码组, 就可获得群同步信息, 实现群同步。
显然, 选择适当的插入码组是实现连贯插入法的关键。 它的选择应根据如下两点要求:
(1) 具有明显的可识别特征, 以便接收端能够容易地将同步码和信息码区分开来。
(2) 码长应既能保证传输效率较高 (不能太长), 又可使接收端易识别 (不能太短)。
经过长期的实验研究, 目前所知符合上述要求的码组有全 0 码、 全 1 码、 10 交替码、

巴克码、 电话基群帧同步码 0011011 等, 其中又以巴克码最为常见。

1郾 巴克码

巴克码是一种长度有限的非周期性序列, 它的自相关性较好, 具有单峰特性。 目前已找

到的所有巴克码组如表 8郾 2 所示, 其中 + 、 -号分别表示该巴克码组第 i 位码元 X i 的取值为

+1、 - 1, 它们分别与二元码的 1、 0 对应。

表 8郾 2摇 常见巴克码码组

码组中的码元位数 巴克码组 对应的二进制码

2 ( ++ ), ( -+ ) (1 1), (0 1)

3 ( ++- ) (1 1 0)

4 ( +++- ), ( ++-+ ) (1 1 1 0), (1 1 0 1)

5 ( +++-+ ) (1 1 1 0 1)

7 ( +++--+- ) (1 1 1 0 0 1 0)

11 ( +++---+--+- ) (1 1 1 0 0 0 1 0 0 1 0)

13 ( +++++--++-+-+ ) (1 1 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0 1)

对长度有限的 n 位码组 {a1, a2, a3, …, an}, 一般数学上定义其自相关函数 R( j)如
式 (8-32) 所示, 而称满足条件式 (8-33) 的自相关函数为具有单峰特性的自相关函数。

R( j) = 鄱
n-j

i = 1
aiai +j (8-32)

R( j) =
n,j = 0
0 或 依 1,j屹{ 0

(8-33)

利用定义式 (8-32), 算出表 8郾 2 中 5 位巴克码的自相关函数如下:
R(0) = a2

1 + a2
2 + a2

3 + a2
4 + a2

5 = 12 + 12 + 12 + ( - 1) 2 + 12 = 5
R(1) = a1a2 + a2a3 + a3a4 + a4a5 = 1·1 +1·1 +1·( -1) + ( - 1)·1 =0
R(2) = a1a3 + a2a4 + a3a5 = 1·1 +1·( -1) + 1·1 =1
R(3) = a1a4 + a2a5 = 1·( -1) + 1·1 =0
R(4) = a1a5 = 1·1 =1
R(5) = 0
同样, 可算出表 8郾 2 中 7 位巴克码的自相关函数值分别为:
R(0) = 7摇 摇 摇 摇 R(1) = 0摇 摇 摇 摇 R(2) = - 1摇 摇 摇 摇 R(3) = 0
R(4) = - 1 R(5) = 0 R(6) = - 1 R(7) = 0
依此类推, 可把 R ( j) 的定义扩展到 j 为负数的情况, 如:
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5 位巴克码的 R( - 1) = a2a1 + a3a2 + a4a3 + a5a4 = 0
根据上述计算, 画出 5 位、 7 位巴克码的自相关函数特性曲线如图 8郾 33 所示。 明显地,

这两个 R( j)曲线都呈现单峰形状, 当 j = 0 时达到最大峰值。 这是因为 5 位、 7 位巴克码的

自相关函数都满足条件式 (8-33), 故有时又称之为单峰自相关函数。 事实上, 所有巴克码

的自相关函数都具有单峰特性。 不难理解, 巴克码的位数越多, 它的 R( j)曲线峰值越大,
自相关性就越好, 识别这个码组也就越容易, 而这正是我们对连贯插入的群同步码组的主要

要求之一。 正如图 8郾 33 中所示, 7 位巴克码的单峰形状比 5 位巴克码的更为陡峭, 也即 7
位巴克码的自相关特性优于 5 位巴克码, 识别 7 位巴克码就比 5 位巴克码容易。

图 8郾 33摇 巴克码的局部自相关函数曲线

2郾 巴克码识别器

巴克码识别电路由移位寄存器、 相加电路和判决电路组成。 以 7 位巴克码为例, 只需用

7 个移位寄存器、 相加器和判决器各一就可以构成它的识别器了, 如图 8郾 34 所示。

图 8郾 34摇 7 位巴克码识别器

每个移位寄存器都有 Q、 Q- 两个互为反相的输出端。 当输入某寄存器的码元为 1 时,

它的 Q 端输出高电平+1, Q- 端输出低电平 - 1; 反之, 当输入信码为 0 时, 寄存器的 Q- 端

输出 + 1, Q 端输出 - 1。 相加电路则把 7 个寄存器的相应输出电平值算术相加, 每个移位寄

存器都仅有一个输出端 (Q 或者 Q- ) 和相加电路连接。 从图中可以看出, 各寄存器究竟选

择 Q 还是 Q- 端输出电平送入相加器由巴克码确定: 即凡是巴克码为 “ + 冶 的那一位, 其对
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应的寄存器输出端就选择 Q; 而巴克码为 “—冶 的那一位则由 Q- 端输出到相加电路。 图

8郾 34 中, 各个寄存器的输出端从高 (7 位) 到低 (1 位) 依次是 “QQQ Q摇 QQ Q冶, 正好与

表 8郾 2 中的 7 位巴克码 “ +++- - + - 冶 相对应。 所以说, 相加电路实际上就是对输入的巴

克码进行相关运算, 而判决器则根据该相关运算结果, 按照判决门限进行判决。 当一帧信号

到来后, 首先进入识别器的就是群同步码组, 只有当 7 位巴克码正好已全部依次进入 7 个移

位寄存器时, 每个寄存器送入相加电路的相应输出端都正好输出高电平+1, 使相加器输出

最大值+7, 而其余所有情况下相加器的输出均小于+7。 若将判决器的判决门限定为+6, 那

么就在 7 位巴克码的最后一位 - 1 进入识别器的瞬间, 识别器输出一个+7, 作为同步脉冲表

示一个新的信息群的开始。
从上述分析可以推知, 如果输入信码的自相关函数具有单峰特性, 其相应识别电路的输

出也将呈现出单峰形状, 即只有当群同步码组全部进入识别器时其输出才达到最大, 一旦错

开一位, 输出立刻下降许多, 这对判决识别显然非常有利。 所以, 同步码的自相关特性越

好, 其自相关函数特性曲线的单峰形状越尖锐陡峭, 系统通过识别器识别该同步码组就越容

易, 发生同步码误判的概率也就越小。

8郾 3郾 2摇 间隔式插入法

1郾 原理

间隔式插入法也叫分散插入法, 它将群同步码均匀地分散插入在信息码流中进行发送,
接收端则通过反复若干次对该同步码的捕获、 检测接收及验证, 才能实现群同步。 多路复用

的数字通信系统中常常采用这一插入方式, 在每帧中只插入一位信码作为同步码。 PCM 24
路系统就是在每一帧 8 伊 24 =192 个信息码元中插入一位群同步码, 按照 0、 1 交替插入的规

则, 一帧插 “l冶 码, 下一帧则插 “0冶 码。 由于每一帧中只插入一位数码 1 或 0, 同步码与

信息码元混淆的概率高达
1
2 , 但接收端进行同步捕获时要连续检测数十帧, 只有每一帧的末

位代码都符合 0、 1 交替规律后才能确认同步。 所以说采用这种插入方式的系统其群同步的

可靠性还是较高的。
连贯插入法插入的是一个码组, 而且这个群同步码组必须要有一定的长度, 系统才能达

到可靠同步, 故连贯插入式群同步系统的传输效率必然较低。 与此相应的, 分散插入式群同

步系统的同步码仅占用极少的信息时隙, 故传输效率必然较高, 但是由于接收端必须要连续

检测到几十位同步码元后才能确定系统同步, 其同步捕获时间较长。 所以, 分散插入法适用

于信号连续发送的通信系统, 若发送信号时断时续, 则反而会因为每次捕获同步的时间长而

降低效率。

2郾 滑动同步检测法

分散插入式群同步系统一般都采用滑动同步检测法来完成同步捕获, 它既可用软件控制

的方式来完成, 也可用硬件电路直接实现。 滑动同步检测法的软件实现流程图和硬件实现方

框图分别如图 8郾 35、 图 8郾 36 所示。
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图 8郾 35摇 软件实现滑动检测法的流程图

图 8郾 36摇 滑动同步检测框图

开机的瞬间, 系统显然不可能已经实现了群同步, 则称此时系统处于同步捕捉态, 简称

捕捉态。 设群同步码以 0、 1 交替的规律插入, 接收端在收到第一个与同步码相同的码元

“0冶 后, 就认为已收到了一个群同步码; 然后再检测下一个帧周期中相应位置上的码元,
如果也符合约定的插入同步码规律为 “1冶, 就认为已收到了第二个群同步码; 又再继续检

测第三帧相应位置上的码元……, 如果连续检测了 M 帧 (M 一般为几十), 每一帧中相同位

置上的码元都符合 0、 1 交替规律, 则认为已经找到了同步码, 系统由捕捉态转入同步态,
接收端根据收到的同步码找出每一个字、 句的起、 止时刻, 进行译码。

如果上述同步捕获过程中, 检测到某一帧相应位置上的码元不符合 0、 1 交替规律, 则

顺势滑动一位, 从下一位码元开始再按上述同步捕捉步骤, 根据帧周期重新检测是否符合

0、 1 交替规律; 一旦检测到不符合规律的码元, 则又再滑动一位重新开始检测……。 如此

反复进行下去, 若一帧共有 N 个码元, 则最多滑动 (N - 1) 位后, 总可以检测到同步码。
必须注意的是, 无论是在第 1 位还是第 N 位才检测到群同步码, 都必须要经过 M 帧的验证,
方可确认系统同步。

设群同步码为全 1 码, 即每帧插入的群同步码元均为 “1冶, 每帧共有 N 个码元, M 为确认

同步时至少要检测的帧数, 我们来分析框图 8郾 36 实现群同步的过程。 图中, l 码检测器通过比较
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接收信码与本地群同步码中的群同步码元 “1冶 的位置是否对齐来判断同步与否, 一帧检测一次。
若两个输入信码都为 “1冶, 检测器就输出正脉冲, M 计数器加 1; 反之则输出负脉冲。

如果本地群同步码与接收信码中的群同步码已经对齐, 则 1 码检测器将连续输出正脉

冲, 计数器计满 M 后输出一个高电平, 打开与门 2, 使本地群同步码输出, 系统由捕捉态转

入同步状态。 如果本地群同步码与接收信码中的群同步码尚未对齐, 1 码检测器只要检测到

两路输入信码中相应位置上有一个 “0冶, 便输出负脉冲, 经非门 A 倒相后送入 M 计数器,
使之复位, 与门 2 关闭, 本地群同步码不能输出, 系统仍然处于捕捉状态。 与此同时, 该负

脉冲还送入与门 1, 使之关闭一个周期, 封锁住一个位脉冲, 使 N 分频器送入检测器的本地

群同步码组顺势向后滑动一位, 1 码检测器随之重新比较检测, M 计数器又从 0 开始计数。
若其间又遇到 “0冶 码, 则本地群同步码组再滑动一位, 1 码检测器再次重新检测, M 计数

器再从 0 开始……。 如此反复, 直到本地群同步码组与信息码中的群同步码组完全对齐, 计

数器连续输出 M 个正脉冲后, 与门 2 才打开, 输出本地群同步码, 系统进入同步状态。
群同步时钟电路输出频率 N 倍于群同步码速率的时钟信号。 当电路处于同步状态时,

该时钟信号经 N 次分频后输出本地群同步信号; 而处于捕捉状态时, 1 码检测器输出负脉冲

关闭与门 1, 使送入分频器的信号中断相应时间, 导致分频器输出也相应延迟。 即本地群同

步码顺势后延一个码元后, 再次与接收信码在 1 码检测器中比较检测。
框图 8郾 36 是针对每帧中插入的群同步码都为 “1冶 的情况, 若群同步码按照 “0冶、 “1冶

交替的规律出现, 则框图中相应的组合逻辑门电路部分还要复杂些, 但其基本框架和实现过

程是一样的。

8郾 3郾 3摇 群同步系统的性能

由于群同步信号是用来指示一个群或帧的开头或结尾的, 对它的性能要求主要就是应当

指示正确, 所以, 衡量群同步系统性能的主要指标是同步的可靠性及同步建立时间 ts, 而可

靠性一般都用漏同步概率 P1 和假同步概率 P2 两个指标来共同表示。 这和载波同步系统以及

位同步系统的性能指标中主要包含精度方面的指标有明显的区别。

1郾 漏同步概率 P1

由于干扰影响, 接收的群同步码组中可能会有一些码元出错, 导致识别器漏识已经发出

的同步码组, 称出现这种情况的概率为漏同步概率 P1。 漏同步概率与群同步的插入方式、
群同步码的码组长度、 系统的误码率以及识别器的电路形式和参数选取等都有关系。

对 7 位巴克码识别器而言, 如果设定判决门限为 6, 则只要有一位巴克码出错, 7 位巴

克码全部进入识别器时, 相加器将输出 5 而非 7, 系统就会认为还没有达到同步, 这就是通

常所说的漏同步。 如果将判决门限由 6 降低为 4, 刚才的漏识情况就不会发生了, 即这个 7
位巴克码识别器有一位码元的容错能力, 或者说, 这个识别系统不会漏识 7 位巴克码中一位

巴克码出错时的同步情况。
根据上述分析, 对采用连贯插入法的群同步系统, 若 n 为选定的同步码组长度, P 为系

统误码率, m 是识别器允许的码组中最多错误码元个数, 则 n 位同步码组中错 r 位, 即 r 位
错码和 (n - r) 位正确码同时出现的概率为 Pr·(1 - P) n - r。 当 r < m 时, 识别器可以识别
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这些共 Cr
n 种错误的情况, 即识别器没有漏识的概率为 鄱

m

r = 0
Cr

nPr (1 - P) n-r 。 故连贯式插入

群同步系统的漏同步概率为:

P1 = 1 -鄱
m

r = 0
Cr

nPr (1 - P) n-r (8-34)

对于采用分散插入法的群同步系统, 因为每次只插一个码元, 只要这个码元出错, 则系统

就必然发生漏同步。 所以, 分散式插入群同步系统的漏同步概率就等于系统的误码率, 即:
P1 = P (8-35)

2郾 假同步概率 P2

当信息码中含有和同步码相同的码元时, 识别器会误认为接收到同步码, 进而输出假同

步信号, 这时我们就说该群同步系统出现了假同步, 记发生这种情况的概率为假同步概率

P2, 它等于信息码元中所有可能被错判为群同步码的组合数与全部可能的码组数之比。
对于连贯式插入的群同步系统, 仍然令 n 为选定的同步码组长度, P 为系统误码率, m

是识别器允许的码组中最多错误码元个数, 若信息码取值 0、 1 是随机等概的, 则长度为 n
的所有可能码组数共有 2n 个。 其中, 能被错判为同步码组的组合数显然与 m 有关。 由于出

现 1 位错码仍可被判为同步码的码组个数共为 C1
n = n, 则此时系统的假同步概率为 P2 = n

2n 。

同理, 由于出现 r 位错码后仍被判为同步码的码组组合数为 Cr
n, 故采用连贯插入法的群同

步系统的假同步概率为:

P2 = (鄱
m

r = 0
Cr

n) / 2n (8-36)

对于分散插入式系统而言, 由于需要连续检测 M 帧都符合群同步规律, 才可确认系统

实现了群同步, 故当信码 0、 1 等概率 (或近似等概率) 地取值时, 对于有 N 位码元的一帧

来说, 必有 N 种可能性, 但其中只有一种才是真的群同步码, 则系统的假同步概率 P 为:
P2 = (N - 1) / (N·2M) (8-37)

比较式 (8-34)、 式 (8-35)、 式 (8-36) 和式 (8-37), 可以发现, 降低判决门限电

平即增大 m, 将使 P1 减小, P2 增大; 增加码组长度 n, 则 P2 减小而 P1 增大。 所以, 这两

个指标对判决门限电平 m 和同步码长度 n 的要求是相互矛盾的。 因此在选择参数时, 必须

注意兼顾两者的要求。

3郾 平均同步建立时间 ts

对于连贯式插入法, 如果既无漏同步也无假同步, 则实现群同步最多只需要一群的时

间。 设每群的码元数为 N 位 (其中 n 位为群同步码), 每个码元的持续时间为 TB, 则最长的

群同步建立时间为一群的时间 NTB。 在建立同步过程中, 如果出现一次漏同步, 则最长群同

步建立时间将增加一群的时间 NTB; 如果出现了一次假同步, 则最长同步建立时间也将增加

NTB。 因此, 考虑漏同步和假同步的话, 群同步的建立时间就要在 NTB 的基础上增加, 按照

统计平均的方法可知, 系统群同步系统的最长平均建立时间 ts为:
ts = (1 + P1 + P2)NTB (8-38)
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将此公式用于连贯插入法和分散插入法系统中进行分析, 得出两种插入法对应的系统平均最

长群同步建立时间分别为:
连贯插入法: ts = (1 + P1)N2TB (8-39)
分散插入法: ts = (2N2 - N - 1)TB (8-40)

比较式 (8-39) 和式 (8-40) 可知, 连贯式插入系统的群同步平均建立时间远小于分

散插入系统, 这也是连贯插入法虽然效率较低却仍然广为使用的主要原因。

8郾 3郾 4摇 群同步的保护

为了确保群同步系统稳定可靠, 提高系统抗干扰的能力, 预防假同步以及漏掉真同步,
必须要对群同步系统采取保护措施, 既减小漏同步概率 P1 又降低假同步发生的可能。

前已指出, 漏同步概率 P1 与假同步概率 P2 对电路参数的要求往往是彼此矛盾的, 即改

变参数使得 P2 降低的同时会导致 P1 上升, 反之亦然。 因此, 一般都将群同步的工作状态划

分为捕捉态和同步态, 针对同步保护对漏同步概率 P1 和假同步概率 P2 都要低的要求, 在不

同状态下根据电路的实际情况规定不同的识别器判决门限, 解决两个概率 P1、 P2 对识别器

判决门限相互矛盾的要求, 达到降低漏同步和假同步的目的。
捕捉态时, 由于系统尚未建立起群同步, 根本就谈不上漏同步的问题, 故此时主要应防

止出现假同步。 所以此时的同步保护措施是: 提高判决门限, 减小识别器允许的码组最大错

误码元个数 m, 使假同步概率 P2 下降。
同步态时, 群同步保护主要就是要防止因偶然的干扰使同步码出错, 导致系统以为失

步, 进而错误地转为捕捉态或失步的情况。 此时系统应以防止漏同步为主, 尽量减小漏同步

概率 P1。 所以此时的同步保护措施为: 降低判决门限, 增大识别器允许的码组最大错误码

元个数 m, 使 P1 下降。
上述只是介绍了群同步保护的基本原则和总的解决思路, 对于采用连贯插入或分散插入

方式的群同步系统来说, 其相应的具体保护措施及电路是不同的。 有兴趣的读者可参阅相关

资料, 此处不再详述。

8郾 4摇 网同步

8郾 4郾 1摇 网同步原理

1郾 网同步的发展及必要性

通信网发展初期, 由于数据业务量以及业务种类都较少, 对同步的要求不高, 同步系统

并没有独立出来形成一个单独的网络, 这就是通常意义的网同步系统。 随着通信网的不断发

展扩大, 需要同步的业务网日益增多, 尤其是高速数据业务和 SDH 传输系统在网上的大量

使用, 上述传统的同步方式已无法保证同步的质量及可靠性, 这就导致了独立于业务网之外

的真正意义的数字同步网的出现。
早期的同步系统以使交换网同步为目标, 采用简单的树状结构。 在网络运营维护中心设

置一个由自主运行的铯原子钟组成的基准钟, 其基准定时信号经传输网传递到各个交换中
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心, 以各个交换机的时钟作为同步网的节点时钟即从时钟。 由于这种同步系统的维护管理都

要依赖于交换网络来实现, 所以严格的说它还称不上是一个独立的物理网。 现行的独立同步

网具有各级节点时钟以及相应的传输链路, 它保证了更高的网络安全性和可靠性, 并建立了

相应的运行、 监控、 维护和管理机制, 是一个完全自主的独立网络机制。
目前, 同步网已经与电信管理网、 信令网一起并列为电信网的 3 大支撑网, 在电信网中

具有举足轻重的地位。
由于数字传输系统和交换设备构成的综合数字网内传送的是离散脉冲信号, 当通信双方

由于位定时偏差, 数字交换设备间的时钟频率或相位不完全一致, 数字交换系统缓存器中就

会产生码元丢失或者重复, 导致码流在交换节点中出现滑动, 即滑码。 滑码与误码作为数字

网的同步损伤, 对网络应用造成多种负面影响, 如使通信网难以定位等。
不同电路对滑码率的性能指标要求也各不相同, 编码冗余度愈高, 相同滑动造成的损伤

愈小。 如语音通信过程中, 如果话音编码的冗余量大, 则系统对滑动的敏感度就比较低, 这

时通话话音中可能只是出现 “喀喀冶 的声音; 而数据传输由于编码冗余较小, 对滑动较敏

感, 一旦出现滑动则会造成丢包率高、 接通率低、 图像花屏以及伴音中断等现象, 严重时甚

至会中断通信。 所以, 网络中各个交换节点出现滑动时, 其影响主要取决于该节点此次群码

流所传送的具体业务类别, 如表 8郾 3 所举的示例。

表 8郾 3摇 一次群码流业务受滑动的影响

传送的业务 滑动产生的影响

话音通信 产生 “咯咯冶 的噪声

C3 类传真 图文垂直位置信息丢失

数据通信 数据包的丢失, 可靠性降低

压缩视频 产生帧定格

SDH 传输系统 数据业务无法正常工作

因此, 随着越来越多新业务的引入, 数据传输速率越来越高, 信号的编码冗余也越来越

小, 这都要求数字网具有一个高稳定度、 高精度、 高安全可靠的网络同步环境, 必须建立一

个独立于业务网的同步网。

2郾 数字同步网

任何通信设备都需要时钟为其提供工作频率, 所以时钟可以说是通信设备的心脏, 是影

响系统性能的重要因素。 时钟的工作性能主要由其自身性能和外同步信号的质量两方面来确

定, 而后者就是由数字同步网来提供保证的。 当通信设备组成系统和网络后, 数字同步网必

须为系统和网络提供精确的定时, 这是整个系统正常运行的基本前提。
数字同步网的结构主要取决于同步网的规模、 网络中的定时分配方式和时钟的同步方

法, 而这些又取决于业务网的规模、 结构和对同步的要求。
同步网主要有全同步网、 准同步网和混合网三类。 全同步网是在全网设一组基准钟, 全

网所有数字通信设备的时钟都直接或间接同步于这一基准钟, 各节点时钟之间采用主从同

步。 准同步是指数字通信网中的各节点都设置独立的高精度时钟, 互不控制, 具有同一标称

频率, 频率的变化在规定的范围内。 这种方法容易实现, 但费用太高。 混合网是全同步方式
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和准同步方式两者混合的组网方式。 结合两者的优势, 即把网络划分成几个同步区, 在同步

区之间采用准同步方式, 在每个同步区内采用主从同步方式。
世界各国国内的数字通信网则普遍采用同步方式, 并可再细分为主从同步、 互同步和等

级主从同步三种。 节点时钟之间一般采用主从同步方法, 将网内节点时钟分级, 设置高稳定

度和高准确度时钟 (如铯原子钟或 GPS 时钟, 其频率准确度不大于 依 1 伊 10 - 11量级) 为基

准主时钟 PRC。 基准时钟信号通过传输链路送到同步网络中的各个从节点上, 使其可以利

用锁相环, 将节点的本地时钟频率锁定在基准时钟频率上, 使全网时钟工作在同一频率标准

上, 从而实现网内同步。
主从同步是目前应用最多的一种, 它实现比较容易, 网络稳定性较高, 但网中各个节点

时钟对主时钟有很高的依赖性, 系统的可靠性较低。 一般都要求各从局中的节点时钟具有相

当高的稳定度, 能在主时钟故障期间维持工作。
互同步网中不设主时钟, 由网内各交换节点的时钟相互控制, 最后都调整到一个稳定

的、 统一的系统频率上, 这样可以防止同步系统的系统频率随节点之间传输时延的变化而变

化, 从而实现全网的同步工作。 互同步系统改善了系统可靠性, 但系统较为复杂, 实现起来

较难。
等级主从同步是主从同步的改良方式, 它提高了同步的可靠性。 在采用等级主从方式的

同步网中, 应当根据网中时钟所处的地位并按照时钟的性能来划分同步等级。
第一级是基准时钟, 是数字网中精度最高的时钟, 也是其他全部时钟唯一的基准。
第二级是有保持功能的高稳定度的晶体时钟, 分为 A 类和 B 类。
第三级是有保持功能的高稳定度的晶体时钟, 设置在汇接局和端局, 其频率偏移可低于

二级时钟, 通过同步链路与第二级时钟或同级时钟同步。
第四级是一般晶体时钟, 设置在远端模块、 数字终端设备和数字用户交换设备

(PABX), 并通过同步链路与第三级时钟同步。
由此可知, 等级主从同步方式下, 各交换局的时钟精度都具有一个准确的等级标志, 所

有送至交换局的时钟信息也都带有等级识别信息。 当基准时钟失效时, 网内各节点就采用次

一级的时钟为主时钟。 显然, 这是一个典型的以复杂性来换取可靠性的同步方法, 它降低了

各节点对主时钟的依赖性, 对链路故障不敏感, 且适用于任何结构网络, 但必须给每个时钟

信号分配一个等级识别信息。
我国的数字同步网是一个 “多基准钟、 分区等级主从同步冶 的网络, 它的主要特点是:
(1) 国家数字同步网在北京、 武汉各设置了一个铯原子钟组以作为高精度的基准时钟

源, 称为 PRC。
(2) 各省中心和自治区首府以上城市都设置可以接收全球定位系统 (GPS) 信号和 PRC

信号的地区基准时钟, 称为 LPR。 LPR 作为省、 自治区内的二级基准时钟源。
(3) 当 GPS 信号正常时, 各省中心的二级时钟以 GPS 信号为主构成 LPR, 作为省内同

步区的基准时钟源。 当 GPS 信号故障或质量下降时, 各省的 LPR 则转为经地面数字电路跟

踪北京或武汉的 PRC, 实现全网同步。
(4) 各省和自治区的二级基准时钟 LPR 均由通信楼综合定时供给系统 (BITS) 构成。
(5) 局内同步时钟传输链路一般采用 PDH 2郾 048Mbit / s 链路。
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8郾 4郾 2摇 数字同步网中的时钟及其应用

1郾 GPS卫星定位系统

我国幅员辽阔, 近年来经济高速发展, 数字通信网规模庞大且分布广范, 一般都需要几

个基准主时钟进行共同控制。 如果采取定时链路来传输定时信号, 那么随着数字传输距离的

增长, 定时信号的传输损伤将逐渐增大, 系统的同步可靠性也将逐渐降低。 利用装配在基准

钟上的全球定位系统 GPS (Global Position System) 接收机跟踪世界协调时 UTC, 不断调准

基准钟, 可以使之与 UTC 保持一致的长期频率准确度, 使各基准钟同步。
此外, 采用 GPS 配置基准钟的方法简单、 同步精度高, 在提高全网性能的同时却保持

相对低廉的成本, 并且维护管理也十分简单容易。 因此, GPS 时钟被广泛用作为基准钟。
GPS 是 NAVSTAR / GPS (Navigation Satellite Timing and Ranging / Global Positioning System)

的简称, 是由美国国防部研制的中距离圆型轨道卫星定位系统, 可以为地球表面 98% 的地

区提供准确的定位、 测速、 导航和高精度时间标准。 一个完整的 GPS 授时系统可以划分为 3
个基本组成部分, 分别是空间部分———GPS 卫星、 地面监控部分———地面支撑系统、 用户部

分———GPS 接收机。
GPS 卫星有 24 颗, 包括 21 颗工作卫星和 3 颗在轨备用卫星, 他们等间隔地分布在 6 个

互成 60毅的轨道面上。 对一个用户进行定位和授时, GPS 系统需要经度、 纬度、 高度、 用户

时钟与 GPS 主钟标准时间的偏差共 4 个参数, 因此, 只需获取其中 4 颗卫星的数据就能迅

速确定用户端在地球上的位置及海拔高度。 若用户已知自己的确切位置, 那么其定时功能则

仅需接受 1 颗卫星的数据即可, 如图 8郾 37 所示。 所能连接的卫星数越多, 解码出来的位置

就越精确。
地面支撑系统包括 1 个主控站、 3 个数据注入站和 5 个监测站。 GPS 卫星需要地面监测

站随时监控是否在其正确轨道上以及是否正常运作, 另外监测站可将资料上传给卫星, 卫星

再将这些信息下传给 GPS 使用者使用。

图 8郾 37摇 GPS 卫星及其授时原理示意

GPS 接收机为系统的用户端。 GPS 向全球范围内提供定时和定位功能, 全球任何地点的

GPS 用户通过低成本的 GPS 接收机接受卫星发出的信号, 即可获取准确的空间位置信息、
同步时标及标准时间。
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若设 (x, y, z) 为 GPS 接收机的位置, (xn, yn, zn) 为已知 GPS 卫星的位置, 则求解

下列方程组就可以得到 x、 y、 z 和标准时间 T。
(x - x1) 2 + (y - y1) 2 + ( z - z1) 2 = C2·(T + 驻T - T1 - 子1)

(x - x2) 2 + (y - y2) 2 + ( z - z2) 2 = C2·(T + 驻T - T2 - 子2)

(x - x3) 2 + (y - y3) 2 + ( z - z3) 2 = C2·(T + 驻T - T3 - 子3)

(x - x4) 2 + (y - y4) 2 + ( z - z4) 2 = C2·(T + 驻T - T4 - 子4
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(8-41)

其中, 驻T 为用户时钟与 GPS 主钟标准时间的时差;
Tn(n = 1, 2, 3, 4) 为卫星 n 所发射信号的发射时间;
子n(n = 1, 2, 3, 4) 为卫星 n 上的原子钟与 GPS 主钟标准时间的时差。

由于 GPS 定位采用的是一种被动方式, 所以卫星提供的频率的高度稳定性是其实现精

密定位和授时的关键。 工作卫星上一般采用的是铯原子钟作为频标, 其频稳度达到 (1 ~ 2)
伊 10 - 13数量级。 GPS 卫星上的卫星钟通过和地面的 GPS 主钟标准时间进行比对, 就可以使

卫星钟与 GPS 主钟标准时间之间保持精确同步。
为防止在某些情况下 GPS 时钟信号不正常或无法获取而造成的错误, 基于 GPS 的时钟

模块一般都备有另一个外部时钟以防万一, 并预留有外接时钟的时基和频标信号如 GLO鄄
NASS、 铷原子钟等接口。 另外, GPS 时钟的频率准确度还具有自身保持性能。 图 8-38 是

GPS 时钟模块原理框图。

图 8郾 38摇 GPS 时钟模块

除提供各种频率信号外, GPS 模块还输出定位时间信息、 GPS 接收机是否工作正常、 输

出的时间信号是否有效、 时钟和频率处理模块激活状态、 异常告警等状态信号。
由于 GPS 系统归美国政府所有, 受控于美国国防部, 对世界各地的用户未有任何政府

承诺, 且用户只支付了 GPS 接收机的费用, 并未支付 GPS 系统使用费。 利用 GPS 授时方式

自主性较差, 具有一些不稳定的情况, 如 GPS 信号精度被故意降低、 某地区 GPS 信号被关

闭, 以及 GPS 信号在某些情况下暂时消失等。 因此, 我们应充分利用 GPS 但不完全依靠它,
对数字同步网的全网同步必须由铯钟组成基准钟 PRC, 在发现 GPS 数据异常时立即控制区

域基准钟 LPR 改同步于全网基准钟 PRC, 以保障同步质量。
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图 8郾 39摇 我国数字同步网络结构

摇 摇 根据 《中华人民共和国通信行业标准数字

同步网工程设计规范》, 数字同步网按照分布

式、 多个基准时钟同时运行的规则组网。 以基

准钟的同步范围划分同步区, 各个同步区内采

用主从同步方法。 区域基准钟 LPR 的主用基准

为 GPS, 备用基准来自全网基准钟 PRC。 LPR
平时以接收 GPS 信号为主用信号, 以接收 PRC
信号为备用。 当 GPS 信号不可用时, 区域基准

LPR 转而同步于全网基准钟 PRC。 我国现有数

字同步网的网络结构如图 8-39 所示。

2郾 北斗双星导航系统

我国于 2000 年成功发射了 2 颗定点于东经 80毅、 140毅上空的地球静止轨道卫星, 即北斗

一号卫星, 再加上一个对时间进行统一管理、 并配有数字高程图的地面中心, 构成了北斗一

号基本卫星导航系统。 2003 年 5 月, 又成功发射了第 3 颗导航卫星, 定点于东经 110郾 5毅赤
道上空, 与前两颗卫星一起组成了一个完整的卫星导航定位系统, 确保全天候、 全天时提供

卫星导航信息。
“北斗一号冶 卫星导航定位系统是我国自行研制开发的区域性有源三维卫星定位与通信

系统, 英文缩写为 CNSS。 它是继美国的 GPS、 俄罗斯的 CLONASS 之后的全球第三个成熟的

卫星导航系统。 拥有自己的卫星导航系统, 不仅能够提升我国在国际上的地位, 更重要的是

当接收不到 GPS 信号、 或 GPS 信号被故意恶化时, 仍能使用自己的卫星导航系统, 确保各

种定位授时需求。
北斗卫星导航定位系统包括两颗工作卫星和一颗备用卫星、 地面中心站、 用户终端三部

分, 如图 8郾 40, 定位精度可达数十奈秒 (ns), 与 GPS 的精度相当。

图 8郾 40摇 北斗卫星导航定位系统及其用户机

具体地, 可将北斗导航卫星的主要功能归纳如下:
(1) 快速定位: 北斗导航系统可为服务区域内的用户提供全天候、 高精度、 快速实时的

定位服务, 定位精度 20 米, 可在 1 秒之内完成一次定位任务。
(2) 简短通信: 北斗系统的用户终端具有双向数据报通信能力, 注册用户可通过连续方

式传送多达 120 个汉字的信息, 特快通信一次也能发送 13 个汉字。
(3) 精密授时: 北斗导航系统具有单向和双向两种授时功能, 它是根据不同的精度要
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求, 利用授时终端完成与北斗导航系统间的时间和频率同步, 提供 100ns (单向授时) 和

20ns (双向授时) 的时间同步精度。
北斗导航卫星系统采用双星定位方式对用户进行双向测距, 再通过一个配有电子高程图

的地面中心站定位, 确保为北斗用户机提供定位、 授时功能。
北斗一号的基本工作原理可概述为 “双星定位冶, 即以 2 颗卫星的已知坐标为圆心,

分别以测得的本星至用户机距离为半径形成 2 个球面, 则用户终端必然位于这 2 个球面交

线的圆弧上, 如图 8郾 41 所示。 第三个球面是参数含用户机高程的地球参考椭球面, 即地

球半径 + 高程。 求解三个球面的交点即可获得用户位置。 由于定位时需要用户终端向定

位卫星发送定位信号, 由信号到达定位卫星时间的差值计算用户位置, 所以被称为 “有
源定位冶。

北斗导航卫星系统的中心站向卫星发送连续的时分广播询问信号, 卫星则向所有的

用户转播。 所有需要定位、 通信、 授时的用户随时可以响应询问, 向两颗卫星发送响应

信号, 由它们将用户响应转发给中心站。 中心站接收到两颗卫星送来的信号后, 先后通

过定位计算、 信息交换, 并算出授时所需传输路径的时延后, 再将用户的位置数据和传

输路径时延数据通过询问信号送回给用户, 同时也将通信信息同样通过询问信号送给收

信用户。
图 8郾 42 为北斗导航卫星系统的定位过程示意。 图中, 地面中心站向卫星 1 发送询问信

号, 卫星 1 接到该询问信号后立即向所有用户转发。 目标用户设备在接收到卫星信号后, 随

即向两颗卫星发送响应信号, 经由两颗卫星将响应信号转发给地面中心站。

图 8郾 41摇 双星定位原理

摇 摇

图 8郾 42摇 定位与信号传输

若以 D1、 D2 分别表示卫星 1、 卫星 2 和某用户之间的信号传输距离, DS1、 DS12则对应

卫星 1、 卫星 2 与地面中心站的通信距离。 由于中心站发出的信号都有精确的时间信息和标

记, 根据发出访问信号的时刻和应答信号返回中心站的时刻, 中心站可测定两条信号线路的

路径距离即:
2(DS1 + D1)和(DS1 + DS2 + D1 + D2) (8-42)

上述信息的发送、 查询和转发过程是在很短的时间内完成的, 信号在空间转播的时间大

约为 0郾 54 秒。 只要合理设计中心站的处理计算程序, 从发出访问信号到获得导航数据的整

个响应过程时间将不超过 1 秒, 故称之为 “双星快速定位通信系统冶 的原因。
北斗一号的授时与定位功能是在同一信道中完成的。 时标信号由地面中心站的原子钟产
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生, 在每个超帧的起始帧向用户传送该帧时标的时间 (日、 时、 分) 和 DUT1 (世界时 UT1
与协调世界时 VTC 的预计差值)。 借助同一个频率的原子钟, 每一帧信号的时间基准与原子

钟产生的时标保持严格的时间关系。
用户需要校时时, 解出超帧中传送的各种时间码, 并响应卫星的询问信号并发回中心

站, 与此同时, 用户机通过计数器测出用户时钟和中心站时钟间的伪钟差。 中心站根据收到

的用户响应算出标准时钟基准信号送往用户的路径时延, 以数字方式在询问信号信息段送回

用户以修正伪钟差, 得到实际钟差, 进而获得精确的协调世界时或世界时。
“北斗一号冶 系统是我国独立自主建立的卫星导航系统, 它的研制成功打破了美、 俄在

这一领域的垄断地位, 我们应当在发展 “北斗一号冶 的基础上, 借鉴国外 GPS、 GLONASS
的成功经验, 进一步积极开发我国二代卫星导航系统。

本 章 小 结

同步系统虽然不是信息传输的通路, 但它却是通信系统必不可少的组成部分, 是实现通信的必要前

提, 系统只有实现同步后才可能传输信息。 一旦出现较大的同步误差或者失步, 系统的通信质量就会急剧

下降甚至于通信中断。 因此说, 同步信号的质量在一定程度上决定了整个系统的通信质量。 实际系统中,
对同步系统的同步可靠性和精确度要求往往超过信息传输系统。

载波同步、 位同步和群同步是通信系统中最基本的同步, 本章主要讲述了这三种同步在通信系统中的

地位和作用, 以及它们各自实现的原理和方法, 并详细地讨论了它们的性能指标。
三种同步虽然功能作用各不相同, 但却彼此关联和相似。 载波同步与位同步从原理到实现方法都比较

接近, 它们都是为了获得某一个特定的频率信息, 但前者要获取的是频率 fC 的正弦载波信号; 而后者则是

要提取频率 fB 的周期性定时脉冲序列; 群同步的目的则是要获得关于一群或一帧的起、 止时刻的有关信

息。 虽然位同步与群同步同样存在相位同步的问题, 但它们实现同步的方式却完全不同。 与此相应, 三种

同步的主要性能指标也不尽相同, 其中, 载波同步和位同步比较相近, 都包含有同步可靠性和准确性两方

面指标, 而群同步则主要是同步可靠性方面的指标。
目前, 绝大多数实际系统中的同步电路都是通过软件及专用芯片来构成并实现的。
实现了载波同步、 位同步和群同步之后, 就可以有序而准确、 可靠地进行点到点的通信联络了。 然而,

随着通信技术、 计算机技术以及自动控制技术的不断发展和进一步融合, 网络通信在数字通信的比例越来

越重, 成为人们日常生活和工作中必不可少的联络手段。 由于通信网中的设备各式各样, 由此产生及发送

的信息码流也五花八门, 通信方式也从两点之间发展成为点到多点和多点到多点之间。 要实现这些信息的

交换和复接等操作, 保证网内各用户之间能够进行各种方式的可靠通信和数据交换等, 必须要有一个能够

控制整个网络的同步系统来进行统一协调, 使全网按照一定的节奏有条不紊地工作, 这个控制过程就是网

同步。
目前实现网同步主要有两类方法: 第一类是建立同步网, 使网内各站点的时钟彼此同步。 建立同步网

的方法又可分为主从同步和彼此同步。 主从同步是全网设立一个主站, 以主站时钟作为全网的标准, 其他

各站点都以主站时钟为标准进行校正, 从而保证网同步。 彼此同步则以各站时钟的平均值作为网时钟来实

现同步。 第二类网同步方式是异步复接, 也叫独立时钟法。 这种方法一般都通过码速调整或水库法来实

现。 网同步是一个较复杂的问题, 它涉及整个通信网络的状况以及运营要求等多种因素, 有兴趣的读者可

参阅网络通信的有关教材。
为便于读者对整个同步系统及其各类实现方法形成一个清晰的概念, 我们列出同步系统的分类和它们

的实现方法如下, 以供参考。
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习摇 题摇 8

一、 填空题

8郾 1摇 同步是指通信系统的 (摇 摇 摇 ) 在时间上步调一致, 又称 (摇 摇 摇 )。 这是通信系统中一个十分

重要的问题, 同步质量的好坏对通信系统的性能指标起着至关重要的作用。 按实现同步的方法来分, 同步

系统可分为 (摇 摇 摇 ) 和 ( 摇 摇 摇 ) 两种。 由发送端 ( 摇 摇 摇 ) 发送同步信息、 接收端根据该信息提取

同步信号的方法就是 (摇 摇 摇 ); 反之, 发送端 ( 摇 摇 摇 ) 信号、 由接收端设法从收到的信号中获得同步

信息的方法就叫 (摇 摇 摇 )。 后者由于无须另加信号传送, 相应的效率 ( 摇 摇 摇 ) 后者, 但实现电路也相

对复杂。
8郾 2摇 常用的载波直接提取方法有 (摇 摇 摇 ) 以及同相正交环法。 同相正交环又叫 ( 摇 摇 摇 ) 环, 其

锁相压控振荡器的输出电压由输出与输入之间的 2 倍相位差 2 决定, 故存在 ( 摇 摇 摇 ) 的问题。 因此, 必

须将输入信息进行相对相移键控 DPSK 调制, 就可以完全避免反相工作的可能性, 正确地恢复原始信息。
同相正交环利用 (摇 摇 摇 ) 提取载波, 相位跟踪锁定能力强, 故其提取的载波质量较好。

8郾 3摇 无论是平方变换法还是平方环法, 它们提取的载波都必须由分频电路分频产生。 该分频电路由一

级 (摇 摇 摇 ) 构成, 在加电的瞬间触发器的初始状态究竟是 1 还是 0 状态是 (摇 摇 摇 ) 的, 这使得提取的

载波信号与接收的载波信号要么 (摇 摇 摇 ), 要么 (摇 摇 摇 )。 也就是说, 由于分频电路触发器的初始状态

(摇 摇 摇 ), 导致提取的本地载波信号相位存在 (摇 摇 摇 ) 的情况, 这就是 (摇 摇 摇 ) 或 (摇 摇 摇 )。
8郾 4摇 当收到的信号频谱中不包含载波成分或很难从已调信号的频谱中提取载频分量时, 通常采用

(摇 摇 摇 ) 来获取相干解调所需的本地载波。 即在发送端插入一个或几个携带载频信息的 ( 摇 摇 摇 ), 使已

调信号的频谱加入一个小功率的载频频谱分量, 接收端只需将它与调制信号分离开来, 便可从中获得载波

信号。 插入导频法一般分频域插入和 (摇 摇 摇 ) 两种, 其中频域插入又可分为频域正交插入和 ( 摇 摇 摇 )
两种, 数字通信系统中主要采用 (摇 摇 摇 ) 插入方式。

8郾 5摇 单极性归零脉冲由于频谱中含有 fB成分, 接收端只要把解调后的基带波形通过波形变换如微分及

全波整流, 再用窄带滤波器取出 ( 摇 摇 摇 ) 分量, 经移相调整后就可形成 ( 摇 摇 摇 ), 供判决再生电路

使用。
8郾 6摇 包络 “陷落冶 法主要用于 (摇 摇 摇 ) 信号如带宽为 2fB的调相信号 s2PSK( t)等。 当接收 s2PSK( t)信

号的带通滤波器带宽 B (摇 摇 摇 ) 2fB时, 该带通输出信号在相邻码元的 (摇 摇 摇 ) 处产生幅度陷落, 形成

一个具有一定归零程度的脉冲序列, 它必然含有 (摇 摇 摇 ) 分量, 用窄带滤波器即可将它取出。 上述过程

中, 波形陷落的形状和深度与带通滤波器的带宽 B 有关。 一般来说, 带宽 B 越小, 包络陷落 (摇 摇 摇 )。

·042·



8郾 7摇 数字锁相法也叫做 (摇 摇 摇 ), 以最小的量化调整单位对位同步信号相位进行 ( 摇 摇 摇 ) 调整。
具体而言, 它利用锁相环的 (摇 摇 摇 ) 特性提取位同步信号, 在接收端通过 ( 摇 摇 摇 ) 比较接收信号和

(摇 摇 摇 ) 信号的相位差, 输出相应的误差信号调整本地位同步信号的 (摇 摇 摇 ), 直至相位差小于或等于

规定标准。
8郾 8摇 同步状态下如果接收信号中断, 系统由同步到 ( 摇 摇 摇 ) 所需要的时间就是同步 ( 摇 摇 摇 ) 时

间 tc。 收、 发两端振荡器输出信号的 (摇 摇 摇 ) 稳定度对 tc影响极大, 稳定度越高, 位同步信号的相位漂

移就越慢, 超过规定值需要的时间就越 (摇 ), tc就越大。
8郾 9摇 数字通信系统传送的任何信号都是按照各种事先约定的规则编制好的 ( 摇 摇 摇 ) 序列。 一般来

说, 发送端发送信息码元的同时也提供一个 (摇 摇 摇 ) 序列, 其频率 (摇 摇 摇 ) 发送的码元速率, 而其相

位则与信码的 (摇 摇 摇 ) 时刻一致。 接收端从收到的信码中准确地将此 (摇 摇 摇 ) 系列提取出来的过程就

是 (摇 摇 摇 ), 有时也叫做 (摇 摇 摇 ), 它是数字通信系统所特有的, 是正确取样判决的基础。
8郾 10摇 由于噪声干扰, 数字锁相环中送入相位比较器的输入信号将出现随机抖动甚至是虚假的码元

转换, 使比相结果相应出现随机 ( 摇 摇 摇 ) 或 ( 摇 摇 摇 ) 脉冲, 导致锁相环进行不必要的相位调整, 使

输出位同步信号的相位来回变化, 即通常所说的 ( 摇 摇 摇 ) , 它将对接收端译码判决的准确性产生

( 摇 摇 摇 ) 影响。 为此, 常在数字锁相环的比相器后面加一个 ( 摇 摇 摇 ) , 滤除这些随机的超前或滞

后脉冲。
8郾 11摇 巴克码是一种长度有限的 ( 摇 摇 摇 ) 序列, 它具有较好的自相关性, 其自相关函数都具有

( 摇 摇 摇 ) 特性, 且随着巴克码的位数增加而增强。 从插入群同步识别码的角度, 同步码的自相关特性

越好, 其自相关函数特性曲线的单峰形状越 (摇 摇 摇 ), 系统通过识别器识别该同步码组就越 ( 摇 摇 摇 ),
发生同步码误判的概率也就越 (摇 摇 摇 ), 抗干扰力也越 (摇 摇 摇 )。

8郾 12摇 分散插入式群同步系统一般都采用 ( 摇 摇 摇 ) 检测法来完成同步捕获, 它既可用软件控制的

方式来完成, 也可用硬件电路直接实现。 一般认为系统在开机瞬间处于 ( 摇 摇 摇 ) 状态。 接收端在收

到第一个与同步码相同的码元后, 就认为已收到了一个群同步码; 然后再检测下一帧中 ( 摇 摇 摇 )
的码元, 如果也符合约定的插入同步码规律, 就认为已收到了第二个群同步码; 又再继续检测第三帧

( 摇 摇 摇 ) 的码元……, 如果连续检测了 M 帧都符合规律, 则认为已找到了同步码, 系统就由捕捉态

转入 ( 摇 摇 摇 ) 。
上述同步捕获过程中检测到某一帧相应位置码元不符合约定规律时, 则 ( 摇 摇 摇 ), 从 ( 摇 摇 摇 )

码元开始再执行上述捕捉步骤; 一旦发现不符合规律, 就又再向下 ( 摇 ) 再重新开始……。 如此反复,
若一帧共有 N 个码元, 则最多滑动 ( 摇 摇 摇 ) 位后, 总可以检测到同步码, 但必须经过 ( 摇 摇 摇 ) 帧的

验证。
8郾 13摇 为了确保群同步系统稳定可靠, 预防 (摇 摇 摇 ) 以及漏掉真同步, 必须要对群同步系统采取保

护措施, 既减小漏同步概率又降低假同步发生的可能。 一般将群同步的工作状态划分为捕捉态和同步态。
捕捉态时, 由于系统尚未建立 (摇 摇 摇 ) 而无须考虑 ( 摇 摇 摇 ), 主要应防止出现假同步。 所以, 此时应

提高判决门限, 减小识别器允许的码组最大错误码元个数, 减少 ( 摇 摇 摇 )。 同步态时, 群同步保护主要

应防止因偶然干扰使同步码出错, 导致系统误以为失步而转入 (摇 摇 摇 ) 态。 此时系统应 ( 摇 摇 摇 ) 判决

门限, (摇 摇 摇 ) 识别器允许的码组最大错误码元个数, 使漏同步概率下降。

二、 多选题

8郾 14摇 按同步系统的功能来划分, 可以把同步分为 (摇 摇 )。
摇 摇 摇 A郾 载波同步摇 摇 摇 摇 B郾 位同步摇 摇 摇 摇 C郾 群同步摇 摇 摇 摇 D郾 网同步

8郾 15摇 载波同步精度指提取载波与接收的标准载波之间的频率差和相位差, 一般用相位差来表示精度。
显然, 越小, 系统的同步精度就越高。 理想情况下, (摇 摇 )。

A郾 = 0 B郾 = p / 2 C郾 = p D郾 = 2 p
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8郾 16摇 位同步的外同步实现法分为插入位定时导频法和包络调制法两种, 尤以插入位定时导频法为主。
为免调制信号和导频信号相互干扰, 插入的位定时导频必须选在基带信号频谱的零点插入。 由于一般基带信

号都是矩形波, 以 TB表示其码元周期, 则其频谱在 fB =1 / TB处通常为 0, 故常选取插入导频频为 (摇 摇 )。
A郾 2fB B郾 fB C郾 fB / 2 D郾 fB / 4

8郾 17摇 下列信号中, 适于采用平方变换法或平方环法来提取相干载波的是 (摇 摇 )。
A郾 抑制载波的双边带调制信号 sDSB ( t)
B郾 常规双边带调制信号 sAM ( t)
C郾 调相信号 sPSK ( t)
D郾 残留边带调制信号 sVBS ( t)

8郾 18摇 用数字锁相法提取位同步信号时, 其相位调整每次都跳变固定值 ( 摇 摇 ), 它是引起位同步相

位误差的主要因素。 设 n 是分频器的分频次数, T 是输出位同步信号的周期, 则每调整一次, 输出位同步

信号的相位就相应超前或滞后 2 p / n, 周期 T 相应提前或延后 (摇 摇 ), 故该系统可能产生的最大相位误差

max 为 (摇 摇 )。
A郾 p / (2n) B郾 p / n C郾 2 p / n D郾 4 p / n
E郾 T / (2n) F郾 T / n G郾 2T / n H郾 4T / n
I郾 90毅 / n J郾 180毅 / n K郾 360毅 / n L郾 720毅 / n

8郾 19摇 相位模糊对 (摇 摇 ) 造成的影响是可以忽略的, 但对 (摇 摇 ) 而言则是致命性的。
A郾 数字语音通信系统 B郾 数字数据传输系统

C郾 模拟电话通信系统 D郾 模拟语音通信系统

8郾 20摇 “N 先于 M冶 和 “随机徘徊冶 滤波器采用累计计数方式, 要连续输入 N 个超前 (或滞后) 脉冲

后, 才能进行一次相位调节, 锁相环的相位调整速率下降为原来的 ( 摇 摇 )。 故增加上述滤波器必然会导

致环路的 (摇 摇 ) 加长, 但增加了环路抗干扰能力。
A郾 1 / (2N) B郾 1 / N C郾 2 / N D郾 4 / N
E郾 tc F郾 ts G郾 同步保持时间 H郾 同步建立时间

8郾 21摇 四次方变换法四分频后也存在相位模糊现象。 对p / 2 相位体制而言, 其四种可能的相位选择

是 ( 摇 摇 )。 对于p / 4 相位体制而言, 同样也有四种可能的相位选择, 它们是 ( 摇 摇 )。 因此, 四次方变

换法的输入信号必须保证已进行了相对移相调制。
A郾 (0, p / 2, p, 3 p / 2) B郾 (0, p / 3, 2 p / 3, p)
C郾 (0, p / 4, p / 2, 3 p / 4) D郾 (p / 4, 3 p / 4, 5 p / 4, 7 p / 4)

8郾 22摇 对于单边带调制信号 sSSB( t)或残留边带调制信号 sVSB( t), 很难从其接收信号中提取载频分量,
此时一般应采用 (摇 摇 ) 来获取相干解调所需的本地载波。

A郾 直接载波提取法 B郾 时域插入导频法

C郾 频域正交插入导频法 D郾 双导频插入法

8郾 23摇 插入导频时, 一般都 (摇 摇 )。
A郾 选择在调制信号的零频谱位置插入

B郾 采用正交方式插入导频

C郾 若信号频谱在 棕c处为 0, 则直接插入 棕c作导频

D郾 尽量使导频频率和 棕c之间存在简单的数学关系

8郾 24摇 采用时分多址方式的卫星通信系统中, 一般多采用 (摇 摇 ) 方式提取载波同步信号。
A郾 直接载波提取法 B郾 时域插入导频法

C郾 频域正交插入导频法 D郾 双导频插入法

8郾 25摇 载波同步建立时间 ts指系统从开机到实现同步或从失步恢复到同步所经历的时间。 显然, ts越小

越好。 当采用锁相环提取载波时, 同步建立时间 ts就是 (摇 摇 )。
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A郾 锁相环的同步保持时间 B郾 锁相环的失步时间

C郾 锁相环的输出信号周期 D郾 锁相环的捕捉时间

8郾 26摇 群同步信号的频率可以很容易地由位同步信号分频产生, 但是其开始和结束时刻却无法由此确

定。 一般通过在发送的数字信息流中插入一些特殊码组作为每一群的起、 止标记, 而接收端根据这些特殊码

组的位置来确定各字、 句以及帧的开始和结束时刻。 这种插入特殊码组实现群同步的方法可分为 (摇 摇 ) 插

入法和 (摇 摇 ) 插入法。
A郾 连贯 B郾 随机 C郾 分散 D郾 导频

8郾 27摇 载波同步插入法通过 (摇 摇 ) 消除插入导频信号的影响, 而位同步插入法消除导频影响的方式

则是 (摇 摇 )。
A郾 反相插入 B郾 正交插入 C郾 正交抵消 D郾 反相抵消

8郾 28摇 常用的位同步自同步法有 (摇 摇 )。
A郾 滤波法 B郾 包络 “陷落冶 法摇 摇 C郾 双导频插入法摇 摇 D郾 锁相法

三、 判断题 (正确的打姨, 错误的打 伊 )

8郾 29摇 ( 摇 摇 ) 由于锁相环除了具有窄带滤波和记忆功能外, 还有良好的跟踪性能, 故平方环法提取

的载波信号和接收的载波信号之间的相位差更小, 载波质量更好。
8郾 30摇 ( 摇 摇 ) 载波同步就是获取与发送端用于调制的载频信号同频同相的本地载波信号过程。
8郾 31摇 ( 摇 摇 ) 为避免调制信号与导频信号相互干扰, 减少导频对解调的影响, 插入导频时大都选择

在调制信号的零频谱位置、 采用双导频方式插入。 此外, 还应尽量使导频频率和载频 棕c之间的数学关系

简单。
8郾 32摇 ( 摇 摇 ) 时域插入的导频由于不和调制信号同时传送而没有相互干扰, 故一般都直接选择 棕c作

为导频频率, 直接用 棕c窄带滤波器即可提取载频信号。
8郾 33摇 ( 摇 摇 ) 滤波法、 包络 “陷落冶 法和数字锁相法都属于位同步中的外同步法范畴。
8郾 34摇 ( 摇 摇 ) 相对调相 DPSK 信号具有抗相位模糊的能力。
8郾 35摇 ( 摇 摇 ) “N 先于 M冶 和 “随机徘徊冶 数字滤波器是用于减少或消除数字锁相环的相位抖动的。
8郾 36摇 ( 摇 摇 ) 单边带调制信号 sSSB( t)通常采用平方环法来提取相干载波信息。
8郾 37摇 ( 摇 摇 ) 时域插入法中, 由于导频与调制信号不同时传送, 它们之间不存在相互干扰, 故一般

选择 棕c作为导频频率。
8郾 38摇 ( 摇 摇 ) 连贯插入法插入的是一个有一定的长度的同步码组, 分散插入式群同步系统则一次插

入很少的同步码, 故连贯插入式群同步系统的传输效率必然低于分散式系统。

四、 分析与计算题

8郾 39摇 思考图 8郾 23 插入位定时导频法系统框图中使用全波整流和半波整流的差异, 说明此处选用半波

整流的原因。
8郾 40摇 在图 8郾 43 中, 画出图 8郾 25 中各对应点 b、 c、 d、 e 的波形图, 其中图 (a) 表示输入基带信号

波形, 并说明图中移相电路的作用。
8郾 41摇 设 7 位巴克码识别器中各寄存器的初始状态全为 1, 试分别画出识别器在 7 位巴克码前后的输入

信码为全 0 或全 1 时的相加输出波形和判决输出波形。
8郾 42摇 试述载波提取的几种常用方法, 并说明单边带信号不能采用平方变换法提取同步载波的原因。
8郾 43摇 载波同步提取中为什么会出现相位模糊现象? 它对数字通信和模拟通信各有什么影响?
8郾 44摇 位同步提取的两个基本要求是什么? 常用的位同步提取方法有哪些? 相位误差对位同步系统性

能指标的影响是什么?
8郾 45摇 漏同步和假同步是怎样发生的? 如何减小漏同步概率和假同步概率?
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图 8郾 43

8郾 46摇 已知 5 位巴克码组为 {11101}, 其中 “1冶 用 + 1 表示, “0冶 用 - 1 表示。
(1) 确定该巴克码的局部自相关函数, 并用图形表示。
(2) 当 5 位巴克码组信息均为全 “1冶 码时, 给出识别输出, 并简要说明群同步保护过程。
(3) 若用该巴克码作为帧同步码, 试画出接收端识别器原理方框图。
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部分参考答案

习摇 题摇 1

一、 填空题 (略)

二、 单选题

1郾 9郾 A / C / B; 摇 摇 1郾 10郾 D; 摇 摇 1郾 11郾 B; 摇 摇 1郾 12郾 B; 摇 摇 1郾 13郾 A

三、 多选题

1郾 14郾 ABC; 摇 摇 1郾 15郾 ABCD; 摇 摇 1郾 16郾 CD; 摇 摇 1郾 17郾 ABCD; 摇 摇 1郾 18郾 BC; 摇 摇 1郾 19郾 B / BCD;
1郾 20郾 AC; 1郾 21郾 ABCD

四、 判断题

1郾 22郾 伊 ; 摇 摇 1郾 23郾 姨; 摇 摇 1郾 24郾 伊 ; 摇 1郾 25郾 伊 ; 摇 1郾 26郾 姨; 摇 1郾 27郾 伊 ; 摇 摇 1郾 28郾 伊 ;
1郾 29郾 伊 ; 1郾 30郾 姨; 摇 1郾 31郾 姨

习摇 题摇 2

一、 填空题 (略)

二、 单选题

2郾 17郾 D; 摇 摇 2郾 18郾 D; 摇 摇 2郾 19郾 B / G; 摇 摇 2郾 20郾 B / H; 摇 摇 2郾 21郾 A; 摇 2郾 22郾 C / F; 摇 2郾 23郾 B;
2郾 24郾 C; 2郾 25郾 D; 2郾 26郾 D; 2郾 27郾 B

三、 多选题

2郾 28郾 ABC; 摇 摇 2郾 29郾 BCD / EFH; 摇 摇 2郾 30郾 ADG / BCH; 摇 2郾 31郾 ABC; 摇 2郾 32郾 BC; 摇 2郾 33郾 AB;
2郾 34郾 BCD; 摇 2郾 35郾 ABC

四、 判断题

2郾 36郾 伊 ; 摇 摇 2郾 37郾 伊 ; 摇 摇 2郾 38郾 姨; 摇 摇 2郾 39郾 伊 ; 摇 摇 2郾 40郾 姨; 摇 摇 2郾 41郾 姨; 摇 摇 2郾 42郾 伊 ;
2郾 43郾 伊 ; 2郾 44郾 姨; 2郾 45郾 姨; 2郾 46郾 姨; 2郾 47郾 姨; 2郾 48郾 伊

五、 分析与计算题

2郾 50郾 输出频率成分: 棕m = 100仔;摇 摇 棕c = 20000仔;摇 摇 2棕m = 200仔;2棕c = 40000仔;

棕c - 棕m = 19000仔;摇 摇 棕c + 棕m = 20100仔;摇 摇 2棕c - 棕m = 39900仔;
2棕c + 棕m = 40100仔;摇 2棕c + 2棕m = 40200仔;摇 2棕c - 2棕m = 39800仔

2郾 52郾 已调信号 sHSB( t) = 1
2 cos(棕c + 500仔) t
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2郾 53郾 (1) 宽带调频, B 抑2驻fmax = 2 伊 106(Hz)
(2) 驻fmax = 2(MHz) , B 抑2驻fmax = 4 伊 106(Hz)
(3) B 抑2驻fmax = 2 伊 106(Hz)

2郾 54郾 原调频信号: sFM1( t) = cos(2仔 伊 106 t + 5sin2000仔t)
新调频信号: sFM2( t) = cos(2仔 伊 106 t + 10sin20000仔t),
新调频信号带宽: B = 2(驻fmax + fm) = 2(1000 + 1000) = 4000(Hz)

2郾 55郾 调频时: 调制信号角频率为原来 2 倍: 茁FM = 25,BFM = 102kHz ,
调制信号角频率为原来 1 / 2 倍: 茁FM = 100,BFM = 101kHz

调相时: 调制信号角频率为原来 2 倍: 摇 茁PM = 50,BPM = 202kHz ,
调制信号角频率为原来 1 / 2 倍: 茁PM = 50,BPM = 51kHz

2郾 56郾 带宽 2kHz 的为窄带调频或调相; 带宽 80kHz、 100kHz 的为宽带调频或调相

2郾 57郾 三种调制带宽分别为:
BDSB = 2fm = 20kHz , BSSB = fm = 10kHz , BFM = 2(1 + 茁FM) fm = 40kHz
(1) 抑制载波双边带调制时的最小发射功率 200kW
(2) 单边带调制时的最小发射功率为 200kW
(3) 调频时发送端的最小发送功率为 33kW

2郾 58郾 (1) 载频分量的功率: A2

2 J2
0(4) = 104 伊 ( - 0郾 3972) 2 = 1578W

(2) 所有边频分量功率和: 10000 - 1578 = 8422W

(3) 调频信号: SFM( t) = 100 2 cos[2仔 伊 10 伊 106 t + 4sin2仔fm t]

2郾 59郾 茁FM =
驻fmax

fm
= 10 ; 摇 摇 ma =

Am

A = 2J1(10) = 0郾 086

习摇 题摇 3

一、 填空题 (略)

二、 单选题

3郾 17郾 D; 摇 3郾 18郾 C; 摇 3郾 19郾 B / F; 摇 3郾 20郾 C; 摇 3郾 21郾 B / C; 摇 3郾 22郾 D; 摇 3郾 23郾 A / F; 摇 3郾 24郾 C

三、 多选题

3郾 25郾 ABC; 摇 3郾 26郾 BCEFGH; 摇 3郾 27郾 BCD; 摇 3郾 28郾 ACD; 摇 3郾 29郾 BCD / C; 摇 3郾 30郾 ABD;
3郾 31郾 ABCD

四、 判断题

3郾 32郾 姨; 摇 摇 3郾 33郾 伊 ; 摇 摇 3郾 34郾 伊 ; 摇 摇 3郾 35郾 伊 ; 摇 摇 3郾 36郾 姨; 摇 摇 3郾 37郾 姨; 摇 摇 3郾 38郾 伊 ;
3郾 39郾 伊 ; 摇 3郾 40郾 姨; 摇 3郾 41郾 伊 ; 摇 3郾 42郾 姨; 摇 3郾 43郾 伊 ; 3郾 44郾 伊 ; 摇 3郾 45郾 姨

五、 分析与计算题

3郾 47郾 AMI 码: + 10 - 100000 + 1 - 10000 + 1 - 1
HDB3码: + 10 - 1000 - V0 + 1 - 1 + B00 + V - 1 + 1

3郾 50郾 F(棕) = 仔[啄(棕 + 2仔) + 啄(棕 - 2仔)] + 2仔[啄(棕 + 4仔) + 啄(棕 - 4仔)], 抽样间隔臆0郾 25s。

3郾 51郾 n = 6; 驻K = 2A
41
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3郾 52郾 (1) 当 RB =
棕0

仔 时, 系统能实现无码间干扰传输

(2) 最大码元传输速率 RB =
棕0

仔 , 带宽 B = (2 - 琢) 棕0, 频带利用率 浊 = 2
2 - 琢

习摇 题摇 4

一、 填空题 (略)

二、 单选题

4郾 14郾 B; 摇 4郾 15郾 D; 摇 4郾 16郾 C; 摇 4郾 17郾 B, C; 摇 4郾 18郾 B, D; 摇 4郾 19郾 B, C, B; 摇 4郾 20郾 D

三、 多选题

4郾 21郾 AB; 摇 摇 4郾 22郾 ABC; 摇 摇 4郾 23郾 ABCD; 摇 摇 4郾 24郾 AC; 摇 摇 4郾 25郾 AB

四、 判断题

4郾 26郾 姨; 摇 4郾 27郾 姨; 摇 4郾 28郾 伊 ; 摇 4郾 29郾 姨; 摇 4郾 30郾 姨; 摇 4郾 31郾 伊 ; 摇 4郾 32郾 伊 ; 摇 4郾 33郾 姨

五、 计算、 作图与分析题

4郾 34

图 4郾 36

4郾 35 (1) 略; (2) 4MHz
4郾 37
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图 4郾 39

图 4郾 41

4郾 39摇 八进制时: B = 400Hz, Rb = 600b / s; 二进制时: B = 400Hz, Rb = 200b / s
4郾 40摇 B = 3200Hz, Rb = 1600b / s
4郾 41摇 B = 4200Hz
4郾 42摇 B = 400Hz, Rb = 600b / s

习摇 题摇 5

一、 填空题 (略)

二、 单选题

5郾 14郾 B; 摇 摇 5郾 15郾 D; 摇 摇 5郾 16郾 B; 摇 摇 5郾 17郾 A; 摇 摇 5郾 18郾 D; 摇 摇 5郾 19郾 B; 摇 摇 5郾 20郾 D;
5郾 21郾 A; 摇 5郾 22郾 A; 摇 摇 5郾 23郾 B; 5郾 24郾 B; 摇 5郾 25郾 D; 5郾 26郾 B
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三、 多选题

5郾 27郾 ABCD; 摇 5郾 28郾 ABCD; 摇 5郾 29郾 ACD; 摇 5郾 30郾 ABCD; 摇 5郾 31郾 AC; 摇 5郾 32郾 ABCD;
5郾 33郾 AD; 5郾 34郾 ABD

四、 判断题

5郾 35郾 伊 ; 摇 摇 5郾 36郾 姨; 摇 摇 5郾 37郾 伊 ; 摇 摇 5郾 38郾 姨; 摇 摇 5郾 39郾 伊 ; 摇 摇 5郾 40郾 姨; 摇 摇 5郾 41郾 伊 ;
5郾 42郾 姨; 5郾 43郾 姨; 摇 摇 5郾 44郾 姨; 摇 摇 5郾 45郾 姨

五、 分析与计算题

5郾 46郾 (1) 最小带宽 4 伊 8K / 2 = 16Kbit / s;
(2) 最小带宽 7 伊 8K / 2 = 28Kbit / s

5郾 48郾 (1) n*4K; (2) n*8K; (3) n*8K
5郾 49郾 192kHz
5郾 50郾 (1) 20kHz; (2) 10KHz; (3) 不能

5郾 51郾 24 路: Rb = 8 伊 (24 伊 8 + 1) = 1544Kb / s = 1郾 544Mb / s, B = Rb / 2 = 772kHz
32 路: Rb = 8 伊 (32 伊 8) = 2048Kb / s = 2郾 048Mb / s, B = Rb / 2 = 1024kHz

5郾 52郾 2000

习摇 题摇 6

一、 填空题 (略)

二、 单选题

6郾 16郾 D; 摇 6郾 17郾 B / A; 摇 6郾 18郾 C; 摇 6郾 19郾 B; 摇 6郾 20郾 A / C; 摇 6郾 21郾 B; 摇 6郾 22郾 C / F; 摇 6郾 23郾 B

三、 多选题

6郾 24郾 CD; 摇 6郾 25郾 AC; 摇 6郾 26郾 ABCD; 摇 6郾 27郾 ABC / GH; 摇 6郾 28郾 CD; 摇 6郾 29郾 BC; 摇 6郾 30郾 ABD

四、 判断题

6郾 31郾 伊 ; 摇 摇 6郾 32郾 姨; 摇 摇 6郾 33郾 姨; 摇 摇 6郾 34郾 伊 ; 摇 摇 6郾 35郾 伊 ; 摇 摇 6郾 36郾 姨; 摇 摇 6郾 37郾 伊 ;
6郾 38郾 姨; 6郾 39郾 伊 ; 摇 摇 6郾 40郾 姨

五、 分析与计算题

6郾 41郾 Il = 1 (bit); Im = 2 (bit); In = 2 (bit); 平均信息量 I = 2 (bit)

6郾 42郾 平均信息量 I = 1郾 76 (bit); 信息速率 R = 17600 (bit / s)
6郾 43郾 H(x / y) = 0郾 47bit /符号; H(x) = 0郾 81bit /符号; H(y) = 0郾 65bit /符号

6郾 44郾 C = 560 (bit / s)
6郾 45郾 信道容量 C = 79720 (bit / s), 接收端最小信噪比 42dB
6郾 46郾 22 幅

6郾 49郾 (1) n = 7, k = 4, 浊 = 56% ; (2) 1001111;
(3) 1111001 不符, 应为 1111011; 0101011 不符, 应为: 0101001

6郾 51郾 (1) 3 个循环圈: 淤: 0000000; 于: 1111111;

盂

(2) g(x) = x3 + x + 1

·942·



习摇 题摇 7
一、 填空题 (略)

二、 单选题

7郾 9郾 B; 摇 摇 7郾 10郾 A

三、 多选题

7郾 11郾 ABCD; 摇 摇 7郾 12郾 ACD; 摇 摇 7郾 13郾 BC; 摇 摇 7郾 14郾 ABCD

四、 判断题

7郾 15郾 伊 ; 摇 摇 7郾 16郾 姨; 摇 摇 7郾 17郾 伊 ; 摇 摇 7郾 18郾 伊 ; 摇 摇 7郾 19郾 伊 ; 摇 摇 7郾 20郾 姨

五、 思考、 问答与画图题 (略)

习摇 题摇 8
一、 填空题 (略)

二、 多选题

8郾 14郾 ABCD摇 摇 8郾 15郾 AD摇 摇 8郾 16郾 BC摇 摇 8郾 17郾 AC摇 摇 8郾 18郾 CK / F / CK摇 摇 8郾 19郾 CD / AB
8郾 20郾 B / FH; 8郾 21郾 A / D 8郾 22郾 BCD 8郾 23郾 ABCD 8郾 24郾 B摇 摇 摇 摇 8郾 25郾 D摇 摇
8郾 26郾 A / C摇 摇 8郾 27郾 B / D摇 8郾 28郾 ABD

三、 判断题

8郾 29郾 姨; 摇 摇 8郾 30郾 伊 ; 摇 摇 8郾 31郾 伊 ; 摇 摇 8郾 32郾 伊 ; 摇 摇 8郾 33郾 姨; 摇 摇 8郾 34郾 姨; 摇 摇 8郾 35郾 伊 ;
8郾 36郾 姨; 8郾 37郾 姨; 摇 摇 8郾 38郾 伊

四、 分析与计算题

8郾 41郾
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8郾 46郾
(1) 5 位巴克码局部自相关函数曲线:

(2) 5 位巴克码全 1 时, 相加器输出 3;
(3) 7 位巴克码识别器原理框图:
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