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判决反馈均衡方法＊
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摘　要：椭圆球面波（ＰＳＷＦｓ）时域正交调制信号脉冲间正交性易受到信道特性影响，信道补偿方法中线性均衡方法

补偿精度有限、现有判决反馈均衡方法对并行信号训练复杂度大。针对上述问题，提出了一种基于参数传递的并行自

适应判决反馈均衡方法。采用初始化参数传递方式，实现多个并行均衡器的快速初始化，并运用输出加权平均模式转

换机制，快速准确判断判决引导模式的切换时机。仿真结果表明，在ＦＩＲ信道模型下，该方法具有较快的收敛速度和

低复杂度，稳态误差较线性均衡方法和传统判决反馈均衡方法分别改善了４ｄＢ和０．５ｄＢ。
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０　引　　言

　　 椭 圆 球 面 波 （ｐｒｏｌａｔｅ　ｓｐｈｅｒｏｉｄａｌ　ｗａｖｅ　ｆｕｎｃｔｉｏｎｓ，

ＰＳＷＦｓ）时域正交 调 制 方 式 利 用 一 组 时 域 正 交、频 谱 混 叠

且时频能量聚集性最优的椭圆球面波脉冲进行并行调制后

形成合路信号，可以少量脉冲实现系统频带利用率的快速

提高［１－２］。接收端依靠脉冲间的良好正交性，通过相关解调

和检测完成多脉冲的分离和调制信息的获取。但其脉冲间

正交性会受到信道特性的影响，相关解调后产生误码，从而

降低通信的可靠性，因此，信道补偿算法是必不可少的。

在接收端加入均衡器是通常采用的解决方案。从均衡

器输入输出关系上，可以将其分为线性均衡器［３－６］和非线性

均衡器［７－１５］。文献［３］通过构建新的变参数函数表达式，改

善了原有算法在稳态阶段受噪声影响，步长变化过快的问

题。文献［４］结 合 改 进 的 双ｓｉｇｍｏｉｄ函 数 和 误 差 信 号 自 相

关函数，在迭代过程中调整步长，与现有ＬＭＳ类方法相比

可显著降低系统误码率和均方误差。文献［５］以信干噪比

作为目标函数并对其做最大化处理，比ＺＦ和 ＭＭＳＥ均衡

算法具有更好的误码性能和更强的鲁棒性。上述线性均衡

方法存在对定时误差敏感、信道具有频谱零点时会导致噪

·５６·



　第４４卷 电　子　测　量　技　术

声增强的问题。
非线性均衡器可以避免对噪声的增强作用，同时能够

消除严重码间干扰。非线性均衡器主要包括最大似然序列

估计（ＭＬＳＥ）均 衡 器［７］和 判 决 反 馈 均 衡 器（ＤＦＥ）［８－１５］。

ＭＬＳＥ均衡器利用信道特性，将所有假设可能发射序列与

实际接收序列进行对比，找出与接收序列最为接近的假设

序列。这种 均 衡 器 理 论 性 能 最 优，但 实 现 较 复 杂，此 外，

ＭＬＳＥ均衡器依 赖 信 道 估 计。ＤＦＥ均 衡 器 通 常 包 含 初 始

化和跟踪两个过程，首先通过周期性发送训练序列来初始

化均衡器，充分初始化后，进入判决引导跟踪阶段，只要转

换阶段误码率 低 于１０％，判 决 引 导 均 衡 器 就 可 以 收 敛［８］。
在没有发生差错传递的情况下，能够很好地均衡信道而不

引入噪声增益。文献［８］针对判决反馈均衡器初始阶段瞬

时误差波动大，导致初始化和跟踪两模式频繁切换问题，改
进了切换机制。文 献［１１］在 传 统 判 决 反 馈 均 衡 结 构 基 础

上，提出一种基于多比特响应的均衡结构，在高速链路仿真

中能得到更好的眼图，更好的克服非线性信道影响。
总体来说，ＤＦＥ均衡器比线性均衡器能更好地应对信

道的非线性影响，但这种均衡结构在低信噪比条件下，存在

不正确的 判 决 被 反 馈 造 成 性 能 损 失 的 问 题。此 外，对 于

ＰＳＷＦｓ时域正交 调 制 信 号 来 说，想 要 以 码 元 速 率 进 行 均

衡，必须先通过相关运算对各路脉冲进行解调，得到多路解

调数据，单一的ＤＦＥ均衡器无法应对多路数据的均衡，需

要构建并行ＤＦＥ均衡器组，如此计算复杂度必然会成倍增

加。如何快速的令各均衡器组系数达到收敛、降低复杂度，
是ＤＦＥ均衡器发挥性能优势的关键。

本文针对如何使ＤＦＥ均衡器实现快速初始化和适时进

行过程模式切换的问题，结合多路并行脉冲信号的结构特

点，提出了一种基于初始化参数传递的并行自适应判决反馈

均衡方法，采用初始化参数传递方式，由一个均衡器的初始

化引导实现并行均衡器组的快速初始化，并运用输出加权平

均模式转换机制，快速准确判断判决引导模式的切换时机。

１　方法描述

１．１　总体结构和算法流程

　　面向多路并行正交脉冲信号的均衡方法遵循的基本思

路是，采用多个基于判决反馈的均衡器组合完成多路解调

数据的均衡，并 采 取 一 定 的 措 施 降 低 训 练 和 计 算 复 杂 度。
基于上述思路，提出一种基于初始化参数传递的并行自适

应判决 反 馈 均 衡 方 法（ｐａｒａｌｌｅｌ　ａｄａｐｔｉｖｅ　ｄｅｃｉｓｉｏｎ　ｆｅｅｄｂａｃｋ
ｅｑｕａｌｉｚａｔｉｏｎ　ｂａｓｅｄ　ｏｎ　ｉｎｉｔｉａｌｉｚａｔｉｏｎ　ｐａｒａｍｅｔｅｒ　ｐａｓｓｉｎｇ，ＩＰＰ－
ＰＡＤＦＥ），其结构如图１所示。

图１　ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ均衡器结构

　　假设接收信号中并行脉冲路数为Ｍ，则该均衡器由Ｍ
组并行ＤＦＥ均衡器构成，为便于实现速率匹配，各均衡器

中的前馈和反馈滤波器分别具有相同的抽头数Ｋ１＋１和

Ｋ２。 该均衡器的工作过程仍然分为初始化和跟踪两个阶

段，在第１阶段仅对某一组均衡器如均衡器１进行训练，充
分初始化后将前 馈 滤 波 器１的 系 数 传 递 给 其 余 并 行 前 馈

滤波 器，反 馈 滤 波 器１的 系 数 传 递 给 其 余 并 行 反 馈 滤 波

器，使其余均 衡 器 实 现 快 速 初 始 化。然 后，所 有 均 衡 器 全

部转换到判决 引 导 模 式，进 入 跟 踪 阶 段。在 这 一 阶 段，各

均衡器将各自进行跟踪，并根据对应脉冲信号所经信道的

轻微差异性进行参数调整。如果对图１进行修改，将相关

运算置于前馈滤波器之后，即可得到类似于分数间隔ＤＦＥ
均衡器的结构，参数传递仅在反馈滤波器中进行，算法流

程基本相似，这里不再赘述。
采用参 数 传 递 的 理 由 是，从 时 域 上 看，ＰＳＷＦ时 域 正

交调制信号各路脉冲所受信道影响是基本相同的，只是与

各自模板脉冲相关运算后，解调数据各不相同，这种差异

主要源于各路脉冲所承载信息不同，而相关运算本身并不

会使信道特性对各路脉冲的影响产生差异。从频域上看，

ＰＳＷＦ时域正交调 制 信 号 各 路 脉 冲 频 谱 是 部 分 或 完 全 交
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叠的，占用相同频带的脉冲所受信道影响是相同的，因此，
在初始化过程中，只需选取某一组或几组均衡器进行初始

化，再传递给其余均衡器，可以降低计算复杂度，加快收敛

速度。图１是在各脉冲所占频带相同的情况下给出的。

ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方 法 在 两 个 阶 段 均 采 用 ＭＭＳＥ准 则 实

现系数最优化，具体算法流程如下：

１）在初始化阶段，发送一路训练序列ｄ１（ｋ），此时，均
衡器１输入ｕ１（ｋ）表示为：

ｕ１（ｋ）＝ ［Ｄ１（ｋ＋Ｋ１），Ｄ１（ｋ＋Ｋ１－１），…，Ｄ１（ｋ），

ｄ１（ｋ－１），…，ｄ１（ｋ－Ｋ２）］Ｔ （１）
均衡器１的抽头系数向量为：

ｗ１（ｋ）＝ ［ｗ１－Ｋ１
，ｗ１－Ｋ１＋１，…，ｗ１０，ｗ１－１，…，ｗ１－Ｋ２

］Ｔ （２）
根据输 入 信 号 和 抽 头 系 数，得 到 待 判 决 符 号 序 列

ｄ^１（ｋ），表示为：

ｄ^１（ｋ）＝ｗＴ
１（ｋ）ｕ１（ｋ） （３）

误差信号为：

ｅ１（ｋ）＝ｄ１（ｋ）－ｄ^１（ｋ） （４）
由此，得到初始化阶段的参数更新方程：

ｗ１（ｋ＋１）＝ｗ１（ｋ）＋２μｅ１（ｋ）ｕ
＊
１（ｋ） （５）

２）当初始化满足模式转换条件，将参数ｗ１传递给ｗｓ，

ｓ＝２，…，Ｍ。进入跟踪阶段，各均衡器的参数更新流程如

式（６）～（９）所示，ｓ＝１，２，…，Ｍ。 与式（１）～（５）的主要

区别在于决定误差信号的不再是训练序列，而是各个均衡

器自身的判决结果。

ｕｓ（ｋ）＝ ［Ｄｓ（ｋ＋Ｋ１），Ｄｓ（ｋ＋Ｋ１－１），…，Ｄｓ（ｋ），

ｄ
～

ｓ（ｋ－１），…，ｄ
～

ｓ（ｋ－Ｋ２）］Ｔ （６）

ｄ^ｓ（ｋ）＝ｗＴ
ｓ（ｋ）ｕｓ（ｋ） （７）

ｅｓ（ｋ）＝ｄ
～

ｓ（ｋ）－ｄ^ｓ（ｋ） （８）

ｗｓ（ｋ＋１）＝ｗｓ（ｋ）＋２μｅｓ（ｋ）ｕ
＊
ｓ （ｋ） （９）

从上述计算式 可 以 看 出，在 跟 踪 过 程 中，信 道 影 响 的

轻微差异可 以 通 过 逐 步 调 整 各 均 衡 器 参 数 来 弥 补。该 均

衡器中采用的迭代算法比较基础，还可以融入一些收敛速

度更快的算法［１１－１２］，在 高 速 率 通 信 链 路 中 显 得 尤 为 重 要，
这也是后续研究改进的方向。

１．２　输出加权平均的模式转换机制

　　ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方 法 中 存 在 一 个 关 键 点，它 直 接 影 响 了

整个均衡器的初始化性能和复杂度，这就是初始化和跟踪

两种模式的转换。目前，ＤＦＥ均衡器大多是根据瞬时误差

与门限的关系来确定何时进行转换。代价函数为：

Ｊ（Ｋ１，Ｋ２）＝
Ｅ　 ｄ１（ｋ）－ｄ^１（ｋ）２｛ ｝， ｄ１（ｋ）－ｄ^１（ｋ） ＞ｄ

Ｅ　 ｄ
～
１（ｋ）－ｄ^１（ｋ）２｛ ｝， ｄ

～
１（ｋ）－ｄ^１（ｋ） ≤ｄ

烅
烄

烆
（１０）

其中，ｄ为模式转换的判决门限。由于在初始阶段瞬

时误差波动较大，这种机制使得均衡器在两种模式之间频

繁切换，此时符号判决可靠性低，可能最终导致跟踪阶段

整体误差升 高。构 建 准 确 高 效 的 转 换 机 制 是 均 衡 器 发 挥

性能的重要保障。
文献［８］在分数间隔预测ＤＦＥ均衡器设计中，针对双

模式多模算法的模式切换方面存在的上述这类问题，提出

一种带有遗忘因子的近似均方估计式，如式（１１）所示。

ＭＳＥ＿ＤＤ（ｎ）＝ηＭＳＥ＿ＤＤ（ｎ－１）＋（１－η）（ｙ（ｎ）－

ｙ^（ｎ）） （１１）
其中，ＭＳＥ＿ＤＤ（ｎ）为均方误差，η为遗忘因子，取值

０．９９，该方法 能 够 使 近 似 均 方 误 差 估 计 值 的 变 化 较 为 平

缓，基本反映出均衡器的收敛情况。但该方法仍然基于误

差变化，只有当ｎ取值 较 大 时 才 能 获 得 稳 定 的 误 差 估 计，
而误差恰好在初始阶段ｎ取值较小时波动较大。此外，仿

真发现该方法遗忘因子取不同值时门限值不固定。因此，
该方法对迭代初期模式切换频繁的改善能力有限。那么，
除了基于误差估计的模式转换方式，是否可以选择其他参

数来判断模式转换的最佳时机呢？

下面观察单次训练过程中均衡器输出ｄ^１（ｋ）及其 与

训练序列ｄ１（ｋ）的瞬时误差ｅ２１（ｋ），如图２所示，其中信道

建模为ＦＩＲ滤波器，其系数为Ｈ ＝ ［０．８，０．５］Ｔ。

图２　单次训练过程中的ｅ２１（ｋ）和ｄ^１（ｋ）的取值变化

由图２可知，瞬时误差ｅ２１（ｋ）在均衡器迭代的初始阶

段波动较大，在０～１之间快速起伏。即使迭代１００次左右

也仍然出现较大的瞬时误差，难以确定均衡器何时完成初

始化，同时也 难 以 确 定 适 当 的 门 限。门 限 设 置 过 高，将 可

能导致均衡器初始化不充分，收敛到局部极值，而无法收

敛到 ＭＭＳＥ意义 下 的 最 优 解。门 限 设 置 过 低，将 导 致 过

度初始化，浪 费 计 算 资 源，降 低 有 效 信 息 传 输 效 率。实 际

上，在上述仿真条件下，均衡器初始迭代３０～５０次进入跟

踪，即可收敛，但 从 瞬 时 误 差 取 值 变 化 上 却 无 从 判 断。因

·７６·



　第４４卷 电　子　测　量　技　术

此，有必要 寻 找 更 为 稳 定 高 效 的 参 量 作 为 模 式 转 换 的 依

据。通过观察均 衡 器 输 出ｄ^１（ｋ），也 就 是 待 检 测 量，发 现

其在迭代６０次后，取值明显集中在１和－１附近，绝对值

基本 ＞０．５，这说明均衡器已经充分的初始化。再仔细观

察，在迭代３０～５０次时，待检测量虽然变化较大，但不难看

出其几次迭代的绝对值平均值已稳定在０．５以上。因此，
根据上述观察结果，给出一种基于输出加权平均的模式转

换机制。
均衡器在进行第ｋ次迭代时，计算包含第ｋ次在内的

前ｐ 次 输 出 待 检 测 量 的 绝 对 值 平 均 值，简 称 输 出 均 值，
表示为：

ｄ^１（ｋ）ｐ ＝
１
ｐ ∑

ｋ

ｉ＝ｋ－ｐ＋１
ｄ^１（ｉ） （１２）

其中，ｐ为权值参量，ｐ ≥２，越接近当前时刻的输出

待检测量权重越大，反之越小。设置门限ｄ＝０．５，新方法

的代价函数改写为：

Ｊ（Ｋ１，Ｋ２）＝
Ｅ　ｄ１（ｋ）－ｄ^１（ｋ）２｛ ｝， ｄ^１（ｋ）ｐ ＜ｄ

Ｅ　ｄ
～
１（ｋ）－ｄ^１（ｋ）２｛ ｝， ｄ^１（ｋ）ｐ ≥ｄ

烅
烄

烆
（１３）

新方法用均衡器输出均值代替了瞬时误差，均值变化

更为平缓稳 定，能 够 准 确 的 反 映 出 均 衡 器 初 始 化 收 敛 情

况。平均加权 的 方 式 虽 然 简 单 但 很 实 用。一 旦 输 出 均 值

达到或超越了判决门限ｄ，均衡器即由初始化阶段推进到

跟踪阶段。同时，权值参量ｐ 的恰当 设 置 也 尤 为 重 要，在

一定的范围内ｐ越大，越能准确快速的对均衡器模式转换

进行判断。ｐ值过大或过小都将影响均值变化的稳定性，
导致计算量增加或初始化过程延长，降低效率。

在前述仿真条件下，对ｐ取９～１１时均衡器输出均值

ｄ^１（ｋ）ｐ 进行了仿真，如图３所示。

图３　ｐ取不同值时 ｄ^１（ｋ）ｐ 的取值变化

从图３可以看 出，随 着 迭 代 次 数 的 增 大，输 出 均 值 的

取值曲线呈上升趋势，且逐渐趋于平稳。令模式转换判决

门限ｄ＝０．５，在 迭 代３０次 之 前，输 出 均 值 在０．５上 下 起

伏，需要进行一 次 模 式 转 换，之 后 开 始 基 本 保 持 在０．５以

上。当ｐ＝９时，迭代３０～４３次之间仍有取值低于０．５的

情况，而当ｐ＝１０和ｐ＝１１时，迭代３１次以后均值基本稳

定在０．５以上，且ｐ＝１１时更能 明 确 判 断 出，在 该 次 训 练

中最佳的转换时刻就在迭代３１次后。但ｐ较大时计算量

也相对较高，因此，在该仿真条件下的该次训练中，ｐ取１０
是最佳的。此外，通 过 仿 真 发 现，不 同 次 的 训 练 中 最 佳 转

换时刻会有差异，但基本都维持在３０±５次范围内，ｐ的最

佳取值仍然是１０或１１。
对于不同信道条件下如何找到最佳ｐ值的问题，可以

先将经验值作为ｐ 的初值，然后在迭代初期，如果输出均

值呈增长趋势，说明ｄ^１（ｋ）在不断增大，则ｐ 值可以适当

减小或保持不 变，当 输 出 均 值 低 于０．５且 呈 下 降 趋 势，说

明ｄ^１（ｋ）在小幅值 处 抖 动，这 时 的 判 决 不 可 靠，算 法 中 自

动增大ｐ值，减少计算量。ｐ值调节过程在算法中通过判

断语句实现。
输出加权平均模式切换机制最大的优势，是能够减少

迭代初期因误差波动而造成的模式频繁切换，降低均衡器

跟踪阶段的稳态误差，同时，可以减少因模式频繁切换带

来的计算量的增加。

２　收敛性能及差错性能仿真

　　１）仿真条件

信道仍然建模为ＦＩＲ滤波器，其系数为Ｈ＝［０．８，０．５］Ｔ，
采用基于参数传递ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方法，均衡器阶数为Ｋ１＝２，

Ｋ２＝２，初始 化 中 心 抽 头 系 数 为０．１，其 余 为０，步 长 为

０．０１５，前馈和 反 馈 滤 波 器 均 采 用 符 号 速 率。ＰＳＷＦ时 域

正交调制信号频段为［１７～１９］ＧＨｚ，码元 周 期 为４．５ｎｓ，
并行路数为１６，码元内采样点数为５０。收敛性能仿真中，

Ｅｂ／Ｎ０＝１５ｄＢ，仿真平均次数为２００。

２）仿真结果与分析

对所提ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方法、符号速率线性均衡方 法 及

采用文献［７］转 换 机 制 的 普 通 ＤＦＥ方 法 进 行 性 能 比 较，
第１路均衡器收敛特性如图４所示。

图４　３种均衡方法收敛特性比较

由图４可知，ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方法在迭代约２００次后收敛

到稳态，稳态误差约为－１６ｄＢ。从收敛速度上比较，ＩＰＰ－
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ＰＡＤＦＥ方法不如码元速率线性均衡方法快，但从补偿精

度上来说，新方法要明显优于线性均衡方法，稳态误差改

善了４ｄＢ。与采用文献［７］转换机制的普通ＤＦＥ相比，由

于模式切换稳定性的提高，使收敛速度加快，迭代次数减

少了约２０次，稳态误差也降低了约０．５ｄＢ。此外，由于新

方法采用了初始化参数传递机制，提高了训练效率，降低

了计算复杂度，从总体性能来看，要优于普通ＤＦＥ方法和

线性均衡方法。
均衡器的补偿 精 度 最 终 还 是 要 通 过 系 统 可 靠 性 来 体

现，对新方法的误比特率进行仿真，并与码元速率和采样

速率线性 均 衡 方 法 及 普 通 ＤＦＥ方 法 进 行 比 较，如 图５
所示。

图５　误比特率特性比较

从图５可以看出，ＰＳＷＦｓ时域正交调制信号经过ＦＩＲ
信道后，可靠性较 ＡＷＧＮ信 道 条 件 下 有 显 著 下 降。加 入

均衡算法可以不同程度的降低误比特率，其中，采样速率

线性均衡性能最优，但其均衡算法加入的位置在相关解调

之前，是针对波形采样值的补偿，因此其可靠性的优势是

高运算量换来的，不适用于高速宽带条件下的信号均衡。

ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方 法 与 码 元 速 率 线 性 均 衡 方 法 相 比，误 比 特

率特性有明显的改善，当ＢＥＲ＝１０－４时，信噪比节约２ｄＢ。

ＩＰＰ－ＰＡＤＦＥ方法与文献［７］ＤＦＥ方法相比，误比特率略有

优势，随着信噪比的提高，两种方法可靠性基本一致，这说

明模式转 换 对 稳 态 误 差 的 影 响 在 噪 声 较 小 时 影 响 较 小。
由于仿真数据个数有限，超过１２ｄＢ的误比特率没有给出。

３　结　　论

　　基于初始化参数传递的并行自适应判决反馈均衡方法

针对多路并行传输脉冲信号的均衡问题，采用初始化参数

传递方式，通单个均衡器的初始化完成对整个均衡器组的

初始化，采用输出加权平均的模式切换机制，减少迭代初期

因误差波动而造成的频繁模式切换，降低均衡器跟踪阶段

的稳态误差。有效控制了计算复杂度和训练成本，在均衡

器结构上、收敛特性和差错性能上优于线性均衡和已有的

ＤＦＥ均衡方法。后续将改进每一路均衡器所采用的均衡算

法，优化抽头系数的收敛与稳定，进一步降低稳态误差。
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