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第 5章 AWGN信道下的数字解调  

主要内容  

n 数字信号基带解调及符号判决  

n 无记忆调制的误码特性  

n 数字调制的性能比较  

n CPM信号的解调与检测  

5.1 数字解调的分解描述  

( )r t  ˆ ( )l ts  ˆ{ }iv

 τ∆
 ω∆
 ϕ∆

 ˆ ˆ( )c cj te ω ϕ− +

 

图 5-1-1 数字解调的基本结构框图 

5.1.1 载波解调 

设数字调制信号通过 AWGN信道后带通形式的接收信号 ( )r t 与发送信号 ( )s t 的关系： 

( )r t = ( )s t + ( )tη =Re[ ( )( ). c cj t
l t e ω φ+s ]+ ( )tη  (5-1-1a) 

其中 cω 和 cϕ 分别为调制载波的角频率与初始相位； ( )tη 为信道引入的带限高斯白噪声；  

(1) 载波解调  

所谓载波解调，就是采用与接收信号 ( )tr 中的载波近似同频同相的正弦波
ˆˆ( )c cj te ω φ+
作

为本地振荡，对接收信号进行正交下变频，以得到发射信号等效低通信号 ( )l ts 的估计

ˆ ( )l ts ： 

ˆ ˆˆ ˆ( ) ( )ˆ ( ) [ ( ). ]* ( ) ( ). . ( )c c c cj t j
l t t e h t e h t dω φ ω τ φτ τ τ

∞− + − +

−∞
= = −∫s r r  (5-1-2) 

Ø ( )h t 是一个低通滤波器的单位冲激响应，其带宽稍宽于 ( )l ts 的正频率频带，以

确保滤波时不使有用信号失真，同时滤除带外的噪声； 
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Ø ( )h t 也可采用匹配滤波器，以便使输出信号的信噪比提高。 

 本地振荡 ˆˆ( )c cje ω τ φ− +
中的角频率估值 ˆcω 与初始相位 ĉφ ，一般采用下章介绍的载波

同步跟踪技术从接收信号中恢复得到。  

 当本地振荡的瞬时相位完全跟踪调制信号中隐含载波的瞬时相位时，二者发生同
频同相的相干现象而能实现完全的载波解调； 其输出信号是发送信号等效低通信

号(即复包络)的无偏估计 ˆ ( )l ts ，它是排除了载波频偏与相偏的影响的正确估计。

这就是所谓相干载波解调。 

 
(a) 复数形式 

 
(b)实数形式 

图 5-1-2 正交下变频器 

 (2) 零中频信号  

如果将正交下变频器中的本地振荡
ˆˆ( )cj te ω φ+
改为 0 0( )j te ω φ+

，其中的 0ω 只是标称值等于

cω ，而实际上存在频率偏差ω∆ = cω - 0ω （简称频偏）和相位偏差ϕ∆ = cφ - 0φ （简称相偏）；

那么正交下变频器的输出就不是 ( )l ts 的正确估值，而被称为零中频信号，表示为 0 ( )tr ，

即 

0 0( )
0 ( ) ( ). . ( )jt e h t dω τ φτ τ τ

∞ − +

−∞
= −∫r r  (5-1-3) 

这时正交下变频实现的就不是完全的载波解调。 
    若要实现完全的载波解调，还需要进一步纠正频偏与相偏，即 

ˆ ( )l ts = 0 ( )tr ( )j te ω ϕ∆ ∆− +  (5-1-4) 

VCO 

ˆˆcos( )c ctω φ+  

ˆˆsin( )c ctω φ+  

( )h t

( )h t

ˆRe( ( ))l ts  

ˆIm( ( ))l ts  

( )r t  

( )h t
ˆ ( )l ts  

ˆˆ( )c cj te ω φ− +  

( )tr  
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u 可以看出，在通过正交下变频估计基带复信号 ˆ ( )l ts 时，载波的相位偏差ϕ∆以

及因载波的频偏随时间推移而积累的相位移 tω∆ ，都直接加入到基带复信号的相

角值之中了，必须纠正这两种偏差才能得到 ˆ ( )l ts 的正确相位角值。  

u 零中频信号可以采用较低的采样率离散化和数字化，因而有利于降低计算和处理

设备的复杂度；处理零中频信号可以达到与直接处理非零中频信号相似的效果，

载波同步跟踪也可以基于零中频接收信号进行。 

(3) 正交下变频等价于正交投影  

对于实的接收信号 ( )r t ，正交下变频器在 't 时刻输出的等效低通信号估值为： 

ˆ ( ')l ts = ( ') ( ')
1 2( ).[ ( ) ( )]t tt f t jf t dt

∞

−∞
+∫ r  (5-1-5) 

其中
( ')

1 ˆ( ) cos( ). ( ')t
cf t t h t tω= − 、

( ')
1 ˆ( ) sin( ). ( ')t

cf t t h t tω= − 是相互正交的两个波形函数。

因此，上述正交下变频可以看作是将接收信号 ( )tr 向这个正交基函数族{ ( ')
1 ( )tf t ； ( ')

2 ( )tf t }

的投影。 

5.1.2 基带解调 

u 基带解调就是将载波解调所得等效低通信号的估计 ˆ ( )l ts 映射为符号矢量序列的过程。 

u 对于无记忆调制基带调制，因波形成形方法不同，有以下三种不同的基带解调方法。 

( )r t  ˆ ( )l ts  ˆ{ }iv

 τ∆
 ω∆
 ϕ∆

 ˆ ˆ( )c cj te ω ϕ− +

 

(1) 符号间隔抽样法  

如果发射端采用的是符合奈奎斯特第一准则的成形波 ( )g t ，那么基带信号波形 ˆ ( )l ts 向

符号矢量的映射方法是，在每个符号间隔中点处对它抽样，即 

ˆ iv ˆ ( ) |l t iTt == s     ..., 1,0,1,2,...i = −  (5-1-6a) 

就完成了基带解调。所得特征矢量 ˆ iv 其实只是一个复数值，看作是二维矢量，它是与第 i个

发送符号星座点相对应的。  
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n 如果发射端采用的是符合奈奎斯特第三准则的成形波 ( )g t ，那么基带信号波形

ˆ ( )l ts 向符号矢量的映射方法是，在每个符号间隔分别对其实部和虚部进行积分： 

ˆ iv
/ 2

/ 2
ˆ ( )

iT T

liT T
t dt

+

−
= ∫ s

/ 2

/ 2
ˆ ( )

iT T

liT T
I t dt

+

−
= ∫ +

/ 2

/ 2
ˆ ( )

iT T

liT T
j Q t dt

+

−∫  (5-1-7) 

即就完成了基带解调。 

n 如果成形波 ( )g t 是属于奈奎斯特第二准则的，那么先要分别对 ˆ ( )l ts 的实部和虚部

进行基于限幅电平 A的矩形脉冲化处理，再进行符号间隔积分，即 

ˆ iv  
/ 2

/ 2
( )

iT T

liT T
I t dt

+

−
= ∫ +

/ 2

/ 2
( )

iT T

liT T
j Q t dt

+

−∫  (5-1-8a) 

其中 

ˆ ˆ( ( )) (| ( ) | )
( )

ˆ0 (| ( ) | )
l l

l
l

sgn I t A I t A
I t

I t A

 ≥= 
<

   
ˆ ˆ( ( )) (| ( ) | )

( )
ˆ0 (| ( ) | )

l l
l

l

sgn Q t A Q t A
Q t

Q t A

 ≥= 
<

 (5-1-8b) 

(3) 相关解调法 

l 基于单一成形波调制信号的相关解调 

如果发射端的调制方式是基于单个成形波 ( )g t 的，并且 ( )g t 是平移正交的，即

{ ( )g t iT− ； ..., 1,0,1,2,...i = − }是一个正交基函数族，例如 ( )g t 为平方根升余弦谱特性的；

那么这种实现基带解调的映射就是内积空间的投影(即相关)运算，第 i个符号矢量的估计
为： 

 ˆ iv ˆ ( ). ( )l t g t iT dt
∞

−∞
= −∫ s     ..., 1,0,1,2,...i = −  (5-1-9) 

u 这种相关运算可以在基于(5-1-2）式的正交下变频器中直接实现；将其中的低通滤

波器 ( )h t 取代为匹配滤波器 ( )g t ，然后将其输出信号 ˆ ( )l ts 在每个符号间隔中点

抽一个样点，即实现了基带解调。 

l M 元正交波形调制信号的相关解调 

①非相干解调 

将 0 ( )tr 分别与{ ( )mf t }中各个波形进行相关(即内积)运算得到M 个相关量；即 

ˆ ( )mv =
/ 2

0/ 2
( ). ( )

T

mT
t iT f t dt

−
+∫ r       0,1,2,..., 1m M= −   (5-1-10a) 
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这些相关量都是复数，可以取其幅度作为符号判决量，即 

0R̂ = 0| |sE + η ； ˆ
mR = | |mη ； 1,2,..., 1m M= −   (5-1-10c) 

其中{ mη }是一个实部虚部的均值都为 0，实部虚部的方差都为 0 / 2N 的复高斯随机变量。 

判决时比较这M个相关幅度值的大小，如果其中 ˆ
ˆ

mR 的值最大就判为第 m̂种符号，即 

0,1, 2,... 1
maxˆ ˆ| ( ) |m M

Argm m= −= v   (5-1-10d) 

 
( )0f t  

( )1f t  

( )1Mf t−

( )
0

T
dt∫  

( )
0

T
dt∫  

( )
0

T
dt∫  

ˆ (0)v  

ˆ (1)v  

ˆ ( 1)M −v  

至检测器 0( )tr

 
图 5-1-3 M 元正交调制信号的相关解调 

②相干解调  

当然，M 元正交波形调制也是可以利用相位信息来改善误码特性的，但这时必须采

用相干载波解调所得等效低通信号 ˆ ( )l ts 代替零中频信号 0 ( )tr 进行基带解调，即  

ˆ ( )mv =
/ 2

/ 2
( ). ( )

T

l mT
t iT f t dt

−
+∫ s       0,1,2,..., 1m M= −   (5-1-11a) 

并取相关量的实部而不是幅度作为符号判决量，即 

ˆmx = Re [ ˆ ( )mv ]      0,1,2,..., 1m M= −   (5-1-11b) 

判决时只要这M个相关量实部值的大小，如果其中 ˆˆmx 的值最大，就将它判为第 m̂种

符号；其数学表达就是 

0,1, 2,... 1
maxˆ ˆRe[ ( )]m M

Argm m= −= v   (5-1-11d) 

本例中 m̂ =0。这就是M 元正交波形调制信号的相干解调判决。 

Ø 这里取相关量的实部作为判决量，是因为发送端进行M元正交波形基带调制时所产

生的预包络信号 ( )l ts 只有实部，没有虚部；接收端基于相干载波解调所得 ˆ ( )l ts 中的

有用信号部分也应该只有实部，因此取相关量的实部不降低有用信号功率却甩掉了

虚部噪声，使其信噪比提高一倍，误码特性可改善 3dB；这就是相干解调利用相位信
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息带来的效益。 

5.1.3 符号判决 

( )r t  ˆ ( )l ts  ˆ{ }iv

 τ∆
 ω∆
 ϕ∆

 ˆ ˆ( )c cj te ω ϕ− +

 

u 符号判决原理上属于特征空间中模式识别的范畴；不同调制方式所采用的特征空
间和模式分类方法不同。 

u 符号判决的关键是如何定义两个矢量(例如 ˆ iv 与 ( )mv )的差异大小或相似度，也就

是采用什么准则进行判决。 

u 当输入的符号特征矢量（即被检测量）的概率密度函数已知时，采用最大后验概
率（MAP）准则进行符号判决，其错误概率是最低的，因而称为最佳检测； 

u 在发送符号等概率分布时MAP判决准则可以简化为最大似然（ML）准则。 

u 当符号判决时需要利用符号矢量的相位信息时，应该采用相干解调所得符号矢
量，否则采用非相干解调所得符号矢量；前者的误码特性显著优于后者。 

u 此外，对于有记忆调制，因前后符号相关联而不能各个符号独立判决，最佳检测
方法也不相同。 

 (1) 最大后验概率(MAP)检测 

先考虑基于单一成形波无记忆调制信号的相干解调MAP检测。 

v% = v +η= ( )mv +η      0,1,2,..., 1m M= −  (5-1-12) 

v%的条件 PDF为： 

( )( | )mp v v%
( ) 2 ( ) 2

0 0

1 ( ) ( )exp[ ]
m mx x y y

N Nπ
− + −

= −
% %

  0,1,2,..., 1m M= −  (5-1-13a) 

或表示为 

( )( | )mp v v%
( ) 2

0 0

1 | |exp[ ]
m

N Nπ
−

= −
v v%

  0,1,2,..., 1m M= −  (5-1-13b) 

根据贝叶斯公式计算在 v% = v̂已知的条件下各种符号的后验概率： 

( ) ˆ( | )mp =v v v%
( ) ( )( | ). ( )

ˆ( )

m mp P
p

=
=

v v v
v v

%

%    
0,1,2,..., 1m M= −  (5-1-14) 
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( ) ˆ( | )mPM v v = ( ) ( )ˆ( | ). ( )m mp Pv v v
   

0,1,2,..., 1m M= −  (5-1-15a) 

MAP判决可表示为 

( )

0,1, 2,... 1
maxˆ ˆ[ ( | )]m

m M
Argm PM= −= v v  (5-1-15b) 

其意思是：当
( ) ˆ( | )mPM v v ˆ|m m= > ˆ( ) ˆ( | )mPM v v ˆ ( )|m m m≠ ∀ 时 v̂判为第 m̂种符号。 

【例】以 BPSK 调制信号为例，设发送信号符号 (1) (0)
bE= − =v v ，若先验概率

(0)( )P p=v ，
(1)( ) 1P p= −v ，则接收信号的某个符号的特征矢量是 bE= +v η% 或

bE= − +v η% ，其中η是方差为 0 / 2N 的高斯随机变量。因此条件 PDF为： 

(0)( | )p v v%
2

00

| |1 exp bE
NNπ

 +
= − 

  

v%
 (5-1-16a) 

(1)( | )p v v%
2

00

| |1 exp bE
NNπ

 −
= − 

  

v%
 (5-1-16b) 

得到最佳MAP检测度量为： 

(0)( , )PM v v% = (0). ( | )p p v v%
2

00

| |
exp bEp

NNπ

 +
= − 

  

v%
 (5-1-17a) 

   (1)( , )PM v v% = (1)(1 ). ( | )p p− v v%
2

00

| |1 exp bEp
NNπ

 −−
= − 

  

v%
 (5-1-17b) 

于是，对于接收符号矢量 v% = v̂，MAP判决规则为： 

当
(0)ˆ( , )PM v v > (1)ˆ( , )PM v v 时判为

(0)v  

当
(0)ˆ( , )PM v v ≤ (1)ˆ( , )PM v v 时判为

(1)v    
(5-1-18c) 

(2) 基于相干解调的最大似然(ML)检测- 

l 基于单一成形波无记忆调制信号的相干解调ML检测 

    如果令 v% = v̂，并将它看作已知量，将 ( )mv 看作是变量，则(5-1-13)式所示的条件 PDF 

( )( | )mp v v% 就变成似然函数了，再取对数并忽略常数因子，即得到对数似然函数： 

        ( )( )m
LΛ v ( ) 2

0ˆ| | /m N= − −v v  (5-1-19) 
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n ML检测就是从M 种符号的基准矢量{ ( )mv ， 0,1,2,..., 1m M= − }中寻找一个

能使对数似然值
( )( )m

LΛ v 最大的符号
ˆ( )mv 。 

n 对数似然值
( )( )m

LΛ v 最大的准则，等价于欧几里德距离
( )ˆ( , )mD v v 最小的准则，

即 

        m̂ = ( )

0,1, 2, ..., 1
min ˆ( , )m

m M
Arg D

= −
v v     (5-1-20a) 

其中欧氏距离定义为 

        ( )ˆ( , )mD v v =| v̂ - ( )mv | (5-1-20b) 

l M元正交波形调制信号的相干解调 ML检测 

V% 的条件 PDF应为M 维高斯随机矢量的 PDF,即 

  ( | )p V V%
/2

0 0

1 [ ] [ ]exp[ ]
( )

H

MN Nπ
− −

= −
V V V V% %

   

21

/2
00 0

| |1 exp[ ]
( )

M
m m

M
m

x x
N Nπ

−

=

−
= −∑

%
 

(5-1-22a) 

取自然对数就得到对数似然函数，忽略其中的常数因子，有 

   ( )LΛ V = ˆ ˆ[ ] [ ]T− − −V V V V
1

2

0

ˆ[ ]
M

m m
m

x x
−

=

= − −∑  (5-1-22b) 

ML检测就是从M种矢量中选择一种矢量V = 0 1 1[ ... ]T
Mx x x − ，使 ( )LΛ V 最大。注意到这里

ˆmx = ˆRe[ ( )]mv 就是第m中符号波形与接收信号波形的互相关值的实部，而上式可展开为 

1 2
0

ˆ[ ]M
m mm

x x−

=
− −∑ = 1 1 2 2

0 0
ˆ ˆ2 ( )M M

m m m mm m
x x x x− −

= =
− +∑ ∑  

其中后一项与 0 1 1[ ... ]T
Mx x x − 的选择无关；从M 种符号矢量V = 0 1 1[ ... ]T

Mx x x − 选择一个使

前一项最大，等价于从{ 0 1 1ˆ ˆ ˆ, ,..., Mx x x − }中挑选最大者；如果 ˆmx 最大，就判为第 m̂种符号。  

(3) 基于非相干解调的判决准则 

前面介绍的M元正交波形调制的解调常常采用非相干解调，输出的判决量是互相关量
的幅度值，即采用如(5-1-10)式所描述的最大相关幅度准则进行符号判决。这种不利用相位
信息的判决方法，其误码特性比基于相干解调判决方法的要差 3dB； 
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但是判决量不用相位信息有时可带来重要好处，例如解调时不需锁相环，这就能

解决快速跳频信号的解调判决无法进行锁相的困难。 

5.1.4 有记忆线性调制信号的解调和最佳检测 

u 与无记忆调制信号的解调检测相比，其不同之处主要是一般需要进行多个符号联
合判决，而不是逐个符号独立判决，因为符号序列前后存在关联性。 

 (1) M 进制有记忆调制的最大似然序列检测 

这里以编码调制为例介绍有记忆调制的ML序列检测。 

 对于记忆长度为 L的 M 进制调制信号，其记忆关联性表现为状态矢量的函数关

系 iθ = 1 2, ,..( ., )i i i Lf − − −θ θ θ 所描述的状态转移规则。 

 于是根据状态转移约束图和状态转移函数关系,可以给出一个状态转移网格图。 

图 5-1-4 是N = M =4的一种无状态转移约束的网格图，例如 M进制差分编码调制可
用这种网格图表示。 

v
)0(

v
)1(

v
)2(

v
)3(

0v 1v 2v 3v 4v  

图 5-1-4 ML序列检测的状态转移网格图 

L +1个符号的联合条件 PDF为： 
        

1( ) ( ) ( )
1 1 1( , ,..., , | , ,..., )i L i L in n n

i L i L i i i L i L ip − − +
− − + − − − += = =v v v v v θ v θ v θ% % % %  

           =
( ) 2

1
2 2

| |1( ) exp[ ]
2 2

kni L
L k

k iπσ σ

−
+

=

−
−∑ v θ%

 

(5-1-23) 

如果将已经接收到的矢量序列{ 0v̂ , 1v̂ ,…, ˆ iv ,…}看作已知量代入上式，而把

Θ  { ( )knθ ， , 1,...,k i L i l i= − − + }看作未知变量，那么上述 PDF就变成似然函数 ( )Λ Θ

了；再取对数便得到对数似然函数，再忽略常数因子，去掉负号，就得到欧氏距离的平方，

即 
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          ( )d Θ = ( ) 2| |k

i L
n

k
k i

−

=

−∑ v θ%  (5-1-24) 

注意到可能的状态共有
1LM +
种，每种用上式计算一个欧氏距离，比较这些距离的大小；  

u 如果体现记忆性的编码规则是分组码的形式或块传输方式，各个 1L + 长的码组是
相互独立的，那么按照(5-2-24)式计算欧氏距离，则可根据欧氏距离最小准则同时
对这 1L + 个符号进行判决； 

u 这时类似于无记忆调制，因为符号组之间不存在记忆关联性，只是组内相互关联，
而将每组符号矢量看作一个高维的大符号矢量。 

u 上述有记忆调制的 ML 检测，都涉及 1LM +
数量级次数的欧氏距离计算，当 L较

大时，例如 L ≥ 3，其计算量就增大到实际上无法进行计算。 

u 解决 L较大时全路径搜索计算复杂度太高的有效办法是采用 Viterbi算法。该算
法在每个节点处计算前面的各种可能到达路径的累积欧氏距离时，只保留累积距

离最小的一条，而逐步裁剪去掉累积距离较大的路径；在逐步向前推进中采用延

迟回溯的办法对前面的符号逐个进行判决，可使计算复杂度大幅度降低； 

u 经验证明只要延迟回溯的长度大于 3 L ~5 L时，因路径裁剪引起误判的概率便小
到可以忽略不计。关于 Viterbi算法后面还有介绍。 

(2)最大后验概率(MAP)序列检测 

对于由接收信号估计出的符号矢量序列{ ˆ iv , 1ˆ i−v ,…, ˆ i L−v }，将它看作是随机矢量序列

{ iv% , 1i−v% ,..., i L−v% }的一个现实，要判断 ˆ iv 是属于哪种符号，即估计 ˆ iv = iv + iη = ( )icv + iη 中

的 ic ，必须从联合概率密度函数 1( , ,..., )i i i Lp − −v v v% % % 出发推导出后验概率公式； 

根据贝叶斯公式得到的后验概率为： 

ˆ ˆ( ) ( )
ˆ( ) 1

1
1

( , ,..., | ). ( )( | , ,..., )
( , ,..., )

i i
i

c c
c i i i L i i

i i i i L
i i i L

p pp
p

− −
− −

− −

= =
= =

v v v v v v vv v v v v
v v v

% % %
% % %

% % %
 (5-1-25) 

对于一个由接收信号经解调得到的符号矢量序列{ ˆ iv , 1ˆ i−v ,…, ˆ i L−v }，对于 ˆ iv 进行符号

判决的MAP准则就是 

ˆ( )icv = ( )
arg max

ic ∈v S
( )

1 1ˆ ˆ ˆ( | , ,..., )ic
i i i i i i L i Lp − − − −= = = =v v v v v v v v% % %  (5-1-26) 

5.2 各种无记忆调制的误码特性  

5.2.1 计算相干解调器误码特性的一种通用算法 
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为导出一种计算相干解调器误码特性的通用算法，先讨论 BPSK 调制的误码率特

性。 

 (1) BPSK信号的解调 ML判决及其误码特性 

假定两种符号等概出现，采用相干解调器输出的符号矢量分别为： v% bE η= + 或

bE η− + ；则随机变量 v%的条件 PDF为： 

2
(0)

00

| |1( | ) exp[ ]bE
p

NNπ

+
= = −

v
v v v

%
%  (5-2-1a) 

2
(1)

00

| |1( | ) exp[ ]bE
p

NNπ

−
= = −

v
v v v

%
%  (5-2-1b) 

该 PDF的形状如图 5-2-2所示。 

● 

(0 )v  

● 

(1)v  0 

12 2 bd E=  

 
       图 5-2-1 BPSK的符号星座点 

    bEbE−
v%

(1)( | )p =v v v%(0)( | )p =v v v%

 
图 5-2-2  BPSK接收符号矢量的 PDF 

  

n 对于一个接收符号矢量 v̂，令 v% = v̂代入上式，可知基于ML准则的符号判决规则可

简化为：当 v̂ 0> 时，判为
(1)v ；当 v̂ 0< 时，判为

(0)v 。 

n 这个判决准则，本质上也是二维空间中的欧氏距离最小准则，只不过是因为星座点

都在实轴上而只取 v̂实部的值。在发送 (1)v 时，错误概率就是 v% 0< 的概率，即： 

        

2
0 0(1) (1)

00

( )1( | ) ( | ) exp[ ]bE
P e p d d

NNπ−∞ −∞

−
= = −∫ ∫

v
v v v v v

%
% % %

 
(5-2-2a) 
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2

0

/ 2

2 /

1
2 b

x

E N
e dx

π

∞ − = ∫ 0( 2 / )bQ E N  =  

其中 ( )Q x 为标准高斯的截尾误差函数。同理在发送 (0)v 时的错误概率就是 v̂ 0> 的概率

为： 

        (0)( | )P e v 0( 2 / )bQ E N  =  (5-2-2b) 

因为
(1)v 和

(0)v 是等概发送的，因此平均错误概率为： 

        (1) (0)( | ) / 2 ( | ) / 2bP P e P e= +v v 0( 2 / )bQ E N  =  (5-2-3a) 

错误概率只与解调器输出的比特信噪比 0/bE N 有关，而与信号和噪声的其他细节特征无

关。上式错误概率也可用信号的欧氏距离( 0,1d 2 bE= )表示为： 

        ( )2
0,1 0/(2 )bP Q d N=  (5-2-3b) 

-2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
10

-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

Eb/N0(dB)

比
特
误
码
概
率

P
b

MPAM比特误码曲线

M=2 M=4 M=8 M=16

 
图 5-2-3  MPAM调制的比特误码特性 

u BPSK可看作是M=2的MPAM，其误码特性如图 5-2-3中M =2的曲线所示。 

u BPSK相干解调中存在0 /π 相位模糊的问题，即输出的特征矢量 v̂中是否因载波
相偏引入了π 的相位移而使 v̂出现正负值反转的现象，而反转前后的值都是
BPSK符号的有效取值，因而不能对是否有反转做出识别。 
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{ }ka 进行差分编码，得到 1k k kb a b −= ⊕ ，再进行调制和发送；接收端采用相干

解调器得到 ˆ{ }kb ，然后进行差分译码得到 1
ˆˆ ˆk k ka a b−= ⊕ 。 

u 但是，差分译码因存在误差传播的现象而使误码特性中 0/bE N 产生 0.6dB 的损

失。此外还可采用延迟差分相干解调的办法解决相位模糊问题，将在 5.2.3 小节
中介绍。  

(2) 相干解调最佳检测误码率特性的通用计算方法 

n 注意到(5-2-3b)式中的欧氏距离 0,1d 是实轴上两点之间的距离，实际上即使是复数平

面上任意两点之间的欧氏距离，也仍然可以采用与此式类似的公式来计算误码概率。

这是因为复平面上任意两点连线可以旋转到与实轴重合，以至这两个二维高斯随机

变量都变为一维高斯随机变量了。 

u 设某种M 进制调制的星座点集为S：{ ( )mv  0,1,2,..., 1m M= − }，其中M 种符号的

基准矢量
( )mv 都是一个复数， 2ogK L M= ，即每个符号含K比特， sE 和 bE 分别

表示平均每符号和平均每比特的能量，并有 s bE KE= 。 

设发送第m种符号时，有信道噪声接收时所得符号矢量为 v% = ( )mv +η。设每个基准矢

量
( )mv 的能量为

( )mE = mα sE ， 1( )mv 和 2( )mv 之间的欧氏距离为
1 2,m md =

1 2,m m sEβ 。那么

据(5-2-3)式可以推知，当发送第 1m 种符号时因存在信道噪声而被误判为第 2m 种符号，其

错误概率是 

   
2 1/m mP = ( )1 2

2
, 0/(2 )m mQ d N = ( )1 2, 0/m m sQ E Nβ   1 2, 0,1, 2,..., 1m m M= −  (5-2-4) 

Ø 对于M 进制调制信号的一个接收符号矢量 v%进行符号判决，先计算 v%与S中M 个基

准矢量的欧氏距离，然后进行 1M − 次距离值大小的比较判决，即 1M − 次二分类判

决，如果这 1M − 次判决实验是相互独立的，那么发送第 1m 种符号时而能得到正确

判决的概率应为 

1( )C mP =
2 1

2
2 1

1

/
0

(1 )
M

m m
m
m m

P
−

=
≠

−∏                1 0,1,2,..., 1m M= −  (5-2-5) 
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1( )C mP 表示所进行的 1M − 次欧氏距离比较判别都正确的概率，于是发送第 1m 种符号而

被误判的概率为
1mP =1

1( )C mP− 。 

Ø 设第 1m 种与第 2m 种符号之间的汉明距离为
1 2,m mD ，即第 1m 种符号误判为第 2m 种符

号时将产生
1 2,m mD 比特错误；于是由(5-2-5)式可进一步推得总的平均比特错误概率公

式： 

bP = 1 2

2 1

1 2
2 1

11
,

/
0 0

1 1 1
MM

m m
m m

m m
m m

D
P

M K

−−

= =
≠

 
  − −     

∑ ∏  

= ( )1 2

1 2

1 2
2 1

11
,

, 0
0 0

1 1 1 /
MM

m m
m m b

m m
m m

D
Q KE N

M K
β

−−

= =
≠

 
  − −  
   

∑ ∏    

(5-2-6) 

 (5-2-5)式是否精确地成立，关键在于这M-1次二分类判决的事件是否是相互独立的；
如果确实相互独立，那么该式完全正确；如果只是近似地相互独立，该式就只是一个近似

表达式。 

5.2.2  M元 PAM调制及其误码特性 

设M 元 PAM调制符号的星座点为实轴上等距离对称分布的M 个点，如图 5-2-4所示，
相邻两星座点之间的距离都为d，即 

( )mv (2 1 ) / 2m M d= + −
      

0,1,2,..., 1m M= −  (5-2-7a) 

即{ ( )mv }={ (1 ) / 2, (3 ) / 2,..., 3 / 2, / 2, / 2,3 / 2,..., ( 1) / 2M d M d d d d d M d− − − − − }。 

 

iτ
1iτ + 2iτ + 3iτ +  

图 5-2-4 阈值位于相邻幅度电平的中间  

平均每个符号的能量 sE 应为 

sE
1

( ) 2

0

1 | |
M

m

mM

−

=

= ∑ v =
2

2 2 2 2
2

2 [1 3 ... ( 3) ( 1) ]
2

d M M
M

+ + + − + −  

   = 2 2( 1) /12M d−  

(5-2-7b) 
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于是欧氏距离与符号能量、比特能量的关系式为 

2 212 /( 1)sd E M= − = 212 /( 1)bKE M −  (5-2-7c) 

u 当第 1m 种符号的星座点不是两端的星座点时，错误概率为： 

 
(5-2-8) 

u 对于星座点处于两端的第 0和第 1M − 种符号，只有一个方向的错判，其判决错

误概率应为 

 
u 于是总的平均符号错误概率应为 

 

(5-2-9a) 

将(5-2-7b)式代入上式，得 

MP ≈ 2
0

62 2
( 1)

bKEM Q
M M N

 −
  − 

 

(5-2-9b) 

n 由于 2 212 /( 1)sd E M= − ，因此M 增大 1 倍要求平均符号能量增大近似 4 倍，

即 6dB，才能达到相同的误码率。 

n 为了将符号错误概率换算成比特错误概率，我们将符号判决错误的样本分为两类：
一类是错判为相邻符号的，这类错误每个符号错误只引起 1/ K比特错误，因为采
用 Gray编码很容易实现相邻符号之间的汉明距离等于 1； 

n 另一类符号错误是被误判为更远的符号，这类错误每个符号误判可能引起 1~ K比

特的错误；因它们的欧氏距离都大于等于 2 d，因此其符号概率值至少比
1 1( 1) /m mP +

或
1 1( 1) /m mP − 小一个数量级；例如 (1.28)Q =0.1003， (2.32)Q =0.01017，

(3.09)Q =0.001， (3.71)Q =0.0001， (4.26)Q =0.00001。 
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n 因此只需要考虑距离为 2 d 的符号就可足够精确地给出 MP 和 bP 之间的关系

式；可以近似认为在符号被误判的样本中有 90%的样本是误判为相邻符号，每个
符号误判只引起 1/ K比特的错误；而 10%的样本是误判为更远的符号，每个符号
误判引起 1/2的比特错误；二者平均为 0.9×1/K +0.1×1/2=于是其平均值为 

bP ≈ (0.05 0.9 / ) MK P+  (5-2-10) 

当信噪比较高时也可近似为：
1

logb sP P
M

=  

5.2.3 MPSK 调制的误码特性  

MPSK 调制信号的星座点集为S：{ ( )mv  0,1,2,..., 1m M= − }，其中M 种符号的基

准矢量可以表示为： 

( )mv 2 /j m M
sE e π=       0,1,2,..., 1m M= −  (5-2-11) 

其中 s bE KE= 表示每个符号的能量， 2ogK L M= 表示每个符号的比特数。 

u 为了尽量降低平均误比特概率，在安排符号星座点与符号信息比特之间的对应关
系时，应该使汉明距离较大的两个符号所对应的符号基准矢量的欧氏距离也较大；

一般是按照 Gray码的顺序排列这M种符号的序号就可基本实现这个目标。 

(1) QPSK的比特错误概率 

M =4的 MPSK称为 QPSK。在载波跟踪和正交载波解调做到很理想的情况下，一个
QPSK 调制信道等价于两个独立的 BPSK信道，因为它可以看作是由两个相互正交的载波
调制的 BPSK调制信号在同一频带 AWGN 信道中独立传输；因此 QPSK 的比特错误特性
与 BPSK的完全相同，即 

bP = 0( 2 / )bQ E N  =  (5-2-12) 

 (2) MPSK比特错误概率公式 

u 只要保证了欧氏距离最小的相邻两种符号之间的汉明距离最小(即等于 1)，其误
码特性就可近似达到最好；这是因为欧氏距离最小的相邻两个码之间的误码是错

误概率的最主要贡献者，随着到较远的各星座点的距离成倍增长，误码概率相应

地按数量级规律减小。 

u 当发送符号是第m种符号时，将接收符号矢量 v% = ( )m +v η与 ( 1)m+v 和
( 1)m−v 进行

距离计算得到误码率公式时，两次符号判决事件是几乎相互独立的；因此两次判

决都正确的概率为 ( )C mP = ( 1) / ( 1) /(1 )(1 )m m m mP P+ −− − ；而根据(5-2-4)式可知 
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     ( 1) /m mP + = ( )2

, 1 0/(2 )m mQ d N+ = ( ), 1 0/m m sQ E Nβ +  

其中 , 1m md + =| ( 1)m+v ( )m−v |=2 sE sin( / )Mπ ，即 , 1m mβ + =2 2sin ( / )Mπ ； ( 1) /m mP − 也是同

样的表达式。由于M 种符号的情况都相同，因此不必对它们进行平均所得 mP 就是平均符

号错误概率，即 

MP = mP = ( )1 C mP− = ( ) 2

01 1 sin( / ) 2 /sQ M E Nπ − −   

≈ ( )02 sin( / ) 2 /bQ M KE Nπ  
(5-2-13a) 

同理可采用(5-2-10)式计算比特错误概率，即 

bP ≈ (0.05 0.9 / ) MK P+ ≈ ( )0(0.1 1.8 / ) sin( / ) 2 /bK Q M KE Nπ+  (5-2-13b) 

或者     
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图 5-2-5  MPSK调制的比特误码特性 

5.2.4 DPSK调制信号的解调及其误码特性 

u 差分 PSK(即 DPSK)调制和延迟差分相干解调的办法可以解决相位模糊问题；发
送端采用相邻两个符号的相位差表示符号星座点值的相位，接收端采用延迟差分

相干解调法检出差分相位；这就是 DPSK。 

u M进制 DPSK调制简称M-DPSK，其调制、解调的基本原理可分两种情况来描述。 
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(1) 基于T 长度的矩形脉冲成形波 ( )g t 的M-DPSK 

u 设M 种符号的相位分别为
( )mϕ = 2 /m Mπ ， 1,2,...,m M= ；发送信号可表示为 

( )s t = cos[ ] ( )c c i
i

A t iT g t iTω ω ϕ
∞

=−∞

− + −∑  

u 其中利用{ iϕ } 的差分携带符号信息，当第 i个符号属于第 im 种符号时，令

iϕ 1iϕ −− = ( )mϕ 。对于接收信号 ( )r t = ( )s t + ( )tη ，采用延迟相干法检测差分相位，

就是进行互相关运算： 

iR = ( ). ( )
iT T

iT
r t iT r t iT T dt

+
+ + −∫  (5-2-14) 

显然   iR ( ). ( )
iT T

iT
s t iT s t iT T dt

+
≈ + + −∫ = 2

1cos[ ].cos[ ]
iT T

c i c iiT
A t t dtω ϕ ω ϕ

+

−+ +∫  

≈
1
2

2A 1cos( )i iϕ ϕ −−  

可见 iR 的相位角就是我们希望得到的差分相位 iϕ 1iϕ −− ，即可用于第 i个符号的判决。 

u 这种基于延迟相干的差分相位检测法，既不要锁相环，也不要采用正交解调器进
行载波解调，还不需要通过差分编译码解决相位模糊问题；实现复杂度异常的低。 

(2) 基于奈奎斯特第一准则成形波 ( )g t 的M-DPSK 

当调制信号是基于奈奎斯特第一准则成形波 ( )g t 实现基带调制时，设第 i个符号矢量

为 iv = ije ϕ
， iϕ ∈{ ( )mϕ = 2 /m Mπ ， 1,2,...,m M= }，则 M-DPSK 调制的发送信号可表

示为 

( )s t = Re{ ( ) }cj t
l t e ωs = Re{[ ( )] }i cj j t

i
e g t iT eϕ ω

∞

=−∞

−∑  

差分相位的检测则可采用下式实现： 

        1ˆ ˆ ˆi i iϕ ϕ ϕ −∆ = − = *
1ˆ ˆIm[ln( )]i i−v v  (5-2-15) 

此式取自然对数再求虚部，就是求
*

1ˆ ˆi i−v v 的相位。符号判决就是：如果 

        m̂ = ( )
1, 2,...,
min ˆ{| |}m

im M
Arg ϕ ϕ= ∆ −  (5-2-16) 

则第 i个符号便判决为第 m̂种符号。 
u 这种 M-DPSK 解调方法仍需要采用正交解调器进行载波解调，并使解调所得
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ˆ ( )l ts 中的频偏足够小，但不须相位跟踪，也不须采用差分译码解决相位模糊

问题。 

(3) M-DPSK调制方式的误码特性  

设输入特征矢量为 ˆ iv = i i+v η ，其信噪比为 2 2
0 | | / | |i iγ = v η ，而 

     *
1ˆ ˆi i−v v 1 1( )( )i i i i− −= + +v η v η 2

1 1 1i i i i i i i− − −≈ + + +v v η v η η η  

其信噪比为
4 2

0| | /(2 | | ) / 2γ γ≈ ≈v vη ；可见这种相位差分运算所得
*

1ˆ ˆi i−v v 的信噪比降低

了 3dB；而 *
1ˆ ˆi i−v v 本质上是一个用于符号判决的判决量。 

对于 2-DPSK，由于相邻符号相位相差 0°或 180°，因此符号可表示为 

 

可推导得到 2-DPSK错误概率为： 

        
0/1

2
bE N

bP e−=  (5-2-17) 

Ø 4-DPSK 延迟差分相干解调的误码特性比常规 QPSK 相干解调的误码特性

差 2.3dB左右；这是因为它不需要采用差分编译码解决相位模糊问题；差

分译码引起的误码传递还将使误码特性劣化 0.6dB，而它不需付出此代价。

4-DPSK 延迟差分相干解调的优点是在载波解调时不必进行载波相位锁

定，而只要进行载波频率跟踪；同时还不需进行差分编译码，总的复杂度

较低；在应用中是可以权衡利弊来选择的。 
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5.2.5  M元正交波形调制的误码特性  

u M-QWM信号的解调所得判决量的相互独立性。 

u 第 1m 种符号被正确判决的概率为 

1( )C mP =
1

1

1

/
0

(1 )
M

m m
m
m m

P
−

=
≠

−∏  

其中
1/m mP 表示将第 1m 种符号错判为第m种符号的概率； 

u 对于基于相干解调的判决和基于非相干的判决时
1/m mP 的表达式各不相同；  

(1) M-QWM信号的相干解调最佳检测的比特错误概率 

对于基于相干解调的判决，是取 ( )mv% 的实部作为判决量进行最大相关判决，其误码

概率公式可参考(5-2-4)式推得，但情况有所不同。 

当发送任意种符号(例如第 1m 种)符号，对它的相关量进行M-1次比较判决时每次发生

的错误概率
1/m mP 都相同，因此不必平均，即第 1m 种符号误判为其它符号的平均错误概率

为 
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1mP =
1/m mP = ( )1

2
, 0/m mQ d N = ( )0/sQ E N    

1, 0,1, 2,..., 1m m M= −  1( )m m≠  

 
 

(5-2-18) 

各种符号的情况相同，但是每个符号错误所引起的比特错误数不同，因此基于相干解

调的M-QWM总的平均比特错误概率应为 

bP =
1
M

1

1

1
1

11
,

/
0 0

1 1
MM

m m
m m

m m
m m

D
P

K

−−

= =
≠

 
  − −  
   

∑ ∏ = ( )1

1
1

11
,

0
0 0

1 1 1 /
MM

m m
b

m m
m m

D
Q KE N

M K

−−

= =
≠

 
  − −  
   

∑ ∏  

 

(5-2-19) 

其中
1 ,m mD 表示第 1m 种符号与第m种符号之间的汉明距离，即误码引起的错误比特数。 

上式可以进一步近似而简化，为此先给出平均符号错误概率，即 

MP = ( ) 1

01 1 /
M

bQ KE N
−

 − −   
(5-2-20) 

再将符号错误率换算成比特错误率。假定各种符号是等概率发送的，每个符号误判为其它 

符号可能性有1/( 1) 1/(2 1)KM − = − ；K比特中出现 k比特(1 k K≤ ≤ )的情况共有 ( )K
k

种；平均每错一个符号的比特差错数为 ( )1
/(2 1)K K

k
K kk=

−∑ = 12 /(2 1)K KK − − ，比特概率

则还应除以K，因为每个符号有K比特。于是平均比特错误概率是 

bP =
12

2 1

K

K

−

− MP =
12

2 1

K

K

−

− ( ){ }1

01 1 /
M

bQ KE N
−

 − −   (5-2-21) 
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图 5-2-6 M元正交波形调制(M-QWM)相干解调的比特误码率特性 
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图 5-2-6是由此式得出的M-QWM相干解调M=4,8,16,32,1024,8192时的误比特率

特性曲线。从图中可见，当M 增加时误比特率性能逐步改善；可以证明当M → ∞时即可

逼近香农极限；此时只要 0/ 1.6bE N dB> − ， bP 就可以任意小，当然其频带效率也会非常

低。 

(2)基于非相干解调 M-QWM的误码特性  

设某个符号发送是能量为 sE 的第 0 种符号，有信道噪声时相应的 M 个互相关幅度

0R% =| sE + 0η |， mR% =| mη | ( 1, 2,..., 1m M= − )； 

那么 0R% 是一个两自由度、 2
ss E= 的赖斯分布随机变量，用 r表示，则其条件 PDF为 

  0 0( | )sp R R E=% = Rice( )p r =
2

0( ) /
0 0

0

2 (2 / )sr E N
s

r e I r E N
N

− +  (5-2-22) 

而 mR% 是一个两自由度的瑞利分布随机变量，用 r表示，其条件 PDF为 

  0( | )m sp R R E=% = Rayleigh( )p r =
2

0/

0

2 r Nr e
N

−  (5-2-23) 

图 5-2-7给出在 sE =10、 0N =1时这两种 PDF曲线的形状。 
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图 5-2-7 赖斯分布和瑞利分布 PDF 

假如 R1为期望接收信号，则正确接收的概率为： 
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其中 

    
利用 

     
可得 

      
做如下变换 

         
得 

       

    
相应的错误概率为： 

      

误比特率为： 
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图 5-2-8 M 元正交波形调制(M-QWM)非相干解调的比特误码特性 

(3) 关于M 元双正交波形调制 

 如果M 种调制波形是采用M /2个相互正交的波形{ ( )mf t  1,2,..., / 2m M= }与它们

的反向波形{- ( )mf t  0,1,2,..., / 2 1m M= − }一起构成的，这就是所谓双正交波形调

制。 

 由于每对正负波形的欧氏距离最大，用它们来表示汉明距离最大的两种符号，使之出
现K比特信息错误的概率大大降低，因而能改善误码特性。 

 不过它只能在M 值不大时能明显改善误码特性，而当M 较大时的改善效果就很不明

显了；这是因为汉明距离等于K的符号种类总共只有K对，当M 增大时这样的符号

对所占比例 2 K / M 便变得很小了。这种调制方式必须采用相干解调，而且还必须采

用特殊措施解决0 /π 相位模糊问题。 

【例】M =4时M 元双正交码波形扩频调制，虽有两对码的汉明距离等于２，但对于

每种符号只有一个符号与它的汉明距离等于２，因此根据(5-2-19)式推得的比特误码率为： 

bP = ( ) ( )
2

0 0
2 11 1 4 / . 1 2 /
2 2b bQ E N Q E N   − − −      

 (5-2-26a) 

同理M =8时根据(5-2-19)式推得的比特误码概率公式为： 

bP = ( ) ( ) ( )
3 3

0 0 0
3 1 21 1 6 / . 1 3 / . 1 3 /
3 3 3b b bQ E N Q E N Q E N     − − − −          

 (5-2-26b) 

M≥16以上时的比特误码率公式采用通式(5-2-21)计算，因为此时双正交的改善已不明显了。 
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载波调制的正交性实现M 元扩频调制；即M 种正交码波形中有M /2 种波形调制到

cos(2 )cf tπ ，而另外M /2 种波形调制到 sin(2 )cf tπ ；接收端利用相干解调法分别进

行解扩解调；显然其频带效率比常规M-QWM提高一倍，而其比特误码特性等价于基
于相干解调的常规M /2元正交波形调制。 

5.2.6 QAM 调制的误码特性  

n QAM调制是 PAM调制与 PSK调制相结合形成的一种调制方式，其星座点较均匀地分

布在符号特征空间的矩形、正方形或其它形状的区域中。相对于 PAM 或 PSK 调制，

当进制数M 较大时，可以获得最佳的误码特性。 

QAM的误码特性主要取决于星座点之间的最小距离。星座设计的准则是： 
(1)在保证相同空间距离的条件下，平均功率最小（误码性能最好）； 
(2)在给定峰值功率的前提下，保证最小的空间距离最大和峰平比最小； 
(3)兼顾实现难易程度。 

u 2KM = 的M 元 QAM调制，K一般为偶数，其星座点可设计为: 

    1 2( , )k kv = 1 2

/ 2
[ (2 1) (2 1)]

1
ME

k j k
K

± − ± −
−

     1 2, 1,2,..., / 2k k K=  (5-2-27) 

u M 元 QAM信号可等效为在两个正交载波上的两路 M 进制的 PAM信号；因此

M 元 QAM系统正确判决概率是 

        2(1 )c MP P= −  (5-2-28) 

    设 M 进制的 PAM信号平均每个符号的能量是MQAM信号平均每个符号能量 sE 的

一半；因此根据(5-2-9）式，有 

       MP ≈
0

32 2
( 1)

bKEM Q
M NM

 −
  − 

 (5-2-29) 

于是M-QAM的符号错误概率为 

       21 (1 )M MP P= − − ≈ 2 MP =
0

34( 1)
( 1)

bKEM Q
M NM

 −
  − 

 (5-2-30) 

其误码特性比 MPSK 和 PAM 都有较大的改善。比特错误概率也可用(5-2-10)式计算，

bP ≈ (0.05 0.9 / )K+ MP ，即 
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bP ≈
0

3(0.2 3.6 / )( 1)
( 1)

bKEK M Q
M NM

 + −
  − 

 (5-2-31) 

表 5-2-2 MQAM相对于MPSK的 0/bE N 改善量 

M 改善量 
2

3
10Lg

2( 1) sin ( / )M Mπ−

 
 
 

 

8 1.65 

16 4.20 

32 7.02 

64 9.95 
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图 5-2-10 MQAM的比特误码率特性 

5.2.7 APSK调制的误码特性  

u APSK调制是 PAM调制与 PSK调制相结合的另一种方式，它的星座点呈圆形分布，
其中幅度信息和相位信息是变量可分离的函数，能在一定程度上容忍信道的非线性。 

当K为偶数， 2KM = 的M 元 APSK调制，其星座点可设计为 

 1 2( , )k kv = 21
2

1

exp[2 /(2 )]KMk E
k

K
π    1 11,2,..., ;k K= 2 21,2,...,k K=  (5-2-32) 

其中 1K + 2K = K； ME 为符号波形的最大幅度。 

u 一种如图 4-4-3所示的 16-APSK星座点，与 16QAM的星座点相比，在平均功率相同的情
况下其最小欧氏距离平方值减小一倍，因而其比特误码率特性要差 3dB。如果改进为如图
5-2-11所示，内外两圈星座点错开一个角度使最小欧氏距离增大，可改善误码率特性。 
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图 5-2-11 一种改进的 16APSK的星座点 

 

5.2.8 各种数字调制方式的性能比较  

(1)数字调制的频带效率 
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数字调制的频带效率是指所传输信息的速率 bR 与调制信号带宽B之比，即 

Bη = /bR B   (bps/Hz) (5-2-33a) 

频带效率 Bη 与基带调制所用成形波的频带效率 gη 有关，也与所用调制进制M 及其传输方

式所能达到的最高频带效率 maxη 有关，即 

Bη = gη . maxη  (5-2-33b) 

①一般M 进制调制的频带效率： 

对于M 进制调制，如果采用基带传输方式（例如M-PAM调制传输）能达到的最高频
带效率为 

maxη =2 (波特/Hz)=2 2log M
  

(bps/Hz)； (5-2-34a) 

而若采用载波调制传输方式，能达到的最高频带效率为 

maxη =1(波特/Hz)= 2log M (bps/Hz) (5-2-34b) 

这是因为载波调制都是基于双边带的平衡调幅方式实现的。 

② M 进制正交波形调制的频带效率： 

对于M -QWM调制来说，所用的M 种正交波形就可看作是各个符号的成形波，其频 

带效率 gη 1/ M≤ ，因此 

Bη ≤ 2(Log ) /M M
   

(bps/Hz) (5-2-35a) 

这是因为要构造出M 种相互正交的波形，每个波形的时长 sT 不能小于M / B，即 sT ≥

M / B。当 sT = M / B时，那么按照奈奎斯特临界采样率 sf =1/ B对这M 个复信号波形分

别进行采样时，每个波形正好表示为M 个样点，也就是每种波形表示为M 维正交空间中

的一个矢量，而这个 M 维空间中最多只能找到 M 个互不相关的矢量；可见如果

sT < M / B，就不能构造M 种相互正交的波形，可见其信号带宽 B≥ 2log M ，因而有

(5-2-35)式。 

③ M 进制双正交波形调制的频带效率： 

前述两种双正交M-QWM调制的频带效率都比常规M-QWM调制的提高一倍，即 

Bη ≤ 2(2Log ) /M M
   

(bps/Hz) (5-2-35b) 

 (2) 数字调制的功率利用率 
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 功率利用率定义为在一定的误码率下 (例如 10-5)接收端所需要的信噪比 0/bE N 。

调制方式的功率利用率越高，其相应的抗噪性能越好。 

 在 AWGN 信道下，调制方式星座点间的最小欧式距离越大，其功率利用率越高。因
此，低阶调制方式的功率利用率高于高阶调制方式。 

 在阶数相同的情况下，MQAM的功率利用率高于MPSK与MPAM；而MPSK功率利
用率高于MPAM。正交波形调制方式的功率利用率要高于非正交波形调制方式。 

综合考虑频带效率和误码特性，具有以下规律： 
① MPAM, MQAM, MPSK调制，增加M会提高频带效率 R/W，但是达到同样的误码率

所需的 0/bE N 值也要相应地提高，特别是MPAM和MPSK的 0/bE N 提高很大。 

② M 元正交波形调制，增加M 会降低频带效率 R/W，但达到同样的误码率所需的

0/bE N 值也相应地减少；当M → ∞时， 0/bE N 可趋近香农极限-1.6dB，但是它逼近香

农极限的速度越来越慢，而频带效率的降低却越来越快。 

③ 香农容量限是任何类型调制的带宽效率的上边界。 

5.3 CPM调制信号的解调与检测  

5.3.1 CPM 调制信号的特点 

Ø 对于记忆长度为L的 CPM，当前符号处于何种状态是由前 L个符号所处状态决定的。  
因此 CPM 调制信号的基带解调，一般都要考虑前后符号的关联而进行多个符号联合判

决。 

Ø CPM调制方式有许多种，但存在一些共同的特点，那就是采用有限个可能的状态来
描述信号空间轨迹的。 

5.3.2 CPM 调制信号解调检测过程的分解描述  

u 对于记忆长度为L的 M 进制 CPM 调制接收信号的解调，先给出 N 种基准状态矢量

{ (0)θ (1)θ … ( 1)N −θ }，同时给出状态转移规则，当前状态 iθ 与前L个状态的函数关系，

即 iθ = 1 2, ,..( ., )i i i Lf − − −θ θ θ 据此即可给出状态转移网格图。 

u 给出 M种符号所对应的状态转移轨迹，即：
1

( ) ( )
i i

m t
−θ θV , 0,1,2,..., 1m M= − ； 

1i−θ , iθ ∈{ (0)θ (1)θ … ( 1)N −θ }，其中 1i−θ 和 iθ 分别表示符号起始点和终止点所处状态；  

    CPM信号的解调过程可分解描述如下： 
(1) 载波解调： 

与无记忆调制相同，通过基于载波同步跟踪的正交下变频，消除频偏相偏，得到发送
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信号等效低通信号 ( )l ts 的估计 ˆ ( )l ts ，以每个符号T&&个样点的速率采样，所得离散信号

形式为{ ˆ ( )l ns }； 
(2) 基带解调： 

通过符号定时同步环路，使离散信号{ ˆ ( )l ns }的采样位置与每个符号间隔端点对准，

即可得到每个符号终止时刻所处状态的估计，例如第 i个符号的 ˆ
iθ = ˆ ( )l iTs && ；  

 (3) 符号判决： 
由于存在 L长度的记忆性，对第 i个符号进行判决，不仅与当前符号终止时所处状态

有关，还其前 L个状态状态有关，应该将 ˆ
i L−θ 、 1

ˆ
i L− +θ 、…、 1

ˆ
i−θ 、 ˆ

iθ 个状态联合起来进

行判决；因为L +1个M 进制符号，本来总共有
1LM +
种可能的组合，相应的状态链也就有

1LM +
种，但因状态转移关系函数的约束，实际可能的状态链总数为 1LM + 种， 1LM + < 1LM +

；

假定它们是等概率出现的，则可进行ML序列检测，或等价地基于最小欧氏距离准则进行

判决；即根据下式将第 i个符号判为第 ˆ im 种符号： 

    ˆ( )imv =
1( ) ( ) ( ){ ... }

arg mi ˆ ( )( , ( ))n
i i i Lm m m l ln nD

− −∀ v v v
s s%  (5-3-1a) 

其中{ ( )l ns% }是基于状态转移轨迹{
1

( ) ( )
i i

m n
−θ θV }，由 1LM + 种可能状态链中某一种重构而成的

基带信号，上述欧氏距离为： 

    ˆ ( ), ( ))( l lD n ns s% = 2ˆ| ( ) ( ) |
n

l ln n−∑ s s%  (5-3-1b) 

5.3.3 CPM 调制信号解调判决的 Viterbi算法 

上述 ML 序列检测在原理上每次判决一个符号就需要计算 1LM + 次很长序列的欧氏距

离， 1LM + 的大小与
1LM +
是同样的数量级，因此当L >2后就会因复杂度太高而无法进行这

种全搜索的ML序列检测；采用 Viterbi算法可大幅度降低其计算复杂度。 

以调制指数周期性地改变的二进制 CPFSK为例，设 ih =1/2、1/4、1/2、1/4、1/2、1/4、……,

那么它的记忆长度L =2、状态数N =8，符号种类M =2，即m =0，1；它的 8 种状态矢量

为：
( )kθ = /4j ke π

， 0,1,2,...,7k = ；设初始状态 0θ =1， 1h =1/2，那么可给出状态转移网格

图如图 5-3-1所示；其中实线所示的路径表示所发送符号序列为 000010。 
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0θ 1θ 2θ 3θ 4θ 5θ 6θ
(0)θ

(1)θ
(2)θ
(3)θ

(4)θ

(5)θ
(6)θ

(7 )θ
1 / 2h = 1 / 4h = 1 / 2h = 1/ 2h =1 / 4h = 1 / 4h =  

图 5-3-1多重调制二进制 CPFSK的状态转移网格图 

采用接收信号经载波相干解调后所估计出的基带信号样点序列{ ˆ ( )l ns }，逐个符号地

进行判决，必须考虑长度为L的关联性。采用 Viterbi算法进行判决的具体步骤如下： 

(1) 设初始状态 0θ̂ = ˆ (0)ls 已确定为第 0k 种状态，即 0θ = (0)θ =1; 

(2) 第 1个符号结束时刻接收信号矢量 1θ̂ = ˆ ( )l Ts && ，其可能属于的状态 1θ 有 2种(M=2)，

相应的符号结束点处的状态序号有 2种可能，即 1θ = (2)θ 或
(6)θ ，这取决于第 1个

发送符号的种类号 1m =0还是 1m =1。计算这两种可能的状态转移轨迹的欧氏距离： 

      0 1( , )d θ θ = 1

0 1

( 2

1

) ( ) |ˆ| ( )
T

l
n

mn n
=

−∑ θ θVs
&&

 ;  1θ = 1 1( ( ))k mθ ， 1 0,1m =  ， 1 1( )k m =2,6; 

并计算第 1步的累积距离： 1 1( ( ))
1( )k mD θ = 0 1( , )d θ θ ( 1θ = (2)θ ，

(6)θ )；其余 6种状 

态的距离不必计算；将在第 1步转移到第 k个状态时前一状态的状态序号记为  

1( )kψ , k =2,6。 

(3) 第 2 个符号结束时刻接收信号矢量 2θ̂ = ˆ (2 )l Ts && ，其可能属于的状态 2θ 的值有 4

种可能， 2θ = (1)θ 、
(3)θ 、

(5)θ 或
(7)θ ，这取决于第 1、2个发送符号( 1m , 2m )的 4种可能性。

计算这 4种可能状态转移轨迹的欧氏距离： 

  1 2( , )d θ θ = 2

1 2

( 2

1

) ( ) |ˆ| ( )
T

l
n

mn n
=

−∑ θ θVs
&&

 ;  2θ = 2 2( ( ))k mθ ， 2 0,1m = , 2 2( )k m =1,3,5,7; 
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分别计算第 2 步到达状态 2θ = (1)θ 、

(3)θ 、
(5)θ 或

(7)θ 中每个状态的两条支路

的累   

计距离： 2 2( ( ))
2 ( )k mD θ = 1 1( ( ))

1( )k mD θ + 1 2( , )d θ θ ，并比较这两个累计距离的大小，

裁剪累计距离较大的那条支路，只留下累计距离较小的那个累计距离值

2 2( ( ))
2 ( )k mD θ ；并将在第 2 步转移到第 k 个状态时前一状态的状态序号记为 

2 ( )kψ , k =1，3，5，7。 

(4) 按照上述方法，每步计算欧氏距离和累计距离，并裁剪去累计距离较大的到达支

路，第 i步每个状态只留下残留路径的累计距离 ( ( ))( )i ik m
iD θ ，并将在第 i步转移到

第 k个状态时前一状态的状态序号记为 ( )i kψ , k =0,1,2,…,7。 

       (5) 当如此递推到 i =5 L步后，比较各状态累计距离 ( )( )k
iD θ ( k =0,1,2,…,7) 的大小，

以累计距离最小的节点为起点，利用{ ( )i kψ }为引导向前回溯，回溯到第 1 个状态，即判

定这一步 1θ̂ 所属的状态 1( )kθ ；同时根据( (0)θ , 1( )kθ )判决第 1个符号。 
       (6) 以后每次向前推进一步，便向前回溯判决一个符号。 

5.3.4 CPM 调制的性能  
 部分响应 CPM信号的 ML序列检测可以获得较大性能增益。例如：采用升余弦部分
响应的 CPM, M =4相对于MSK具有 3~4dB的性能增益，而带宽不增加。采用卷积
码与 CPM的结合方式，相对于相同带宽的未编码MSK可获得 4~6dB的性能增益。 

习   题 
5-1  设匹配滤波器的频率响应 j2( ) (1 e ) / ( j2 )− π= − πfTH f f

 (1) 与 ( )H f 对应的冲激响应 ( )h t ；(2) 该滤波器特性所匹配的信号波形。 

5-2  二进制数字通信系统采用以下信号发送信息： 

0( ) 0 (0 )=   s t t T≤ ≤ ;    1( ) (0 )=   s t A t T≤ ≤

 这叫做启闭信号传输。在解调器将接收信号 r(t)与 s(t)进行互相关运算，并且

在 t = T时刻对相关器的输出进行抽样。 

(1) 假设信号是等概的，试求 AWGN信道的最佳检测器和最佳门限； 
(2) 试求以比特信噪比

b 0/γ E N 为变量的错误概率函数；比较启闭信号传输

与双极性信号传输的性能。 

5-3  利用下图所示的两个等效低通信号在 AWGN 信道上传输二进制序
列。接收信号 ( ) ( ) ( ) (0 , 1,2)= +   =l ir t s t z t t T i≤ ≤ ，其中 z(t)为零均值高斯

白噪声过程，其自相关函数为 ( ) 1 / 2zz Eφ τ =  0[ ( ) ( )] ( )*z t z t N tτ δ+ = 。

 (1) 试求 1( )s t 和 2( )s t 的发送能量及互相关系数。 

(2) 假设接收机采用两个匹配滤波器的相干检测的方法实现，一个匹配于 1( )s t ，另一个匹配于 2( )s t ，绘

出这两个匹配滤波器的无噪声响应。 
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33 (3) 假设接收机由两个并列的互相关器的方法实现，当发送信号 2( )s t 时，画出在 0 ≤ ≤t T 区间作为时

间函数的每一个积分器的输出。 

5-4  假设用二进制 PSK在功率谱密度为 10
0 / 2 10 W / Hz−=N 的 AWGN信道上传输信息；发送信号的能量

为 2
b / 2=E A T ，T为比特间隔，A为信号幅度。当数据速率为下列值时，试求达到错误概率为 10−6时所

需的信号幅度：(1)10kbps；(2)100kbps；(3)1Mbps。 

5-5  MSK可以表示为四相偏移 PSK调制，其等效低通形式为 

( ) [ ( 2 ) j ( 2 ]
∞

=−∞

= − + − −∑ k b k b b
k

t I u t kT J u t kT Tv  

其中{ }kI 和{ }kJ 是信息符号 1± 的序列，
sin( / (2 )), 0 2

( )
0,

π
= 


b bt T t T

u t
≤ ≤

其他
。 

(1) 画出对偏移 QPSK的MSK解调器的方框图； 

(2) 若不考虑调制的记忆特性，试针对 AWGN求四相解调器的性能。 
5-6  假设将波形 1cos(2 )φπ +f t 和 2cos(2 )πf t 用于非相干 FSK 信号，其中 1 2>f f 。码元周期为 T，φ 为常

数，且 [0,   2 ]φ ∈ π 。 

(1) 证明非相干检测正交 FSK信号的最小频率间隔为 1/T； 

(2) 求相干检测正交 FSK信号的最小频率间隔。 

5-7  给出相关接收与匹配滤波接收的原理框图及相关表达式，并说明在什么情况下相关接收与匹配滤波

接收等价。 

5-8  给出在误比特率为 10−5条件下采用用下面调制方式所需的最小 Eb/N0。 

(1) BSPK；(2) FSK；(3) DPSK；(4) QPSK；(5) 4QAM。 
5-9  在一双极性通信系统中，信号 0s = +A， 1s = −A，信道中的噪声服从拉普拉斯分布: 

2| |/1( ) e
2

σ

σ
−= np n ，其中σ 为噪声的均方根值 

(1) 当信号服从等概分布时，求作为 / σA 的函数的误码率 Pe表达式及最佳门限 γ ； 

(2) 画出以 / σA 为变量的误码曲线，并同高斯白噪声下的误码进行比较。 

5-10  比较以下调制方式的优缺点： 

(1) 恒包络与非恒包络；(2) 连续相位与非连续相位；(3) 有记忆调制与无记忆调制。 
5-11  假设某一通信系统有M个信号 0( )s t ， 1( )s t ，…， 1( )−Ms t ，0 ≤ ≤t T ，其中每一信号与其他信号在

一小区间 1 2[ , ]t t ( 1 20 < < <t t T )内相同。 

(1) 说明对于最佳接收来说可以忽略这一小区间，或者说，如果 0( )s t , 1( )s t , …, 1( )−Ms t 在某一维有相

同的投影，那这一维可以忽略，假设信道噪声为高斯白噪声； 

(2) 如果信道噪声为高斯分布且为色噪声，上面的结论是否依然成立？ 

 


