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摘 要： 介绍了一种带有可重构的波特率有限冲激响应型均衡器的高速背板发射机电路．均衡器可以根据需要
设置为基于脉冲幅度调制编码的数据中心优化型二电平均衡器和四电平均衡器、边沿优化型均衡器和双二进制均衡

器，以及两倍速过采样均衡器．给出了均衡器设计与优化的步骤和公式，并利用９０ｎｍＣＭＯＳ工艺制作了测试芯片．在
４０ｉｎ背板上数据率为每秒１０Ｇｂｐｓ的实验结果较好地符合了理论分析和设计目标．当电源电压为１２Ｖ时，发射机功耗
为７０３ｍＷ，能驱动５０Ω的背板，输出电平峰峰值为５００ｍＶ．
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１ 引言

发射端均衡方案对高速背板通信系统是非常重要

的，并且在实际电路中获得了广泛的应用．尽管深亚微
米ＣＭＯＳ工艺采用越来越低的电源电压［１～３］，使得接收
端均衡方案得到了更广泛的重视，高速 Ｉ／Ｏ收发机仍多
采用发射端（ＴＸ）的前馈均衡器（ＦＦＥ）与接收端（ＲＸ）的
判决反馈均衡器（ＤＦＥ）的组合，因为这些均衡器相互取
长补短，提供了非常有效的均衡解决方案［３］．在最近的
文献中，也有在接收端采用前馈均衡器的，因为４５纳米
和更新的 ＣＭＯＳ工艺能提供了这种设计方案所需的速
度［１，２］．但是，这种接收端的前馈均衡器需要多比特乘
法器和加法器，即使采用只有少量抽头的有限冲激响应

滤波器（ＦＩＲ）结构，功耗和电路的复杂度仍然是不小的
挑战［２］．另一方面，在过去几十年里，人们已经成功研制
出许多发射端的 ＦＩＲ均衡方案．就背板的传输特性、系

统的复杂程度、采样点的信噪比（ＳＮＲ）和转换边沿的抖
动而言，每种方案都适合其特定的应用场合．ＦＩＲ结构
的波特率预加重型均衡器在高速背板收发机中很普

遍［４～８］．其中采用二电平脉冲幅度调制（２ＰＡＭ）和四电
平脉冲幅度调制（４ＰＡＭ）的数据中心优化型均衡器设
计目标是使数据判决点的码间干扰（ＩＳＩ）和噪声的平均
能量最小［９］．这种方案可能在数据转换边沿遗留较大的
码间干扰．４ＰＡＭ通过牺牲采样点的信噪比来换取较窄
的信号带宽．而窄的信号带宽使信号遭受较小的能量损
失．当这种差异带来的信噪比增益高于１０分贝时，采用
数据中心优化的 ４ＰＡＭ均衡器性能优于 ２ＰＡＭ均衡
器，但电路结构和时钟恢复更为复杂［８］．波特率的双二
进制均衡器的设计目标是使数据转换边沿的码间干扰

（ＩＳＩ）和噪声最小化．这种方案会在数据采样点遗留较
大的码间干扰．两倍速以上过采样均衡器理论上可使数
据中心和数据边沿的码间干扰同时最小化．实际电路中
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由于其过于衰减低频而放大高频，导致其噪声和串扰

高于波特率的数据中心优化型均衡器和数据边沿优化

的双二进制均衡器［５］．双二进制均衡器利用了背板传
输曲线的自然滚降特性［７］，在高损耗的背板应用中，性

能比二电平数据中心优化型均衡器的性能更好．然而，
在中、低损耗的背板上，二电平数据中心优化型均衡器

的性能和结构更好．通常，采用双二进制均衡器的系统
的时钟和数据恢复（ＣＤＲ）要比采用二电平数据中心优
化型均衡器的系统复杂．而且一般需要在发射端增加
汤姆林森原岛预编码器［６］．

尽管发射端的 ＦＩＲ均衡器很重要，但是作者并未检
索到专门讨论实际电路中均衡器的群延迟以及受限于

发射功率等情况下群延迟如何与均衡器的幅度传递特

性相互作用的文献．然而，这是设计和优化 ＦＩＲ发射机
均衡器时要考虑的一个重要因素，有时甚至是解释一

些有趣的疑难问题的答案．例如，一些工业界的专家在
ＤｅｓｉｇｎＣｏｎ会议上发表了一篇论文［１０］．该论文说，他们采
用“双二进制均衡器”的设计方法，却没有观察到典型

的有发射端双二进制均衡器的收发机的接收端眼图，

因为他们观察到的眼图是“可用 ＮＲＺ方法探测的”，即
可以通过设定一个判决电平在数据中心立即恢复数

据．在发送端数据没有采用特别的编码如游程长度受
限编码（ＲＬＬ）或汤姆林森原岛预编码时，传统的发射
端双二进制均衡器的接收端眼图不可能是“可用 ＮＲＺ
方法探测的”．因此他们把这种均衡器命名为“边沿均
衡器”，因为它具有二电平数据中心优化型均衡器的特

点，但数据转换边沿的抖动又被最小化了．这当然有利
于采用较简单的数据与时钟恢复电路，例如仅使用限

幅放大器．但是该文的理论分析不正确．它所建议的奇
对称 ＦＩＲ预加重均衡器设计方案实际上也不十分可行，
因为对称结构的滤波器具有线性相位，是不可能补偿

通道的群延迟失真的．文献［１１］采用了“边沿均衡器”的
某些设计思想并使用了实际的背板信道．该文的一个
新发现是在构建 ＦＩＲ滤波器系数时，从信道的单位矩形
脉冲的时域响应波形的峰值后 ７／１６个单位时间间隔
（ＵＩ）的地方开始采样，其结果优于从距离峰值０．５个单
位时间间隔采样所得到的．虽然这个结论是正确的，但
是，其时间偏移量的获得基于随机搜索，没有给出一般

化的设计方案或公式，且没有实验结果支持．
本文引入了ＦＩＲ预加重型发射端均衡器设计的通

用公式，并在此基础上讨论了给定发射功率的情况下

滤波器的群延迟与其增益之间的相互作用，解释了文

献［１０］和［１１］的问题．为了验证我们的分析，我们设计
了一块ＣＭＯＳ高速背板发射机电路芯片．该发射机的均
衡器可以根据需要重新设置为以上讨论的四种均衡器

方案之一．用户可以根据背板的性能、系统复杂性，抖

动容限和误码率等因素，将均衡器设置为最适合的一

种．

２ 背板传输特性

在微带线中传输的电磁场主要是准横电磁波模式

（ｑｕａｓｉＴＥＭ）．电场强度 Ｅ可写为：
Ｅ＝Ｅ０ｅｘｐ（－αｚ）ｅｘｐ（－ｊβｚ）ｅｘｐ（ｊωｔ） （１）

其中 ｚ是到电源的距离，ω是角频率，α是衰减因子，β
为传播常数．衰减因子是频率相关的，它可以从集总参
数模型导出［１２］

α≈πｆμ０ε０ε
ｅｆｆ槡 ｒ
εｒ

ε
ｅｆｆ
ｒ
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４πｆ槡[ ]
σ

（２）
其中 ｆ是频率，ｇ１和 ｇ２由传输线的几何形状和物理结
构决定的，其表达式由文献［１３］和［１４］给出，ε０和μ０分
别是在自由空间中的介电常数和磁导率，εｒ是电介质

的相对介电常数，ε
ｅｆｆ
ｒ是有效介电常数，σ是金属的电导

率，ｔａｎδ是损耗角正切．可以从式（２）推断出在低频率
时金属的趋肤效应主导衰减因子，使其大致正比于频

率的平方根；在高频时，基板的损耗角正切占主要地

位，衰减因子大致正比于频率．从式（１）还可以看出，背
板的能量损失与背板的长度有关，呈指数增加．而式
（２）则指出，背板的能量损失也与信号的频率相关，在
高频时也呈指数增加趋势．

３ 发射机电路

图１是本文所讨论的发射机电路的框图．该电路除
滤波器系数设定部分采用标准的ＣＭＯＳ逻辑外，其余都
采用电流模式逻辑（ＣＭＬ）．

该电路具有三个主要功能块．第一个模块实际上
是一个延迟线．它是由８个 ＣＭＬ触发器组成．当作为波
特率均衡器使用时，我们只使用前６个触发器，其它被
关闭．当作为两倍过采样的均衡器中使用时，触发器被
分成２组．一组在时钟上升沿触发；另一组则在时钟信
号的下降沿触发．第二个模块是滤波器系数设置．它有
３个输入信号：时钟信号“ｃｋ”，串行输入数据“ｄ”和使能
信号“ｅｎ”．当“ｅｎ”是为高电平时，系数的数值和符号被

２９２２ 电 子 学 报 ２０１４年



串行读入．高速时钟和伪随机数据都是由外部的信号
发生器产生的．第三个模块是 ＣＭＬ背板驱动器（ｌｉｎｅ
ｄｒｉｖｅｒ）．该电路的工作原理在我们以前的文章［１５］中讨
论过．电路的大致结构见图２．

在ＣＭＬ背板驱动电路中，一条“臂膀”上的电压最
大值出现在该“臂膀”上没有电流时；而最低电压则出

现在全部偏置电流即所谓“ｔａｉｌｃｕｒｒｅｎｔ”都流经该“臂膀”
的时候．如果输出信号摆幅过大，导致所谓“虚地”电压
过低，偏置电流源将离开线性放大区进入所谓“ｔｒｉｏｄｅ”
区域，引起信号畸变．这是要注意的问题．如果要增大
摆幅，一般建议采用低阈值的管子和低阈值偏置电路．
假设能实现完美的宽带阻抗匹配，ＣＭＬ输出信号的电
压摆幅 Ｖｓ可表示为：

Ｖｓ＝Ｒ／２·∑
Ｎ

ｋ＝０
ｉｋ （３）

实际中不存在完美的宽带阻抗匹配，因此有反射和回

波叠加．另外，我们忽略了寄生参数和衬底的电流泄
漏．当这些因素不是特别大时，式（３）作为一阶近似是
合理的．为了方便讨论，我们引入一个理想电压源，其
摆幅ΔＶ定义为输出信号摆幅的两倍．则传输线驱动电
路的功耗可写成：

Ｐ＝Ｖｄｄ·∑
Ｎ

ｋ＝０
ｉｋ＝ＶｄｄΔＶ／Ｒ （４）

这种估算当然不是非常精确，尤其是在高频率时．
然而，除了上面提及的一阶近似原因外，本文所讨论的

４种均衡方案皆使用图２的电路．因此，使用式（４）来比
较它们是恰当的．这样，４种均衡方案都是在具有相同
发射功率的前提下进行比较．

滤波器的系数是通过偏置电流来设定的．偏置电
流是由数字到模拟转换器（ＤＡＣ）来控制的．每一个偏置
电流是由若干二进制加权电流镜组成．由于我们事先
无法知道哪个抽头系数最大，我们必须让每个抽头具

有相同的调节范围和分辨率．因此偏置电流的调节范
围和分辨率也必须相同．若通过简单的方式来满足这
些要求，将导致芯片面积、扩散电容和功耗的大增．本
文使用了文献［１６］提出的一种电路结构．这种结构通过
动态分配占用芯片面积大的单元给所需的抽头达到面

积共享；但每个抽头都有自己的精细调节部分．这样芯
片面积的额外开销只增加了５０％．

４ 数学模型及设计公式

４１ 混合信号的数学模型

不管输入阻抗是否匹配，收发机的信道部分都可

以用图３所示的等效电路表示．其中 Ｖｃ是共模电压，Ｖｄ
是差模电压．Ｖｃ等于 Ｖｄｄ－Ｖｓ，Ｖｄ等于 Ｖｓ．为了简化分
析，我们用单端信号 ｖ＝Ｖ１－Ｖ２取代差分信号 Ｖ１和
Ｖ２．对于波特率均衡器，ｖ可以表示为：

ｖ（ｔ）＝ＲＩｔｏｔａｌ∑
∞

ｎ＝－∞ ∑
Ｎ

ｋ＝０
ｄ（ｎ－ｋ）ｉ（ｋ）／Ｉ( )ｔｏｔａｌ

·ｒｅｃｔ［（ｔ－ｎＴ）／Ｔ］ｂ（ｔ） （５）
其中 ｒｅｃｔ（ｔ）是矩形函数，｛ｄ（ｎ）｝是二进制输入序列，
是卷积算符，ｂ（ｔ）为从差分输入源到负载的电压传递
函数的时域冲激响应．为了表示滤波器系数的正负，偏
置电流 ｉ（ｋ）现被暂定为是有正负的．在实际电路实现，
偏置电流不能为负．负系数抽头是通过反转输入端的
差分数据来实现的．滤波器的系数 ｃ（ｋ）定义为偏置电
流 ｉ（ｋ）与总的偏置电流 Ｉｔｏｔａｌ之比．矩形函数把输入的
二值信号维持一个波特周期（Ｔ）．它是一个简单的数模
转换器（ＤＡＣ）．对式（５）进行连续时间傅里叶变换（ＣＦＴ）
并将其结果写成离散时间傅里叶变换（ＤＦＴ）的形式，ｖ
（ｔ）的频谱可表示为：

Ｖ（ω）＝ΔＶ·Ｄ（ωＴ）·Ｔ·ｓｉｎＣ（ωＴ／２）·Ｂ（ω） （６）
其中 Ｄ（ωＴ）是｛ｄ（ｎ）｝的离散时间傅里叶变换，Ｃ（ωＴ）
是 ｃ（ｋ）的离散时间傅里叶变换，Ｂ（ω）是从差分输入源
到负载的电压传递函数，信道的矩形脉冲响 Ｈ（ω）定义
为：

Ｈ（ω）＝Ｔ·ｓｉｎＣ（ωＴ／２）·Ｂ（ω） （７）
信道的矩形脉冲响应时域波形为 ｈ（ｔ）．它不是信

道的冲激响应．假定｛ｙθ（ｍ）｝是从 ｖ（ｔ）进行采样所得的
离散序列．采样时刻是在 ｔｍ＝｛ｍＴ＋θ｝，Ｔ是波特周
期，ｍ是整数，θ是采样相位．｛ｙθ（ｍ）｝可以表达为：

ｙθ（ｍ）＝ｖ（ｍＴ＋θ）

＝ΔＶ∑
∞

ｎ＝－∞∑
Ｎ

ｋ＝０
ｄ（ｎ－ｋ）

·ｃ（ｋ）·ｈ（ｍＴ＋θ－ｎＴ） （８）
一般来说，可以在时域根据｛ｙθ（ｍ）｝来设计均衡

器．当输入序列｛ｄ（ｎ）｝为克罗内克冲激函数，｛ｙθ（ｍ）｝
称为目标响应．如果｛ｙθ（ｍ）｝也是克罗内克冲激函数，
那么均衡器就是一个数据中心均衡器．如果 ｛ｙθ（ｍ）｝
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为１＋ｚ－１，那么均衡器就是双二进制均衡器或边沿均
衡器．

可以看到，当存在频谱混叠时，不同的采样相位将

导致很不同的采样序列．例如，对模拟信号 ｙ（ｔ）＝ｓｉｎ
（２πｆ０ｔ）在 ｔｋ＝ｋ／ｆ０采样，所有采样点全部为零，其中 ｋ
是整数；而在 ｔｋ＝（ｋ＋０２５）／ｆ０采样，所有采样都等于
１．类似的观察被利用来构建抑制镜频的欠采样射频
（ＲＦ）带通滤波器［１７］和抑制噪声的陷波滤波器［１８］．根据
我们在文献［１９］中介绍的步骤，可以得到模拟信号和它
的抽样序列之间的频域关系．图４展示了某信道的单个
输入脉冲，未均衡的接收端信号和均衡后的接收端信

号．为了方便，我们采用新的坐标，将时间轴原点平移θ
到某个采样点．在新的坐标系中应用采样原理［２０］，｛ｙθ
（ｍ）｝的ＤＦＴ和 ｖ（ω）的关系为：

Ｙθ（ωＴ）＝
１
Ｔ∑

∞

ｋ＝－∞
Ｖ（ω－ｋω０）ｅｘｐ（ｊ（ω－ｋω０）θ）

（９）
其中ω０是采样角频率．可以看出，Ｙθ（ωＴ）是由信道响
应的基带部分和带外高频部分的累加．用式（６）中 ｖ
（ω）取代式（９）中的，式（９）重写为：
Ｙθ（ωＴ）ｅｘｐ（－ｊωθ）

＝ΔＶＴＣ（ωＴ）∑
∞

ｋ＝－∞
Ｈ（ω－ｋω０）ｅｘｐ（－ｊｋω０θ）（１０）

４２ 边沿均衡器的设计方法

实际上式（１０）中仅 ｋ＝－１和 ｋ＝０的项很重要，因
为在高损耗的背板中频率高于ω０的信号的功率是非

常微弱的，而且接收端数据采样前常使用低通滤波器

来限制宽带噪声．从式（１０）可以推断，当采样相位或延
迟时间为某些特定值时，累加的结果会在奈奎斯特频

率点自动产生一个零点，不管ＦＩＲ滤波器在此频率的响
应是否为零．因为时域的实信号在频域是共轭对称的．
这个延迟时间可以解析求解．它由式（１１）给出．

θ／Ｔ≈ｎ＋ｐｈａｓｅ［Ｈ（ω０／２）］／π＋ｋ／２ （１１）
其中 ｎ是一个整数，而 ｋ是一个奇整数．这结果可以被
用来建立一类特殊的双二进制均衡器，这就是文献［１０］
所称的“边沿均衡器”．由于奈奎斯特频率处的零点是

频谱混叠的结果，ＦＩＲ滤波器在该处的响应不必为零．
因此眼图在数据中心可以是“ＮＲＺｄｅｔｅｃｔａｂｌｅ”的．将式
（１０）中的θ由公式（１１）给出的值取代，就可以获得边沿
均衡器的系数．这个通用的设计方法是文献［１０］没有获
得的．
４３ 两倍速过采样均衡器

设计两倍速过采样均衡器的传统方法需要将输入

序列内插，并使触发器工作频率提高到两倍的波特率．
在图１中所示的均衡器电路是一种“半速率”结构．触发
器的工作频率为波特率．根据式（６），此结构比传统的
“全速率”两倍速过采样均衡器的“去加重”要小．对于
两倍速过采样的均衡器，式（５）可写为：

ｖ（ｔ）＝ΔＶ∑
∞

ｎ＝－∞
∑
Ｎ

ｋ＝０
ｄ（ｎ－ｋ）ｃｅ（ｋ{ ）ｒｅｃｔ（ｔ／Ｔ－ｎ）

＋∑
Ｎ

ｋ＝０
ｄ（ｎ－ｋ）ｃｏ（ｋ）ｒｅｃｔ（ｔ／Ｔ－ｎ－０．５}）ｂ（ｔ）

（１２）
其中 ｃｅ（ｋ）是在偶数分支的第 ｋ个系数，ｃｏ（ｋ）是 奇数
分支的第 ｋ个系数．对式（１２）进行 ＣＦＴ变换并对结果
按照ＤＦＴ变换处理，ｖ（ｔ）的频域响应为：

Ｖ（ω）＝ΔＶＤ（ωＴ）Ｈ（ω）Ｃ（０．５ωＴ） （１３）
其中 Ｃ（０５ωＴ）是滤波器系数｛ｃｅ（０），ｃｏ（０），ｃｅ（１），ｃｏ
（１），…，ｃｅ（Ｎ），ｃｏ（Ｎ）｝的离散傅立叶变换．滤波器系数
的采样间隔是０５Ｔ，在频域的目标响应可以表示为：
Ｙθ（０５ωＴ）ｅｘｐ（－ｊωθ）

＝ΔＶ０５ＴＣ（０５ωＴ）∑
∞

ｋ＝－∞
Ｈ（ω－２ｋω０）ｅｘｐ（－ｊ２ｋω０）

（１４）

５ 仿真结果

５１ 增益和群延迟之间的相互作用

在频率域，波特率均衡器的滤波器系数可以从方

程（１０）得出，两倍速过采样均衡器的滤波器系数可以从
方程（１４）得到．然而，滤波器的响应并不能由目标响应
来完全确定，它也依赖于采样相位或延迟时间θ．如图
４所示，延迟时间是由两部分组成．第一部分是电磁波
从信号源传播到负载的物理延迟时间．第二部分就是
我们提到的采样相位或 ＦＩＲ滤波器的群延迟所引起的
采样时刻的变化．这第二部分并不完全等同于群延迟，
因为群延迟与频率相关．

一旦滤波器的系数确定了，它的增益和群延迟也

就定下来了．反之，当延迟时间发生变化时，必然引起
滤波器系数的变化，从而改变增益．因此，当给定发射
功率时，ＦＩＲ滤波器的增益和群延迟之间彼此相互影
响．

图５是某一４０英寸的差分背板的电压传递函数．电
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压传递函数定义为负载电压与内阻为５０欧姆的信号源
的电源电压之比．因此，其最大增益为 －６ｄｂ，而不是
０ｄｂ．

图６绘制了滤波器的前６０个系数的绝对值之和与
采样延迟时间之间的关系．数据中心优化型均衡器的
目标响应是δ（ｎ）或克罗内克冲激函数；双二进制均衡
器的目标响应是０５δ（ｎ）＋０５δ（ｎ－１）；２倍速过采样
均衡器的目标响应０５δ（ｎ）＋δ（ｎ－１）＋０５δ（ｎ－２）．
由于发射机的功率与偏置电流之和即系数的绝对值之

和成正比，在同等的发射机功率下，该值越大，则接收

信号眼图的垂直方向张开程度就越小．从图６中我们可
以看到系数的绝对值之和对延迟时间很敏感．然而，我
们不能通过延迟或提前输入序列或滤波器系数序列来

抵消这种影响．因为延迟或提前输入序列只会在输出
信号中引起相同的延迟量或提前量．而延迟或提前波
特率滤波器系数序列只能引起波特周期整数倍的延迟

量或提前量．因此文献［１１］中的方法是有问题的．

５２ 截断噪声和量化噪声

通过扫描延迟时间，最佳滤波器系数可以从式（１０）
和式（１４）来获得．首先将这些系数归一化，以反映发射
机的功率的限制．为了在实际发射电路中使用这些系
数，它们必须被截断和量化．
５３ 截断和量化引入错误

截断误差的大小取决于 ＦＩＲ滤波器抽头的多少和
系数序列本身的收敛性．对于４０英寸的背板，如果只有
２个或３个抽头时，截断误差是很显著的．在本文中，波

特率均衡器使用６抽头而两倍速过采样均衡器使用 ８
个抽头．因此，截断误差并不严重．在抽头数较少，如 ２
到３个抽头的情况下，一个有用的方法是使用最小均方
误差算法（ＬＭＳ）在式（１０）或（１４）给出的最佳的延迟时
间附近搜索，因为截断误差有可能很大，以致其改变了

最佳延迟的位置和系数序列．ＬＭＳ算法框图如图 ７所
示．其中的采样相位是分数延迟即波特周期的余数．量
化误差则取决于电流数模转换器（ＩＤＡＣ）的分辨率．图８
显示了某４０英寸背板双二进制均衡器的 ＬＭＳ算法系
数的收敛过程．延迟时间是 ５．５７７ｎｓ，采样相位为 ２７７
度．如果要使用 ＬＭＳ算法收敛时的收残留误差作为标
准来比较不同ＦＩＲ均衡器系数设置时接收端信号在采
样点的码间干扰，必须再对系数和误差归一化，以反映

等同的发射机功率．

５４ 实验结果

图９是发射机的晶片照片．该芯片采用９０纳米的
ＣＭＯＳ工艺设计．电源电压是１２Ｖ．ＣＭＬ驱动器电路一
个臂上的峰值电压摆幅为５００ｍＶ．前３个抽头的调整精
度为０１２ｍＡ．第４和第５个抽头的调整步长为００６ｍＡ．
剩下的抽头调整步长为００３ｍＡ．当配置为２倍速过采
样均衡器时测得的平均电源电流为５８６ｍＡ．功率消耗
为７０３ｍＷ．

图１０为采用不同延迟时间设计的数据中心优化型
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均衡器的测试结果比较．左边的眼图的均衡器设计时
的延迟时间为 ５５５９ｎｓ．该延迟时间大约相当于在信道
矩形脉冲响应峰值的前 ０１个单位时间间隔或后 ０９
个单位时间间隔．右边眼图的均衡器设计时的延迟时
间为５５８４ｎｓ．这相当于在信道矩形脉冲响应峰值的前
０３５个单位时间间隔．左边的眼图不如右边眼图，它的
眼张开高度和宽度都小于右边．这个结果和理论分析
是一致．实验结果还表明，如果均衡器设计的延迟时间
在５５２５ｎｓ和 ５５４５ｎｓ之间，眼图会变得更差．图 １１比
较了边沿均衡器和双二进制均衡器．双二进制均衡器
比边沿均衡器拥有更大的眼图．这和文献［１０］给出的结
果不一样．原因是，文献［１０］使用了没有群延迟失真的
“虚拟”信道．实际上该“虚拟”信道的相位恒定为零．现
实中，一个背板上同时存在增益失真和群时延失真．因
此，均衡必须产生额外的延迟，以满足由公式（１１）给出
的要求．所以通常边沿均衡器能给出最大眼图高度的
最优化的双二进制均衡器．

但是，边沿均衡器产生了简单 ＮＲＺ探测方法的眼
图；而且数据检测与历史无关，不存在误差传递．此外，
不排除对于一些特殊的背板信道，边沿均衡器的性能

要优于双二进制均衡器的可能性．图１２是两倍速过采
样均衡器的眼图．数据中心和数据边沿的码间干扰都
得到抑制．但是其眼睛张开的高度是四种均衡器里最
小．表１罗列了本文所述的背板发射机的性能和近期文
献报道结果的比较．本文设计方法在功耗、误码率等指

标和它们相当，但均衡方式可以根据信道特性和系统

要求重新设置．

表１ 性能比较

本文 文献［２２］ 文献［２１］ 文献［３］

ＣＭＯＳ工艺 ９０ｎｍ ９０ｎｍ ９０ｎｍ ９０ｎｍ

电源电压 １．２Ｖ １．２Ｖ，２．５Ｖ １．５Ｖ，１．８Ｖ
１．０Ｖ，１．２Ｖ，
１．８Ｖ

最大数据速率 １０Ｇｂ／ｓ １０．３１２５Ｇｂ／ｓ ２０Ｇｂ／ｓ １０Ｇｂ／ｓ
信道及奈奎斯特

频率的信道衰减

４０ｉｎｃｈＦＲ４
３０．５ｄＢ

７５ｃｍＦＲ４
３５．８ｄＢ

４０ｃｍＲｏｇｅｒｓ
—

—

３３．５ｄＢ

功耗
每种类型

为７０．３ｍＷ
１５３ｍＷ

１２０ｍＷ双二进制
１５０ｍＷＰＡＭ４
１００ｍＷＮＲＺ

７０ｍＷ

误码率 ＜１０－１２ ＜１０－１３ ＜１０－１２ ＜１０－１２

６ 结论

本文中介绍了一种采用９０纳米 ＣＭＯＳ工艺制造的
高速背板发射机电路，该发射机的有限冲激响应预加

重型均衡器可重构为波特率的数据中心优化型均衡

器、边沿优化型均衡器，双二进制均衡器和两倍速过采

样均衡器均衡器．我们回顾了相关公式，并在设计公式
中引入一个延迟时间以讨论在给定发射功率时均衡器

的群延迟和均衡器的增益之间的相互作用；并在此基

础上给出了边沿优化型均衡器的设计和优化方法．此
外，本文还讨论了均衡器系数序列的截断和量化误差．
在４０英寸背板上进行数据率为每秒１０千兆比特的实
验结果较好地符合了理论分析和设计目标．
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