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　　摘　要：　近似线性相位是许多滤波系统希望具有的重要特性，全通滤波器则是实现这个特性的重要技术手段．
提出全通数字滤波器的一种迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ设计方法，最小化最大加权线性相位偏差，并利用群延迟偏差信息对
权函数进行迭代更新，使群延迟偏差函数近似等纹波．为展现该方法的优越性，将该方法应用于线性相位希尔伯特变
换器及相位均衡器的设计．设计例子展示了算法良好的收敛性，以及在实现滤波系统近似线性相位和近似常数群延迟
方面的优良性能．
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１　引言
　　作为基本的无损信号处理构件，全通数字滤波器
的设计及应用，几十年来一直受到研究者们的关注和

青睐［１～２５］．全通滤波器的成功应用，主要归因于全通滤
波器只改变信号的相频特性而完全不影响信号幅频关

系这一显著特征．由于这一显著特征，全通滤波器特别
适合相位／群延迟均衡器、希尔伯特变换器及分数延迟
全通滤波器等设计，使全通滤波器本身或经其补偿后

的相位响应接近实际应用所期望的线性相位．

由于全通滤波器的幅频响应为常数，其设计问题

归结为相位响应和／或群延迟响应的逼近问题．文献
［１，４，７］最小化最大群延迟误差，得到了等纹波的群延
迟误差响应．更多文献［２，３，５，６，９～１４，１８，１９，２１，２３，２５］致力于最小

化相位逼近误差．文献［２５］证明了相位逼近误差等纹
波解是最大相位误差最小化问题的最优解．但由于这
些最小化相位误差的方法未对群延迟误差加以约束，

得到的全通滤波器通常有较大的最大群延迟误差．文
献［２６］针对有限冲击响应滤波器的相位误差约束 ｍｉｎ
ｉｍａｘ设计，提出一种相位误差迭代重约束方法，既保证
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相位误差满足约束条件，又能有效减小最大群延迟误

差，使群延迟误差近似等纹波．文献［１３］将这一思想应
用到全通滤波器的设计中，提出一个迭代重加权 ｍｉｎ
ｉｍａｘ方法，得到了相位误差和群延迟误差都很小的全
通滤波器．文献［２７，２８］针对一般数字滤波器的设计问
题，提出迭代重加权相位误差 ｍｉｎｉｍａｘ算法，取得了良
好的设计效果．

按优化性能指标分，全通数字滤波器的设计主要

有加权最小二乘方法［１１，１２，１９］、最小 ｐ范数方法［３，２１］及加

权ｍｉｎｉｍａｘ方法［２，４，６，７，９，１０，１３，１４，１８，２５］．本文考虑加权相位误
差ｍｉｎｉｍａｘ设计，即最小化最大加权相位误差，并用重
加权技术［１３，２７］减小最大群延迟误差．这里的重加权技
术是用群延迟误差函数更新相位误差权函数，有别于

文献［６，１２，１８，１９，２１］中用相位误差函数更新相位误
差权函数的方法．为使全通滤波器本身的相位或用全
通滤波器补偿后的相位尽可能接近线性相位，把期望

线性相位响应 τω中的 τ当作优化变量参与优化．这一
思想源于早期文献［４，７］，并在最近十几年的研究中得
到广泛应用［１，２７，２９］．诚然，不少应用希望滤波器具有线
性相位和不随频率变化的常数群延迟，但并不太多关

心相位和群延迟的具体数值．把 τ当作优化变量，非常
有利于减小实际相位与线性相位及实际群延迟与常数

群延迟之间的偏差，使所设计滤波器具有近似线性相

位和近似常数群延迟［１，４，７，２７，２９］．
为便于滤波器的硬件实现，本文将全通滤波器表

示成二阶节级联的形式，与许多文献采用的单一多项

式表示相比，更利于设计中施加充分必要的三角稳定

性约束，以保证所设计滤波器的稳定性．对所形成的非
凸ｍｉｎｉｍａｘ设计问题，本文应用高斯牛顿方法，将关于
待优化变量非线性的相位误差函数用其一阶泰勒展开

来近似，把问题转化成线性ｍｉｎｉｍａｘ问题进行求解．
本文将所提迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ设计算法，应用于

相位均衡器及希尔伯特变换器的设计．通过设计例子，
展示了算法的良好收敛特性，并与文献方法进行了比

较，表明本文方法在实现滤波系统近似线性相位和近

似常数群延迟方面的有效性．

２　设计问题的数学描述
　　不失一般性，假设无限冲击响应全通数字滤波器
的阶数Ｎ为偶数，将其分解为 Ｎ／２个二阶全通数字滤
波器的连乘，用频率响应表示为

Ａ（ｅｊω，ａ）＝∏
Ｎ／２

ｎ＝１
Ａｎ（ｅ

ｊω，ａｎ） （１ａ）

Ａｎ（ｅ
ｊω，ａｎ）＝ｅ

－ｊ２ω １＋ａｎ１ｅ
ｊω＋ａｎ２ｅ

ｊ２ω

１＋ａｎ１ｅ
－ｊω＋ａｎ２ｅ

－ｊ２ω （１ｂ）

式（１）中，ω表示数字角频率，ｊ为虚数单位，ａｎ＝［ａｎ１，

ａｎ２］
Ｔ及ａ＝［ａＴ１，ａ

Ｔ
２，…，ａ

Ｔ
Ｎ／２］

Ｔ分别是二阶全通滤波器

Ａｎ（ｚ，ａｎ）及Ｎ阶全通滤波器 Ａ（ｚ，ａ）的系数向量．容易
得到：

Ａ（ｅｊω，ａ）＝ｅｊθ（ω，ａ） （２）
其幅频响应恒等于１，相频响应为

θ（ω，ａ）＝∑
Ｎ／２

ｎ＝１
θｎ（ω，ａｎ） （３ａ）

θｎ（ω，ａｎ）＝－２ω＋２ａｔａｎ
ＳＴ（ω）ａｎ
１＋ＣＴ（ω）ａｎ

（３ｂ）

其中：Ｓ（ω）＝［ｓｉｎω，ｓｉｎ（２ω）］Ｔ，Ｃ（ω）＝［ｃｏｓω，
ｃｏｓ（２ω）］Ｔ．

设待补偿的相位响应为０（ω），ω!Ωｐ＝［ωＬ，ωＨ］
 ［０，π］，用 Ｎ阶全通滤波器补偿后的期望相位响应
为

"τω，其中 τ待定．从而，全通滤波器的期望相位响
应为

Ｄ（ω，τ）＝－０（ω）－τω，ω∈Ωｐ （４）
相位响应逼近误差及群延迟误差分别为

Ｅｐ（ω，ａ，τ）
＝θ（ω，ａ）－Ｄ（ω，τ）

＝０（ω）－Ｎω＋τω＋２∑
Ｎ／２

ｎ＝１
ａｔａｎ

ＳＴ（ω）ａｎ
１＋ＣＴ（ω）ａｎ

（５）

　 　Ｅｇ（ω，ａ，τ）＝－
ｄ
ｄω
Ｅｐ（ω，ａ，τ）

＝－ｄｄω
［θ（ω，ａ）－Ｄ（ω，τ）］ （６）

类似于文献［１，４，７，２７，２９］，本文把 τ看作优化变
量参与优化．文献中的设计例子表明，让 τ参与优化有
以下明显的优点：实际群延迟随频率的波动要比固定 τ
时小很多．传统方法中，虽然期望的τ固定不变，但实际
的群延迟波动很大．让 τ参与优化，能使实际群延迟的
波动大幅度减小，有利于滤波信号失真度的减小，是应

用所需要的［１，４，７～９，１３，１８，２０，３０］．
所有极点位于复平面单位圆内，是全通滤波器

Ａ（ｚ，ａ）稳定的一个充要条件．另一个等价的充要条件
是稳定三角形条件，即任意一个二阶节 Ａｎ（ｚ，ａｎ）的系
数向量ａｎ均位于二维向量空间的一个三角形内

［１］．本
文采用稳定三角形条件来保证所设计滤波器的稳定

性，为使所设计的全通滤波器具有一定的稳定裕量，通

常要求其极点位于复平面上圆心在原点半径为ｒ＜１的
圆内，相应的稳定三角形条件表示为［２７］

ｒａｎ１ －ａｎ２＜ｒ
２，ａｎ２＜ｒ

２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２ （７）
若预先知道或希望滤波器的群延迟不超出某个范

围，如［τｍｉｎ，τｍａｘ］，可将其作为约束条件来限制τ的搜索
范围．于是，全通数字滤波器 Ａ（ｚ，ａ）的加权相位误差
ｍｉｎｉｍａｘ设计问题可描述为

ｍｉｎ
ａ，τ
ｍａｘ
ω∈Ωｐ
｛Ｗ（ω）｜Ｅｐ（ω，ａ，τ）｜｝ （８ａ）

４４７
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　ｓ．ｔ．　 ｜ｒａｎ１｜!ａｎ２＜ｒ
２，ａｎ２＜ｒ

２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２ （８ｂ）
τｍｉｎ≤τ≤τｍａｘ （８ｃ）

其中Ｅｐ（ω，ａ，τ）是式（５）定义的相位误差函数，Ｗ（ω）
＞０是相位误差权函数．

３　设计问题的求解算法
　　当Ｗ（ω）＝１时，求解问题（８）得到的相位误差
Ｅｐ（ω，ａ，τ），在Ωｐ＝［ωＬ，ωＨ］上是等纹波的．但群延迟
误差Ｅｇ（ω，ａ，τ）没有这个性质，而是在 Ωｐ的带边及附
近，取值要比其它频率点大很多，导致最大群延迟误差

很大．增大带边及附近权函数 Ｗ（ω）的取值，可减小带
边及附近的相位误差，降低带边及附近的群延迟误差，

达到减小最大群延迟误差的目的［１３，２７，２８］．文献［１３］直
接利用群延迟误差绝对值函数的分段线性包络线对相

位误差进行重加权，并用于分数时延全通滤波器的设

计．文献［２７，２８］则对包络线进行修改后再重加权相位
误差，在一般数字滤波器设计中成功应用．本文结合这
两种方法，当ωＬ＝０时直接利用群延迟误差绝对值函数
的分段线性包络线，当 ωＬ"０时则利用修改的包络线对
相位误差权函数进行迭代更新，使群延迟误差函数逐

次接近等纹波，最大限度减小最大群延迟误差．
滤波器设计中，用逼近误差的包络线对逼近误差

重加权，以减小最大逼近误差的思想来源于文献［３１］，
并得到后续广泛应用［６，１２，１３，１８，１９，２１，２７，２８］．该方法采用累乘
规则更新权函数，即 Ｗｋ＋１（ω）＝Ｗｋ（ω）珔Ｆ

α（ｋ，ω），其中
珔Ｆ（ｋ，ω）＞０是反映当前绝对值误差随ω变化趋势的某
种包络线，参数０＜α＜２０用于控制算法的收敛性．α
值越大，算法收敛越快，但 α值过大会使算法振荡甚至
不收敛．α值越小，越能保证算法收敛，但α值过小会使
算法收敛过慢．本文采用的包络线及修改的包络线
珔Ｆ（ｋ，ω），是Ωｐ上关于ω的拟凸函数．采用这样的 珔Ｆ（ｋ，
ω）并取α＝０５，能保证算法收敛并有较快的收敛速度．

假设已经有一个问题（８）的求解算法，并记第 ｋ次
迭代的相位误差权函数为Ｗｋ（ω），此权函数下问题（８）
的解为（ａＷ（ｋ），τＷ（ｋ）），则本文的全通数字滤波器迭
代重加权ｍｉｎｉｍａｘ设计算法可描述于算法１．算法１的
第２步，求解权函数给定的加权相位误差 ｍｉｎｉｍａｘ问题
（９）．这是一个非线性的函数逼近问题，本文应用高斯
牛顿方法［３２］转化成线性ｍｉｎｉｍａｘ问题进行迭代求解．高
斯牛顿法是求解非线性函数逼近问题的一个经典方
法，其核心是在当前迭代点对非线性的逼近误差进行

一阶泰勒近似．

算法１　设计全通数字滤波器的迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ算法

１．初始化滤波器系数ａＷ（０）＝０、τｍｉｎ＜τＷ（０）＜τｍａｘ．令 ｋ＝１、Ｗ１（ω）
＝１、Ｅｍａｘｇ ＝#．

２．求解下述加权相位误差ｍｉｎｉｍａｘ问题：
（ａＷ（ｋ），τＷ（ｋ））＝ｍｉｎａ，τ ｍａｘω∈Ωｐ

｛Ｗｋ（ω）｜Ｅｐ（ω，ａ，τ）｜｝ （９ａ）

ｓ．ｔ．｜ｒａｎ１｜!ａｎ２＜ｒ
２，ａｎ２＜ｒ

２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２ （９ｂ）
τｍｉｎ＜τ＜τｍａｘ （９ｃ）

３．计算群延迟误差绝对值 Ｅｇ（ｋ，ω）$｜Ｅｇ（ω，ａＷ（ｋ），τＷ（ｋ））｜，
若｜ｍａｘ（Ｅｇ（ｋ，ω））!

Ｅｍａｘｇ ｜＜ηＥ
ｍａｘ
ｇ （其中 η＞０为允许误差），终止算

法．否则继续．
４．计算Ｅｇ（ｋ，ω）在Ωｐ上的分段线性包络线Ｆｇ（ｋ，ω）．
５．如果ωＬ≠０，像文献［２７］那样计算修改的群延迟误差包络线，

记为 珔Ｆｇ（ｋ，ω）；如果ωＬ＝０，令 珔Ｆｇ（ｋ，ω）＝Ｆｇ（ｋ，ω）．
６．更新相位误差权函数：

Ｗｋ＋１（ω）＝Ｗｋ（ω） 珔Ｆｇ（ｋ，ω槡 ） （１０）

令ｋ＝ｋ＋１，返回第２步．

假设当前迭代点为［（ａ（））Ｔ，τ（）］Ｔ，其中非负整数
代表当前迭代次数，相位误差函数 Ｅｐ（ω，ａ，τ）在当前
迭代点的一阶泰勒近似为 珔Ｅｐ（，ω，δａ，δτ），其中：
δａ＝［δａＴ１，δａ

Ｔ
２，…，δａ

Ｔ
Ｎ／２］

Ｔ＝ａ－ａ（），δτ＝τ－τ（） （１１）
珔Ｅｐ（，ω，δａ，δτ）

＝Ｅｐ（ω，ａ
（），τ（））＋δａＴ ａ

Ｅｐ（ω，ａ
（），τ（））

　＋δττ
Ｅｐ（ω，ａ

（），τ（）） （１２）

将式（５）代入式（１２），可得
珔Ｅｐ（，ω，δａ，δτ）＝Ｅｐ（ω，ａ

（），τ（））
＋［δａＴ，δτ］ψ（ω，ａ（），τ（）） （１３）

其中

ψ（ω，ａ（），τ（））

＝

２×
［１＋ＣＴ（ω）ａ（）１ ］Ｓ（ω）－［Ｓ

Ｔ（ω）ａ（）１ ］Ｃ（ω）
［１＋ＣＴ（ω）ａ（）１ ］

２＋［ＳＴ（ω）ａ（）１ ］
２



２×
［１＋ＣＴ（ω）ａ（）Ｎ／２］Ｓ（ω）－［Ｓ

Ｔ（ω）ａ（）Ｎ／２］Ｃ（ω）
［１＋ＣＴ（ω）ａ（）Ｎ／２］

２＋［ＳＴ（ω）ａ（）Ｎ／２］
２

















ω
（１４）

　　用式（１３）的 珔Ｅｐ（，ω，δａ，δτ）代替式（９ａ）中的
Ｅｐ（ω，ａ，τ），并对δτ及 δａ进行约束：!ｈτ≤δτ≤ｈτ，!ｈａ
≤δａｎ１≤ｈａ，!ｈａ≤δａｎ１≤ｈａ，其中 ｈτ＞０及 ｈａ＞０是步长
参数，则问题（９）可转化为如下可用现有凸优化软件进
行求解的线性ｍｉｎｉｍａｘ问题：

ｍｉｎ
δａ，δτ
ｍａｘ
ω∈Ωｐ

Ｗ（ω）
［δａＴ，δτ］ψ（ω，ａ（），τ（））
＋Ｅｐ（ω，ａ

（），τ（）{ }）
（１５ａ）

ｓ．ｔ．　ｒδａｎ１－δａｎ２＜ｒ
２－ｒａ（）ｎ１ ＋ａ

（）
ｎ２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２

（１５ｂ）
－ｒδａｎ１－δａｎ２＜ｒ

２＋ｒａ（）ｎ１ ＋ａ
（）
ｎ２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２ （１５ｃ）

δａｎ２＜ｒ
２－ａ（）ｎ２，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２ （１５ｄ）

－ｈａ≤δａｎ１≤ｈａ，－ｈａ≤δａｎ２≤ｈａ，ｎ＝１，２，…，Ｎ／２（１５ｅ）
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!

ｈτ≤δτ≤ｈτ （１５ｆ）
一阶泰勒近似的残差较小时，高斯牛顿法有较快

的局部收敛性［３２］．式（１５ｅ）及式（１５ｆ）对 δａ和 δτ的约
束，就是为使一阶泰勒近似的残差足够小，以保证高斯
牛顿法的收敛性．大量例子表明，参数取值 ｈτ＝１０

!

３和

ｈａ＝０１，能够保证算法２描述的迭代线性ｍｉｎｉｍａｘ算法
收敛，且有较快的收敛速度．在算法２的第３步中增加
线搜索能使算法单调收敛，但可能使收敛速度变慢，本

文不采用线搜索，而是直接用 δａ（），δτ（）来更新 ａ（）

和τ（）．
将算法２代入算法 １的第 ２步，得到迭代重加权

ｍｉｎｉｍａｘ设计的完整算法．需要指出，这个算法是将期
望群延迟τ当作优化变量参与优化的．如果τ事先给定
不参与优化，只需将算法 ２中算出的梯度向量 Ψ（ω，
ａ（），τ（））的最后一个元素设置为零即可．

算法２　问题（９）的迭代线性ｍｉｎｉｍａｘ算法

１．取ａ（０）＝ａＷ（ｋ!１），τ
（０）＝τＷ（ｋ!１），ｈτ＝１０

－３，ｈａ＝０１．令 ε＝
１０－５，＝０．

２．分别按式（６）和式（１４）计算Ｅｐ（ω，ａ
（），τ（））和Ψ（ω，ａ（），τ（））．

３．求线性 ｍｉｎｉｍａｘ问题（１５）的解（δａ（），δτ（）），令 ａ（＋１）＝ａ（）＋
δａ（），τ（＋１）＝τ（）＋δτ（），＝＋１．

４．如果‖δａ（!１）‖＋｜δτ（!１）｜＞ε［‖ａ（）‖＋｜τ（）｜］，返回第
２步．

５．令ａＷ（ｋ）＝ａ
（），τＷ（ｋ）＝τ

（）．

从计算复杂度考虑，算法１的核心是问题（９）的求
解，而求解问题（９）的算法２的核心是线性 ｍｉｎｉｍａｘ问
题（１５）的求解．本文应用文献［３３］提出的ＣＰＣＬＳＧＩ算
法求解问题（１５），其计算复杂度最多是 Ｏ（Ｎ３）．假设完
整的迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ设计算法共需 Ｍ个内循环迭
代（算法２的迭代），则计算复杂度大约是Ｏ（ＭＮ３）．

４　设计例子
　　本节通过希尔伯特变换器及相位补偿器的设计
例子，展示所提全通数字滤波器迭代重加权 ｍｉｎｉｍａｘ
设计算法的有效性．设计时，将频率区间［０，π］离散
化为频率点集｛ωｋ＝ｋπ／４００；ｋ＝０，１，…，４００｝，最大极
点半径参数 ｒ＝０９８．算法用 ＭＡＴＬＡＢ编程，计算在
Ｉｎｔｅｌ（Ｒ）Ｃｏｒｅ（ＴＭ）ｉ７８７００ＫＣＰＵ＠３７ＧＨｚ的计算机
上进行．

例１　设计一个希尔伯特变换器，除某个纯时延
外，实现如下期望频率响应：

Ｄ（ｅｊω）＝
－ｊ， ００６π≤ω≤０９４π
ｊ， １０６π≤ω≤１９４{ π

（１６）

像文献［５，１９，２１，２３］那样，用一个Ｎ＝６阶的全通滤波
器来实现．期望相位响应取为

Ｄ（ω，τ）＝－（Ｎ－１）ω－０５π－τω，
００６π≤ω≤０９４π （１７）

其中τ待定．
用本文算法进行设计，最大群延迟误差（采样间隔

为单位）及最大相位误差（弧度为单位）随重加权迭代

次数的变化示于图１，图中曲线显示了本文算法很好的
收敛性．表１列出了几个不同次数的重加权迭代后，算
法得到的最大群延迟误差和最大相位误差．由图１及表
１可见，最大相位误差随迭代次数增大而增加，最大群
延迟误差随迭代次数增大而减小．

表１　不同次数重加权后的最大群延迟误差（ＭａｘｉｍｕｍＧｒｏｕｐＤｅｌａｙ
Ｅｒｒｏｒ，ＭＧＤＥ）和最大相位误差（ＭａｘｉｍｕｍＰｈａｓｅＥｒｒｏｒ，ＭＰＥ）

重加权次数 １次 ２次 ２０次 ５０次 ９０次

ＭＧＤＥ
τ参与优化 ２６１７ ２３４７ １５９２ １５７８ １５７８

τ＝０固定 ２７４４ ２４７７ １７５９ １７４４ １７４４

ＭＰＥ
τ参与优化 ００７１３７ ０１０８２ ０２４０５ ０２４２８ ０２４２８

τ＝０固定 ００７９２１ ０１２４４ ０２８２９ ０２８６０ ０２８６０

　　我们也对 τ取固定值０的情形进行了设计，所得
最大相位误差和最大群延迟误差的收敛曲线，以及不

同迭代次数后的误差值，也分别示于图１和表１．可以
看到，不论 τ是否参与优化，两个误差都快速收敛，都
在５０次外循环迭代（重加权迭代）后基本不再变化．
但τ参与优化后，两个误差明显比τ固定取０时要小．
τ参与优化和 τ固定取０两种情形下，算法（η＝１０!

７）
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分别在 ９２和 ９５次外循环迭代后终止，花费 ７５２和
６７０次内循环迭代（算法二的迭代），ＣＰＵ耗时 ４２１ｓ
和５１７ｓ．

图２示出了每个外循环迭代所需的内循环迭代次
数．可以看到，除第１次外循环迭代所需的内循环迭代
较多外，其它外循环迭代所需的内循环迭代次数都不

多，大概１０次外循环迭代后，每次外循环迭代仅需２次
内循环迭代，６０次外循环迭代后，则仅需１次内循环迭
代．这个结果一方面表明算法２有良好的收敛性，另一
方面也表明整个迭代重加权算法的计算量主要在前几

次特别是第１次外循环迭代．

图３和表２给出了本文结果与文献结果的比较，其
中本文方法１表示无重加权即 Ｗ（ω）＝１固定，本文方
法２表示有重加权．文献方法中，τ都取预设值０．对于
本文方法，图３只给出了τ参与优化的结果，表２则同

时列出了 τ参与优化和 τ取固定值０时的结果．可看
到，无重加权时，不论τ固定还是参与优化，本文得到的
最大相位误差和最大群延迟误差均小于文献［５，１９，
２１］的相应结果．经过迭代重加权后，最大群延迟误差
明显小于文献结果，但最大相位误差大于或接近文献

结果．

表２　不同方法得到的最大群延迟误差（ＭＧＤＥ）和最大相位误差（ＭＰＥ）

设计算法 本文方法１ 文献［２１］ 文献［１９］ 文献［５］ 本文方法２

τ 优化值０４６ 预设值０ 预设值０ 预设值０ 预设值０ 预设值０ 优化值０５４３８

ＭＧＤＥ ２６１７ ２７４４ ２７７０ ２９２３ ３４０５３ １７４４ １５７８

ＭＰＥ ００７１３７ ００７９２１ ００８１０３ ０１２１１ ０２４６９ ０２８６０ ０２４２８

　　例２　设计一个希尔伯特变换器，除某个纯时延
外，实现如下期望频率响应：

Ｄ（ｅｊω）＝
－ｊ， ００４π≤ω≤０９４π
ｊ， １０６π≤ω≤１９６{ π

（１８）

像文献［１１，１２，１９］那样，用一个 Ｎ＝３０阶的全通
滤波器来实现，期望相位取为

Ｄ（ω，τ）＝－（Ｎ－１）ω－０５π－τω，
００４π≤ω≤０９４π （１９）

其中τ待定．
τ参与优化和τ固定取１时，本文的迭代重加权算

法（η＝１０!７），分别在１６０次和９０次外循环迭代后终

止，花费６８８次和２２６次内循环迭代，ＣＰＵ耗时３５４６ｓ
和１０５７ｓ，得到的最大群延迟误差及最大相位误差如
表３示．为比较，表３还列出了文献［１１，１２，１９］（τ固定
取１）的相应结果．由表３可看到，τ参与优化时，本文得
到的最大相位误差和最大群延迟误差均比文献结果小

很多．τ固定取１时，本文得到的最大群延迟误差比所
有文献结果小，最大相位误差也比文献［１１］的结果小
但比文献［１２，１９］的结果大．图４画出了本文方法（τ参
与优化）和文献［１１，１２，１９］得到的相位误差响应和群
延迟响应．
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表３　迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ算法得到的例２设计结果及与文献结果的
比较

方法 本文方法 文献［１２］文献［１１］文献［１９］

τ
优化值

０５８５５４
预设值

１
预设值

１
预设值

１
预设值

１

最大群延迟误差 ０１４５３４ ０６９４９ １５１７ ２４９６２ １３５２６

最大相位误差 ０００４８３３ ００２２４９ ０００９５６ ００２９２７０００８３９１

　　例３　设计一个相位均衡器，用于补偿用 ＭＡＴＬＡＢ
命令ｅｌｌｉｐ（４，０５，３２，０５）得到的４阶椭圆滤波器的非
线性相位，使椭圆滤波器与相位均衡器级联后，具有近

似线性相位和近似常数群延迟．该椭圆滤波器的幅值
响应和群延迟响应如图５所示．分别用Ｎ＝１１阶和Ｎ＝

１２阶的全通滤波器来进行相位补偿，期望相位响应
取为

Ｄ（ω，τ）＝－０（ω）－τω，　０≤ω≤０５π （２０）
其中０（ω）为待补偿的相位响应，τ＞０待定．

本文的迭代重加权 ｍｉｎｉｍａｘ算法（η＝１０!７），分别
在１９５次和２００次外循环迭代后终止，花费１２３８次和
８３８次内循环迭代，ＣＰＵ耗时１３４５ｓ和１０１２ｓ．表４给
出了本文设计及与文献［７，１５］的１１阶设计及文献［１，
４］的１２阶设计的比较．本文得到了比文献［１，４，７］的
最大群延迟误差最小化方法略小的最大群延迟误差，

进一步说明本文方法在减小最大群延迟误差方面的有

效性．
表４　级联滤波器的最大群延迟误差（ＭＧＤＥ）及最大相位误差（ＭＰＥ）及与文献结果的比较

方法 本文方法（Ｎ＝１１） 文献［７］（Ｎ＝１１） 文献［１５］（Ｎ＝１１） 本文（Ｎ＝１２） 文献［１，４］（Ｎ＝１２）

τ ２０８２９ ２０８３ Ｎｏｔｐｒｏｖｉｄｅｄ ２２４１２６ ２２４０４４

ＭＧＤＥ ０１５６ ０１５７ ０４５５ ００８８０３ ００９４４６

ＭＰＥ ０００７２２ ０００７２６ ０００６９１ ０００３７９４ ０００３７４５

注：ＭＡＴＬＡＢｆｉｌｔｅｒｄｅｓｉｇｎ工具箱中的ｉｉｒｇｒｐｄｅｌａｙ（）函数实现，ＣＰＵ耗时０１１ｓ

　　定义归一化群延迟响应为：２
%

群延迟响应
&

（通带

最大群延迟＋通带最小群延迟）．图６示出了４阶椭圆
滤波器及其与１１阶（上图）和１２阶（下图）全通滤波器
级联后的归一化群延迟响应．由图可见，补偿前的归一
化群延迟与１有很大的偏差，表明群延迟与常数值之
间的偏差很大．补偿后，通带上的归一化群延迟与１偏

差很小，表示补偿后的群延迟非常接近常数群延迟．图
７是补偿前后相位响应与线性相位响应的偏差：补偿前
的偏差为 ０（ω）＋ωｄ，其中 ｄ等于最小化 ｍａｘ０≤ω≤π
｜０（ω）＋ωｄ｜的那个ｄ值；补偿后的偏差就是Ｅｐ（ω，ａ，
τ）．可见，补偿前相位响应与线性相位的偏差很大，而
补偿后的相位响应则非常接近线性相位．
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第　４　期 赖春露：近似线性相位全通数字滤波器的迭代重加权Ｍｉｎｉｍａｘ设计

５　结束语
　　提出的全通数字滤波器迭代重加权ｍｉｎｉｍａｘ相位误
差设计方法，不仅能最小化最大加权相位误差，还能利用

群延迟误差信息对相位误差权函数进行迭代更新，使滤

波系统的群延迟误差近似等纹波，实现滤波系统的近似

线性相位和近似常数群延迟．在希尔伯特变换器设计中，
该方法得到了比文献结果小的最大群延迟误差；在相位／

群延迟均衡器设计中，该方法得到了比最大群延迟误差

最小化设计略小的最大群延迟误差．
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