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ＧＮＳＳ接收机离散化处理对解扩性能的影响
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摘　要：建立扩频信号防混叠滤波、采样、量化与解扩输出关系的数学解析模型，推导得到解扩输出信噪
比的解析表达式。分析与仿真表明，当量化位数大于等于４ｂｉｔ，解扩得到总的信噪比损失可以分解为由量化
引起的损失和滤波加采样引起损失的乘积，且量化器最优限幅系数只与量化位数相关；当量化位数小于４ｂｉｔ
时，信噪比损失在一定条件下可近似为量化损失和滤波加采样损失的乘积。当量化位数大于４ｂｉｔ、滤波器带
宽大于５倍码率、采样频率大于４倍码率时，再增大上述参数引起的信噪比损失波动小于００５ｄＢ，对解扩性
能提升不明显。该结论可为实用型全球导航卫星系统接收机前端离散化处理优化设计提供理论指导。
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　　对连续信号离散化是全数字卫星导航接收机
工作的前提，在模数转换前，无限带宽的模拟信号

经过抗混叠滤波器，将信号带外的噪声滤除，形成

有限带宽信号。模数转换由模数转换器完成，包

括采样和量化。采样是卫星导航接收机中模拟信

号到数字信号转换的第一步，奈奎斯特采样定理

指出，当采样频率大于信号带宽的两倍时，由离散

的采样点可以无失真地恢复出被采样信号［１］。

卫星导航信号是直接序列扩频信号，对于导航信

号的采样，由于需进行精密伪距测量，除了信号不

失真外，还要保证解扩后的伪码相关峰不失真。

与采样的线性变换不同，量化是典型的非线性变

换，量化位数同样决定着输出信号的信噪比，通常

认为量化位数越高，信号失真度越小［１］。

由此可知，卫星导航信号离散化处理的性能

是滤波、采样、量化等诸多因素共同影响下的结

果。由于量化的非线性使得建立完备的解析式较

困难，导致多数对采样和量化的研究立足于数值

样本仿真［２－３］。在解析建模分析方面，为了得到

解析结果，多数研究均简化了某些处理环节，导致

所得到的结论具有片面性。如文献［４］研究了采
样频率对解扩信号不失真的影响，但没有考虑量

化的作用，文献［５－６］分析了离散扩频信号经过
滤波器和量化器后输出的信噪比损失情况，但忽

略了采样频率对输出的影响。

本文通过建立完备的接收机前端处理数学模

型，推导扩频信号在滤波、采样和量化下的解析表

达式，确立扩频信号解扩输出的信噪比与理想解
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扩信噪比之间的关系，从而得到上述三个因素对

解扩性能的影响。

１　信号建模与统计特性分析

１．１　信号建模

如图１所示，卫星导航接收机从天线端接收
到射频信号，经过下变频和滤波后得到中频信号：

　ｘＩＦ（ｔ）＝ＡＤ（ｔ）ｃ（ｔ）ｃｏｓ（２πｆ０ｔ＋θ）＋ｗ（ｔ） （１）
其中：Ａ为信号幅度；Ｄ（ｔ）＝±１为数据信息；ｆ０
为载波频率；θ为载波相位；ｗ（ｔ）为双边功率谱密
度等于Ｎ０／２的高斯白噪声，服从正态分布；ｃ（ｔ）
为伪随机码，码率为Ｒｃ。

假设解扩积累均在一个数据位内（不妨设

Ｄ（ｔ）＝１）进行，由于本文只分析滤波器带宽、采
样频率、量化位数与解扩输出信噪比的关系，以上

三个因素对信号中心频率 ｆ０和相位 θ没有影响，
且ｆ０和θ可在后续处理中通过相位旋转的方法
去除，则式（１）信号部分可以化简成 ｓ（ｔ）＝
Ａｃ（ｔ）。　

ｘＩＦ（ｔ）经过理想匹配滤波器后得到ｘ（ｔ）：
ｘ（ｔ）＝ｘＩＦ（ｔ）ｈ（ｔ）＝ｓｆ（ｔ）＋ｗｆ（ｔ） （２）

图１　直扩信号离散处理模型
Ｆｉｇ．１　Ｄｉｒｅｃｔｓｐｒｅａｄｓｉｇｎａｌｍｏｄｅｌｏｆｄｉｓｃｒｅｔｅｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇ

其中，ｓｆ（ｔ）＝ｓ（ｔ）ｈ（ｔ），ｗｆ（ｔ）＝ｗ（ｔ）ｈ（ｔ）分
别表示信号和噪声经过滤波器的输出。滤波器输

出经过周期Ｔｓ的采样后得到离散信号ｘ（ｉＴｓ），再
经过量化器后得到有限精度的离散信号 ｘ［ｉＴｓ］。
量化是一种非线性运算，通常采用对称均匀量

化［１］，其运算过程可写为：

ｘ［ｉＴｓ］＝ＱΔＢ［ｘ（ｉＴｓ）］ （３）

量化运算符ＱΔＢ定义为
［７］：

ＱΔＢ（ｘ）＝
Δ
２ －（２Ｂ －１）＋２∑

Ｌ

ｉ＝－Ｌ
ｕ ｘ
Δ( )[ ]－ｉ

（４）
其中：Ｂ为量化位数；量化级数 Ｌ＝２Ｂ－１－１；ｕ（ｔ）
为单位阶跃函数；量化间隔 Δ＝２Ｖｍ／（２

Ｂ－１）；
Ｖｍ＝ＫＡ为限幅电平，通常取量化信号幅度的倍
数，Ｋ为幅度因子。

量化结果与本地伪码的离散形式 ｃ（ｉＴｓ－τ）
进行相关累加，假设积累时间 ＴＩ＝ＭＴｓ足够
长，则：

ｚ［τ］＝Ｔｓ∑
Ｍ

ｉ＝１
ｘ［ｉＴｓ］ｃ（ｉＴｓ－τ）

＝Ｔｓ∑
Ｍ

ｉ＝１
｛ｘｓ［ｉＴｓ］ｃ（ｉＴｓ－τ）＋ｘｗ［ｉＴｓ］ｃ（ｉＴｓ－τ）｝

（５）
其中：ｘｓ［ｉＴｓ］和ｘｗ［ｉＴｓ］为量化器输出的信号和噪
声部分；τ表示本地伪码与接收伪码相位之间的
延时。为了表达简洁，本文的采样周期、延时、滤

波器带宽均为伪码周期Ｔｃ的归一化函数。

１．２　输出信噪比计算

１．２．１　信号功率
解扩输出的信号部分为：

ｚｓ（τ）＝Ｔｓ∑
Ｍ

ｉ＝１
ｘｓ［ｉＴｓ］ｃ（ｉＴｓ－τ） （６）

扩频信号解扩以前，由于信号分量远远小于

噪声分量，为了计算方便，可以忽略信号的影响。

在信噪比较低时（＜－２５ｄＢ），得到的近似表达
式［７］为：

ｘｓ［ｉＴｓ］＝ｓｆ（ｉＴｓ）ＫＱ （７）
即量化器输出的有用信号为输入的有用信号

与量化系数的乘积。设 Ａｇ＝１／Δ，量化系数
ＫＱ为

［７］：

ＫＱ ＝
１

２ ２槡πＡｇσｗｆ
２∑

Ｌ

ｉ＝－Ｌ
ｅｘｐ－ ｉ２

２Ａｇ２σ２( )[ ]
ｗｆ

（８）
式中，σ２ｗｆ为滤波器输出的噪声项 ｗｆ（ｔ）的方差。
假设采样频率 Ｆｓ满足扩频信号解扩后相关峰不
失真的条件时［４］，采样的离散信号解扩可以等效

于连续模式Ｔｓ→０的解扩信号。于是输出信号可
进一步计算：

ｚｓ（τ）＝ＡＫＱ∫
∞

－∞
Ｔｓ∑

Ｍ

ｉ＝１
ｃ（ｉＴｓ－τ）ｃ（ｉＴｓ－ｖ）ｈ（ｖ）ｄｖ

（９）
式中上标“”为共轭运算符。当Ｔｓ→０时，有：

ｌｉｍ
Ｔｓ→０
Ｔｓ∑

Ｍ

ｉ＝１
ｃ（ｉＴｓ－τ）ｃ（ｉＴｓ－ｖ）＝ＴＩΛ（τ－ｖ）

（１０）
其中，Λ（ｘ）为三角波函数，对应的傅里叶变换为
ＦΛ（ω）＝ｓｉｎｃ

２（ω／２）。对于带宽为 ｂ的理想低通
滤波器（ｂ经码率 Ｒｃ归一化），并且假设滤波器带
宽大于伪码码率，即ｂ≥１，信号部分为：

ｚｓ（τ）＝ＡＴＩＫＱ∫
ｂ

－ｂ
ｓｉｎｃ２（πｆ）ｅ－ｊ２πｆτｄｆ（１１）

当本地伪码与接收伪码相位严格对齐时

（τ＝０），信号的功率为：

σ２ｓ ＝Ａ
２Ｔ２ＩＫ

２
Ｑ ∫

ｂ

－ｂ
ｓｉｎｃ２（πｆ）ｄ[ ]ｆ２ （１２）

·７３·
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１．２．２　噪声功率
对于噪声部分，积累解扩输出为：

ｚｗ（τ）＝Ｔｓ∑
Ｍ

ｉ＝１
ｘｗ［ｉＴｓ］ｃ（ｉＴｓ－τ） （１３）

其中，ｘｗ［ｉＴｓ］为量化器输出的噪声。由前面分析
可知，滤波器输出噪声分量的第 ｉ个采样点的信
号为：

ｗｆ（ｉＴｓ）＝∫
∞

－∞
ｗ（ｉＴｓ）ｈ（ｖ）ｄｖ （１４）

其中，均值为Ｅ［ｗｆ（ｉＴｓ）］＝０，自相关函数为：
Ｒｗｆ（ｉ，ｋ）＝Ｅ［ｗｆ（ｉＴｓ）ｗｆ（ｋＴｓ）］

＝Ｅ∫ｗ（ｖ）ｈ（ｉＴｓ－ｖ）ｄｖ[ ·

　∫ｗ（ξ）ｈ（ｋＴｓ－ξ）ｄ]ξ （１５）

其中，ｗ（ｔ）为高斯白噪声，其自相关函数为冲击
函数：

Ｅ［ｗ（ｔ１）ｗ（ｔ２）］＝Ｎ０δ（ｔ１－ｔ２） （１６）
因此式（１５）可计算为：

Ｒｗｆ（ｉ，ｋ）＝Ｎ０∫
∞

－∞
ｈ（ｉＴｓ＋ｖ）ｈ（ｋＴｓ＋ｖ）ｄｖ

＝Ｎ０∫
∞

－∞
Ｈ（ｆ）２ｅｊ２πｆ（ｋ－ｉ）Ｔｓｄｆ （１７）

当滤波器为带宽 ｂ的理想低通滤波器时，由
式（１７）得自相关函数为：

Ｒｗｆ（ｉ，ｋ）＝２Ｎ０ｂｓｉｎｃ［２π（ｋ－ｉ）Ｔｓｂ］ （１８）
当ｋ＝ｉ时，得到滤波器输出的噪声功率为：

σ２ｗｆ＝２Ｎ０ｂ （１９）
以下求噪声 ｗｆ（ｉＴｓ）经过量化器后的输出。

文献［８］指出，带限白噪声经过量化器后其自相
关函数将被改变，即量化器输出噪声项ｘｗ［ｉＴｓ］的
自相关函数Ｒｘｗ（τ），与输入噪声项的自相关函数
Ｒｗｆ（τ）将有所不同。

假设ｆ１（ｘ）与ｆ２（ｘ）是ｘ的两种非线性运算过
程，则对于输入的高斯随机过程中的任意两个采

样点（ｘ１＝ｘ（ｔ）与ｘ２＝ｘ（ｔ＋τ））而言，非线性运算
输出的互相关函数Ｒ（τ）与互相关系数ρ（τ）具有
如下的ｋ阶偏导数关系［７］：
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其中，ｆ（ｋ）ｉ （ｘ）为函数ｆｉ（ｘ）对ｘ的ｋ阶偏导数（ｉ＝
１，２）。当非线性运算为量化运算时，得到ｆｉ（ｘ）的
表达式为：

ｆ１（ｘ）＝ｆ２（ｘ）＝ＱΔＢ［ｘ］ （２１）

对ｘ的一阶偏导数为：
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由以上推导得到噪声通过量化器后输出的相

关函数为：
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其中，ρｗｆ（τ）为相关系数，对于平稳随机过程，是
自相关函数与功率的比值。当（ｉ－ｋ）Ｔｓ＝τ时，
由式（１８）得到输入量化器的噪声相关函数为
Ｒｗｆ（τ）＝２Ｎ０ｂｓｉｎｃ（２πτｂ）。于是相关系数为：

ρｗｆ（τ）＝
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将量化器输出的相关函数 Ｒｘｗ（τ）对输入功

率σ２ｗｆ进行归一化，得到量化归一化相关系数为：
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得到量化器的输出与本地伪码相乘积累进行

解扩，解扩输出噪声项的自相关函数为：
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１．２．３　输出信噪比及损失

扩频信号经过滤波、采样和量化后，解扩积累

后输出的信噪比为：
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由于扩频信号的带宽被扩展为２Ｒｃ，定义窄

带扩频信号的信噪比为带宽２Ｒｃ之内的信号与噪
声功率的比值，经过ＴＩ的解扩积累后输出的信噪
比为：
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定义扩频信号经过滤波、采样和量化后，信噪

比损失为：
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２　仿真分析

２．１　仅有量化时的信噪比损失

忽略滤波器和采样的影响，扩频信号在仅有

量化操作时，即ｂ→∞，Ｔｓ→０，代入式（２９）可得输
出的信噪比损失为：
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如图２所示，量化位数越小，信噪比损失越
大，存在使得损失最小的最优限幅因子。另外，当

量化位数大于４ｂｉｔ后，其最小信噪比损失均小于
００５ｄＢ，再增大量化位数对性能影响不大。

图２　不同量化位数下输出信噪比损失
Ｆｉｇ．２　ＳＮＲｌｏｓｓｏｆｄｉｆｆｅｒｅｎｔｑｕａｎｔｉｚａｔｉｏｎ

２．２　仅有滤波和采样时的信噪比损失

由式（２９）可知，当只有滤波和采样操作时，
信号量化系数ＫＱ＝１，噪声经过滤波器的相关函
数Ｒｘｗ（ｎＴｓ）＝２Ｎ０ｂρｗｆ（τ）＝２Ｎ０ｂｓｉｎｃ（２πｎＴｓｂ），
于是输出的信噪比损失为：
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为了保证采样对信号的影响可以等效于连续

的三角函数形式，文献［４］指出采样周期应取
Ｔｓ＝ｋ／ｍ（ｋ，ｍ∈Ｚ

＋）且 ｋ，ｍ互素。设 Ｔｓ＝１／
（２ｂｍ）（ｍ＞１，且２ｂｍ非整数），式（３１）变为：
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图３所示为 ｍ≥１时（即采样周期满足奈奎
斯特采样定理要求），解扩输出信噪比损失与滤

波器带宽的关系。信噪比损失由滤波器带宽ｂ和
采样周期Ｔｓ共同影响，即使 Ｔｓ在满足奈奎斯特
采样定理的条件下，由于滤波器带宽的影响，输出

信噪比仍然有损失，随着带宽的增大，信噪比损失

逐渐减小。当滤波器带宽ｂ≥５时，再增大带宽所
带来的输出信噪比只提高不到００１ｄＢ，性能提
升已不明显。

图３　滤波和采样共同作用下的信噪比损失
Ｆｉｇ．３　ＳＮＲｌｏｓｓｄｕｅｔｏｆｉｌｔｅｒｉｎｇａｎｄｓａｍｐｌｉｎｇ

２．３　三种因素共同影响下的信噪比

２３１　高比特量化
由上述信噪比损失的三个式子，当量化位数

Ｂ≥４时，ηｘｗ（ｔ）≈ｓｉｎｃ（πｔ），得到如下关系：
ＳＮＲｌｏｓｓ＝ＳＮＲｌｏｓｓ１·ＳＮＲｌｏｓｓ２ （３３）

２３２　低比特量化
对于量化位数 Ｂ＜４的低比特量化情况，由

上节知，量化归一化系数由ｂ和Ｔｓ共同影响：
当 ｂ不 变，Ｔｓ 较 大 时，考 虑 到 式 子

∑Ｒｘｗ（τ）Λ（τ），由于在一个正负码片区间内
（Λ（τ）的定义域），有限的采样点使得高、低比特
量化下，Ｒｘｗ（τ）函数覆盖的面积相差不大，即高、
低比特的计算结果相近，因此低比特量化的信噪

比损失也可以使用式（３３）来近似计算；当采样周
期Ｔｓ较小时，低比特量化的 Ｒｘｗ（τ）函数覆盖面
积比高比特的小，即实际计算得到的 ＳＮＲｌｏｓｓ比使
用式（３３）的结果偏小。

当采样周期 Ｔｓ不变时，随着 ｂ的增大，
Ｒｘｗ（τ）在码片区间内的能量减小，高、低比特量
化的能量相差不大，低比特可以使用式（３３）近似
计算；当ｂ减小时，低比特量化时 Ｒｘｗ（τ）在码片
区间内的能量小于高比特的，因此实际计算的信

噪比损失比用式（３３）的要小。
为了更进一步对比，本文使用了北斗二号导

航系统Ｂ１频点（１５６１０９８ＭＨｚ）的民码信号作为

·９３·



国 防 科 技 大 学 学 报 第３９卷

输入信号，输入中频的信噪比 ＳＮＲ＝－２５ｄＢ，信
号带宽２０４６ＭＨｚ，使用基带信号处理板进行测
试，每种情况测试１０次。图４列出了ｂ＝２、Ｔｓ＝
１／２２０００２ｂ与ｂ＝８、Ｔｓ＝１／２２０００２ｂ两种情况
下，实际测试数据与理论计算结果的对比情况，其

中散点为测试的结果，可见实验结果与理论计算

相符。

（ａ）ｂ＝２，Ｔｓ＝１／２．２０００２ｂ

（ｂ）ｂ＝８，Ｔｓ＝１／２．２０００２ｂ

图４　测试与理论计算的对比
Ｆｉｇ．４　Ｒｅｓｕｌｔｏｆｔｅｓｔｉｎｇａｎｄｔｈｅｏｒｅｔｉｃａｎａｌｙｓｉｓ

３　结论

综上所述，全球导航卫星系统接收机的解扩

性能，接收前端处理时，由滤波器带宽、采样周期

和量化位数共同决定，其输出解扩信号的信噪比

与理想解扩信号相比，存在损失：

１）对于高比特量化（大于等于４ｂｉｔ），总的信

噪比损失可以分解为由量化引起的损失与滤波

采样引起的损失的乘积；对于低比特量化（小于

４ｂｉｔ），当采样周期较大（大于０１倍码率）时，或
者滤波器带宽较大（大于４倍码率）时，总的信噪
比损失也可以近似分解为量化与滤波采样两部分

损失的乘积，其余情况使用分解形式得到的结果

比实际计算结果偏大。

２）当总的信噪比损失可分解时，最优的限幅
系数不随采样周期和前端滤波器带宽而改变。

３）当量化位数大于４ｂｉｔ，滤波器带宽大于５
倍码率、采样频率大于４倍码率后，再增大这些参
数，得到的信噪比损失差异小于００５ｄＢ，对于解
扩性能的提升已不明显。
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