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适用于 ＧＰＵ处理的长更新周期卫星导航信号载波相位跟踪环路

肖志斌，鲁祖坤，林红磊，黄　龙
（国防科技大学 电子科学学院，湖南 长沙　４１００７３）

摘　要：针对短环路更新间隔下ＧＰＵ处理效率受限而长更新间隔下传统跟踪环路在高动态场景下不稳
健的这一矛盾，提出一种可适应高动态场景的长更新间隔载波相位跟踪算法，该算法设计了一种低复杂度线

性调频信号参数估计方法，实现跟踪初始阶段多普勒及变化率的精确估计进而消除大部分信号动态，在跟踪

过程中采用４阶卡尔曼滤波对残余信号相位及动态进行精细跟踪。经仿真验证，２００ｍｓ更新间隔下，可实现
多普勒一次／二次变化率分别达８００Ｈｚ／ｓ、６４Ｈｚ／ｓ２正弦运动场景下载波相位的快速稳定跟踪，１次更新即可
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收敛，跟踪灵敏度低至２３ｄＢＨｚ，相位跟踪精度远优于传统３阶锁相环路。
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　　为提升导航信号测量定位性能并考虑多兼容
互操作、军民分离等因素，自１９７３年美国建设全
球定位系统（ｇｌｏｂａｌｐｏｓｉｔｉｏｎｉｎｇｓｙｓｔｅｍ，ＧＰＳ）以来，
卫星导航信号体制就不断演进：最初ＧＰＳ／北斗等
导航系统均采用二进制相移健控／正交相移健控
（ｂｉｎａｒｙｐｈａｓｅｓｈｉｆｔｋｅｙｉｎｇ／ｑｕａｄｒａｔｕｒｅｐｈａｓｅｓｈｉｆｔ
ｋｅｙｉｎｇ，ＢＰＳＫ／ＱＰＳＫ）的调制方式；后来随着导航
系统现代化，大量现代化导航信号采用了二进制

偏移调制（ｂｉｎａｒｙｏｆｆｓｅｔｃａｒｒｉｅｒ，ＢＯＣ）类［１］调制技

术；近年来，随着低轨卫星星座的发展，低轨导航

增强系统［２］及新型低轨导航信号［３］应运而生。

可以预知，伴随导通融合需求牵引，高中低轨融合

导航系统的建设和发展，卫星导航信号体制必然

会快速演进，目前已有大量导航通信融合的信号

体制设计［４］。

基于图形处理器（ｇｒａｐｈｉｃｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇｕｎｉｔ，
ＧＰＵ）＋中央处理器 （ｃｅｎｔｒａｌｐｒｏｃｅｓｓｉｎｇｕｎｉｔ，
ＣＰＵ）的软件无线电的导航信号接收机硬件平台
相对固定，软件采用开放式架构，非常适用于新体

制导航信号接收开发验证、导航信号地面监测站

等对功耗不敏感的场景。国内外有不少学者和机

构开展了基于 ＧＰＵ的卫星导航信号软件接收机
的研究［５－９］，但相对而言处理效率较低，如Ｐａｒｋ［８］

采用２块ＧＴＸＴｉｔａｎ仅支持１６ＭＨｚ采样率７０多
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通道ＧＰＳＬ１信号的实时计算，若需要实现对现有
所有导航信号包括未来低轨导航信号的接收，其

通道数大于３００个，同时考虑到抗多径性能，采样
率通常需大于２０ＭＨｚ，这需要１０块ＧＴＸＴｉｔａｎ才
能实现，处理规模巨大。

ＧＰＵ并行计算性能与线程并发度和数据交
互频度相关，单次处理数据量越大，线程并发程度

越高，与ＣＰＵ之间数据交互频度也越低，并行计
算效率越高。常规导航信号跟踪环路通常采用

１ｍｓ的环路更新间隔，并行计算效率相对较低。
为进一步提高ＧＰＵ处理效率，需要提高环路更新
间隔，若环路更新间隔提升至 １００ｍｓ量级，则
ＧＰＵ并行计算效率可大幅提升。而传统数字锁
相环设计中，要求环路带宽 Ｂ与环路更新周期 Ｔ
的乘积接近于０，Ｔ为１００ｍｓ量级时，环路基本无
法稳定跟踪［１０－１１］。在弱信号跟踪场景中通常会

通过频率辅助等方式提高积分时间，进而提升跟

踪性能［１２－１３］。但上述方法很难适应高动态的场

景，通常需要惯导辅助［１４］，若没有惯导加速度等

辅助信息，大多普勒变化率会导致积分时间内输

入信号与本地载波不匹配，造成较大损耗，导致跟

踪出现较大误差甚至环路无法锁定。

针对上述背景，提出了一种可适应高动态场

景的长更新周期载波相位跟踪环路，该环路从以

下两个方面提高长更新周期下的动态适应性：在

跟踪初始阶段研究设计一种低复杂度线性调频信

号估计算法，实现对多普勒变化率初始精细估计

进而压缩信号初始动态，估计性能接近克拉美罗

下界（ＣｒａｍｅｒＲａｏｌｏｗｅｒｂｏｕｎｄ，ＣＲＬＢ），计算复杂
度优于目前普遍采用的分数阶傅里叶变换搜

索［１５－１６］；在跟踪过程中，采用基于信号相位与频

率开环估计＋４阶卡尔曼闭环跟踪的方式实现对
残余相位、多普勒、多普勒一次／二次变化率的跟
踪。仿真表明，该环路可在１００ｍｓ量级更新周期
下实现高动态导航信号载波相位的稳健跟踪，可

适应飞机、低轨卫星等大部分高动态场景；另外，

由于采用更长的积分时间，其载波相位测量精度

要远优于传统 ３阶锁相环路（ｐｈａｓｅｌｏｃｋｅｄｌｏｏｐ，
ＰＬＬ），且ＧＰＵ处理效率更高。

１　长更新间隔载波相位跟踪环路算法原理

１．１　跟踪环路架构

传统高动态导航信号载波相位跟踪环路通常

采用二阶锁频环辅助三阶锁相环、三状态（相位、

多普勒、多普勒变化率）卡尔曼跟踪环路，并采用

很短的环路更新周期，通常为１ｍｓ。上述两种传

统跟踪方法将信号动态模型均建立为匀加速运

动，即认为短时间内加速度恒定，其动态应力主要

来自加速度变化。当采用１００ｍｓ量级的长更新
间隔时，由于加加速度的存在，在环路更新过程中

加速度会发生较大变化，传统载波相位跟踪环路

会出现较大跟踪误差甚至无法收敛。

根据上述分析，当环路采用１００ｍｓ量级的长
更新间隔时，信号动态模型需建立为四阶动态模

型，跟踪状态包括相位、频率、频率变化率、频率二

阶变化率四个参数，该系统模型假设信号的频率

二阶变化率为常数。启动跟踪对多普勒、多普勒

变化率进行精确估计确定跟踪初值加快跟踪收敛

时间，同时跟踪过程中需要对信号相位、多普勒进

行开环估计，具体的信号跟踪架构如图 １所示
（其中信号相位、多普勒、多普勒变化率均为环路

更新间隔的中间时刻）。

图１　长更新周期的载波相位跟踪环路
Ｆｉｇ．１　Ｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｔｒａｃｋｉｎｇｌｏｏｐｗｉｔｈｌｏｎｇｕｐｄａｔｅｐｅｒｉｏｄ

在信号跟踪初始阶段，在信号捕获得到的信

号伪码相位和载波多普勒的基础上，对当前时刻

信号的多普勒、多普勒变化率进行高精度估计并

作为环路跟踪初值。在信号跟踪过程中，信号多

普勒变化率已在牵引范围之内，考虑到多普勒变

化率估计值会引入较大测量噪声，仅利用信号相

位、多普勒估计值驱动卡尔曼滤波，随后利用卡尔

曼滤波更新输出的信号相位、多普勒、多普勒变化

率生成本地信号剥离伪码和载波相位。

１．２　跟踪初值精估计

在１００ｍｓ量级时间长度内，信号加加速度动
态通常恒定，此时导航信号可建模成线性调频信

号，跟踪初值估计实际上是估计线性调频信号在

中间时刻的信号频率、频率变化率。在进行估计

前，可根据捕获得到多普勒在更新间隔内的误差

范围对导航信号进行短时间的相干累加积分提高

信噪比，同时也降低后续估计的复杂度，相干积分

时间可取０２５ｍｓ，其可适应的多普勒误差范围
高达２ｋＨｚ。

·６９·
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相干累加后导航信号模型如下

ｒ（ｔ）＝ｅｘｐｊ２π ｆ· ｔ－Ｔ( )２ ＋１２ａ ｔ－
Ｔ( )２

２

＋[ ]{ }φ ＋ｗ（ｔ）

（１）
式中：Ｔ为信号持续时间，－Ｔ／２＜ｔ＜Ｔ／２；ｗ（ｔ）为
零均值高斯白噪声；φ、ｆ、ａ分别为中间时刻的信
号相位、多普勒、多普勒变化率。信号模型中未考

虑电文符号，在现代化导航信号中均采用了导频

信号，对于符号已知的导频信号可直接剥离电文，

对于其他信号，通过信号平方可剥离电文，下面推

导复平方引入的损耗。记原始信号为

ｓ＝ｓＩ＋ｎＩ＋ｊ（ｓＱ＋ｎＱ） （２）
其中：ｎＩ、ｎＱ为高斯白噪声，其功率相同记为 Ｐｎ，
ｓＩ、ｓＱ为正交信号，两者功率相同记为 Ｐｓ，其信噪
比为

ＳＮＲｉｎ＝Ｐｓ／Ｐｎ （３）
平方后的信号为

Ｓ２＝（Ｓ２Ｉ＋ｊＳ２Ｑ）＋（ＮＩ＋ＩＮＱ） （４）
式中：Ｓ２Ｉ＋ｊＳ２Ｑ的信号功率为 Ｐｓ２＝４Ｐ

２
ｓ；ＮＩ＋ＩＮＱ

为噪声，表达式如下

ＮＩ＝ｎ
２
Ｉ－ｎ

２
Ｑ＋２ｎＩｓＩ－２ｎＱｓＱ （５）

ＮＱ＝２ｎＩｎＱ＋２ｎＩｓＱ＋２ｎＱｓＩ （６）
可以证明 ｎ２Ｉ－ｎ

２
Ｑ与２ｎＩｎＱ均值均为０，功率

均为 ４Ｐ２ｎ，ｎＩ、ｎＱ、ｓＩ、ｓＱ 均相互独立，可以证明
２ｎＩｓＩ－２ｎＱｓＱ与２ｎＩｓＱ＋２ｎＱｓＩ均值均为０，功率均
为８ＰｎＰｓ，故噪声总功率为 Ｐｎ２＝８Ｐ

２
ｎ＋１６ＰｎＰｓ，则

可算得平方后信号信噪比（ｓｉｇｎａｌｎｏｉｓｅｒａｔｉｏ，
ＳＮＲ）为

ＳＮＲ＝
４Ｐ２ｓ

８Ｐ２ｎ＋１６ＰｎＰｓ
＝
Ｓ２ｎｒｏｉｎ
２＋４Ｓｎｒｏ

（７）

式（１）所示模型的离散形式为

ｒ（ｎ）＝ｅｘｐｊ２πｆ· ｎＴｃ－
Ｔ( )２[{ ＋　　　

１
２ａ ｎＴｃ－

Ｔ( )２
２

＋ ] }φ ＋ｗ（ｔ） （８）

其中，Ｔｃ为相干积分时间，０≤ｎ＜Ｎ，Ｎ＝「Ｔ／Ｔｃ?
对上述线性调频信号估计多普勒、多普勒变化率

的最优估计是最大似然估计，其似然函数为

Ｌ（ｆ＾，^ａ）＝∑
ｎ
ｒ（ｎ）^ｒ（－ｆ＾，－ａ^，ｎ） （９）

其中

ｒ^ｆ＾，^ａ，( )ｎ＝ｅｘｐｊ２π ｆ＾· ｎ
ｆｓ
－Ｔ( )２ ＋１２ａ^

ｎ
ｆｓ
－Ｔ( )２[ ]{ }２

（１０）

对ｆ、ａ进行搜索，使得式（９）最大的 ｆ＾、^ａ即为
多普勒和多普勒变化率的估计值。可以利用快速

傅里叶变换（ｆａｓｔＦｏｕｒｉｅｒｔｒａｎｓｆｏｒｍ，ＦＦＴ）运算等

效实现上述二维搜索过程：

对多普勒变化率进行一维搜索，对于给定多

普勒变化率搜索值 ａ′，计算不同多普勒下的似然
函数最大值

ｇ（ａ′）＝ｍａｘ
ｆ
［Ｌ（ｆ，ａ′）］ （１１）

式（１１）右边可以使用 ＦＦＴ近似等效实
现，即

ｍａｘ
ｆ
［Ｌ（ｆ，ａ′）］≈ｍａｘ∑

Ｍ

ｎ＝０
ｒ（ｎ）^ｒ（０，－ａ′，ｎ）ｅ

－ｉ２πｋｎ{ }Ｍ

（１２）
其中，０≤ｋ＜Ｍ，Ｍ为 ＦＦＴ点数，当 ｎ＞Ｎ时，ｒ（ｎ）
与 ｒ^（０，－ａ′，ｎ）均设为０，当Ｍ足够大时，式（１２）
成立，当Ｍ有限时，由于存在频率分辨率，ＦＦＴ峰
值相对于真实频率下的似然函数值会有损耗，频

率估计也会存在偏差。采用文献［１７］的迭代估
计方法可在 ＦＦＴ长度等于数据长度的情况下实
现接近克拉美罗下界的测量精度，同时也可获得

似然函数最大值。显然对 ａ′的搜索间隔越小，精
度越高，但计算复杂度越高。

经分析，函数 ｇ（ａ′）表现为左右对称的近似
三角函数，且三角峰主瓣宽度近似如式（１３）所示
（下述关系通过仿真得到）。

Ｗ＝９．６／Ｔ２ （１３）
图２～３为采样间隔为０２５ｍｓ，数据点数为

１６００，数据时长为４００ｍｓ，信号多普勒变化率ａ＝０
时，不同中心多普勒情况下归一化的 ｇ（ａ′）曲线
（无量纲），显然不同多普勒情况下曲线形状一致，

只是幅度有轻微差别，其主瓣宽度约为６０Ｈｚ／ｓ。

图２　ｇ（ａ′）曲线
Ｆｉｇ．２　 ｇ（ａ′）ｃｕｒｖｅ

参考早迟跟踪环，设计多普勒变化率鉴别

器，即

Ｄ（ａ′，ｄａ）＝
ｇ（ａ′－ｄａ）－ｇ（ａ′＋ｄａ）
ｇ（ａ′－ｄａ）＋ｇ（ａ′＋ｄａ）

（１４）

其中：ｄａ为鉴别器早迟间隔，可取为ｇ（ａ′）曲线主
瓣宽度的１／４；Ｄ（ａ′，ｄａ）为无量纲，经分析 Ｄ（ａ′，

·７９·
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图３　ｇ（ａ′）曲线图（中心局部放大）
Ｆｉｇ．３　Ｐａｒｔｉａｌｍａｇｎｉｆｉｅｄｃｕｒｖｅｏｆｇ（ａ′）

ｄａ）随 ａ′的关系在中心部分近似呈线性。ｄａ＝
１５Ｈｚ／ｓ时的鉴别曲线如图４所示。

图４　Ｄ（ａ′，ｄａ）与ａ′的关系

Ｆｉｇ．４　ＲｅｌａｔｉｏｎｓｈｉｐｂｅｔｗｅｅｎＤ（ａ′，ｄａ）ａｎｄａ′

基于ｇ（ａ′）及 Ｄ（ａ′，ｄａ）的上述特性，可以通
过多普勒变化率稀疏搜索及插值估计实现多普勒

变化率的精确估计，具体方法如下：

１）对多普勒变化率进行间隔为 ｄａ的稀疏搜
索，得到ｇ（ｎ·ｄａ），?－ａｍａｘ／ｄａ」≤ｎ≤「ａｍａｘ／ｄａ?；
２）搜索ｎ使得ｇ（ｎ·ｄａ）最大，对应的搜索值

记为 ｎ^；
３）根据ｇ（^ｎ·ｄａ）、ｇ［（^ｎ－１）·ｄａ］、ｇ［（^ｎ＋

１）·ｄａ］计算下述鉴别值：

Ｄ［（^ｎ－０．５）ｄａ，ｄａ］＝
ｇ［（ｎ－１）ｄａ］－ｇ（ｎｄａ）
ｇ［（ｎ－１）ｄａ］＋ｇ（ｎｄａ）

（１５）

Ｄ［（^ｎ＋０．５）ｄａ，ｄａ］＝
ｇ（ｎｄａ）－ｇ［（ｎ＋１）ｄａ］
ｇ（ｎｄａ）＋ｇ［（ｎ＋１）ｄａ］

（１６）
显然 Ｄ［（^ｎ－０．５）ｄａ，ｄａ］≤０，Ｄ［（^ｎ＋

０．５）ｄａ，ｄａ］＞０，根据 Ｄ（ａ′，ｄａ）关于 ａ′在估计值
附近呈线性关系这一特点，可以得到多普勒变化

率估计值为

ａ^＝^ｎｄａ－
ｄａ（１－ε）
２×（１＋ε）

（１７）

其中

ε＝
－Ｄ［（^ｎ－０．５）ｄａ，ｄａ］
Ｄ［（^ｎ＋０．５）ｄａ，ｄａ］

（１８）

该方法对多普勒变化率进行稀疏搜索，搜索

次数少，主要进行ＦＦＴ运算，ＦＦＴ运算效率要优于
分数阶傅里叶变换，传统线性调频信号参数估计

方法通常基于分数阶傅里叶变换。

１．３　卡尔曼滤波模型

１３１　离散动态方程
信号载波卡尔曼模型的离散动态方程可以

写为

δＸｋ＝Φ·δＸｋ－１＋ｗｋ （１９）
其中：δ表示向量的误差状态，δＸｋ＝［δθｋ；δｆｋ；
δａｋ；δａｋ］，δθｋ、δｆｋ、δａｋ、δａｋ分别为载波相位、多普
勒频率和多普勒频率变化率、多普勒频率二次变

化率，ｋ表示卡尔曼滤波模型中第 ｋ个滤波历元；
ｗｋ＝ｆＲｆ［ｗｂ；ｗｄ；０；ｗａ／ｖｃ］为动态噪声，ｆＲｆ为信号的
标称射频频率，ｗｂ和 ｗｄ分别为接收机晶振的相
位和频率噪声，其功率谱密度分别为 ｑｂ和 ｑｄ，ｗａ
为视线方向上的多普勒二次变化率噪声，其功率

谱密度为记为ｑａ。
信号载波状态转移矩阵为

Φ＝

１ Ｔ Ｔ２／２ Ｔ３／６
０ １ Ｔ Ｔ２／２
０ ０ １ Ｔ











０ ０ ０ １

（２０）

其中，Ｔ为卡尔曼滤波更新间隔。
对于功率谱密度为 ｑ的白噪声，记其时域波

形为ｗ，则：ｑ＝Ｅ［ｗ］２，对该白噪声分别进行１～３
次积分得到的波形分别为

ｗ（ｔ）＝ｗｔ （２１）

ｗ̈（ｔ）＝１２ｗｔ
２ （２２）

ｗ…（ｔ）＝１６ｗｔ
３ （２３）

可以算得在积分间隔 Ｔ内，上述白噪声及多
次积分下信号的方差如下

Ｃ＝Ｅ∫
Ｔ

ｔ＝０
ｗ２ｄ[ ]ｔ＝ｑＴ （２４）

Ｃ· ＝Ｅ∫
Ｔ

ｔ＝０
ｗ２ｔ２ｄ[ ]ｔ＝１３ｑＴ２ （２５）

·８９·
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Ｃ¨＝Ｅ∫
Ｔ

ｔ＝０

１
４ｗ

２ｔ４ｄ[ ]ｔ＝１２０ｑＴ５ （２６）

Ｃ
…
＝Ｅ∫

Ｔ

ｔ＝０

１
３６ｗ

２ｔ６ｄ[ ]ｔ＝ １２５２ｑＴ７ （２７）

类似可以算得ｗ、ｗ、̈ｗ、ｗ… 相互之间的协方差，
进而可以得到动态噪声ｗｋ的协方差矩阵为
Ｑ＝Ｅ［ｗｋ·ｗ

Ｔ
ｋ］

＝ｆ２Ｒｆ·ｑｂ

Ｔｕ００

０００








０００
＋ｆ２Ｒｆ·ｑｄ

Ｔ３ｕ／３Ｔ
２
ｕ／２０

Ｔ２ｕ／２ Ｔｕ ０








０ ０ ０

＋

ｆ２Ｒｆ
ｖ( )
ｃ

２

·ｑａ

Ｔ７／２５２ Ｔ６／７２ Ｔ５／３０ Ｔ４／２４
Ｔ６／７２ Ｔ５／２０ Ｔ４／８ Ｔ３／６
Ｔ５／３０ Ｔ４／８ Ｔ３／３ Ｔ２／２
Ｔ４／２４ Ｔ３／６ Ｔ２／２











Ｔ

（２８）

接收机晶振的相位和频率噪声 ｑｂ和 ｑｄ可以
通过ｈ参数求得，具体为

ｑｂ＝ｈ０／２ （２９）
ｑｄ＝２·π

２·ｈ－２ （３０）
表 １给出了接收机中常用的温补晶振

（ｔｅｍｐｅｒａｔｕｒｅｃｏｍｐｅｎｓａｔｅＸ′ｔａｌｏｓｃｉｌｌａｔｏｒ，ＴＣＸＯ）和
恒温晶振（ｏｖｅｎｃｏｎｔｒｏｌｌｅｄＸ′ｔａｌｏｓｃｉｌｌａｔｏｒ，ＯＣＸＯ）
的典型ｈ参数。

表１　ＴＣＸＯ和ＯＣＸＯ晶振的ｈ参数
Ｔａｂ．１　ｈｐａｒａｍｅｔｅｒｏｆＴＣＸＯａｎｄＯＣＸＯｃｒｙｓｔａｌｏｓｃｉｌｌａｔｏｒ

晶振类型 ｈ０／ｓ ｈ－２／Ｈｚ

ＴＣＸＯ ２×１０－１９ ３×１０－２０

ＯＣＸＯ ２×１０－２５ ６×１０－２５

对于采用温补晶振的接收机，当环路更新间

隔为１００ｍｓ时，可以算得晶振相位噪声对 Ｌ１频
点（ｆＲｆ＝１５７５４２ＭＨｚ）引入的载波相位和多普勒
抖动分别高达 ０２２８周和 ００８６Ｈｚ，误差太大。
而对于采用恒温晶振的接收机，当环路更新间隔

为１００ｍｓ时，可以算得晶振相位噪声对 Ｌ１频点
（ｆＲｆ＝１５７５４２ＭＨｚ）引入的载波相位和多普勒抖
动分别为００００２周和００００４Ｈｚ，误差远低于热
噪声。因此，长更新周期的跟踪环路主要应用于

恒温晶振的高性能接收机，比如卫星导航信号参

考站接收机，不适用于采用温补晶振的接收机，如

普通导航型接收机。

１３２　量测方程
本算法的观测量为当前更新间隔中间时刻的

信号残余载波相位 Δθ和残余多普勒 Δｆ，估计所
采用的数据为更新间隔内的每１ｍｓ相关累加值。

在跟踪阶段多普勒变化率残余量较小，考虑到多

普勒变化率本身有估计误差，不估计残余多普勒

变化率，认为其为０。对于电文已知的导频信号，
采用简单的搜索方法可剥离电文，此时每１ｍｓ相
关累加值为一单频信号；对于电文位置信号，对每

１ｍｓ相关累加值进行复平方即可得到一单频信
号。因此，估计过程本质上是对单频信号的频率和

相位进行估计，可采用成熟方法［１６－１７］进行估计。

卡尔曼模型的量测方程为

Ｙｋ＝Ｈｋ·δＸｋ＋ｖｋ （３１）
其中：Ｙｋ为观测量，即开环估计得到的当前更新
间隔中间时刻的信号残余载波相位和残余多普

勒；Ｈｋ为测量矩阵；ｖｋ为观测量噪声。Ｙｋ和 Ｈｋ
分别如下所示

Ｙｋ＝［Δθ，Δｆ］
Ｔ （３２）

Ｈｋ＝
１ ０ ０ ０[ ]０ １ ０ ０

（３３）

观测量协方差矩阵为：

Ｒｋ＝
σθ，ｋ ０

０ σｆ，[ ]
ｋ

（３４）

其中，σθ，ｋ、σｆ，ｋ分别为载波相位和多普勒估计误
差的方差，方差计算公式见文献［１７－１８］。
１３３　卡尔曼滤波

卡尔曼滤波过程如下：

１）状态向量预测
δＸ－ｋ ＝ΦδＸｋ－１ （３５）

２）先验协方差矩阵计算
Ｐ－ｋ ＝Φ·Ｐｋ－１·Φ

Ｔ＋Ｑ （３６）
３）Ｋａｌｍａｎ增益计算

　Ｇｋ＝Ｐ
－
ｋ·Ｈ

Ｔ
ｋ·（Ｒｋ＋Ｈｋ·Ｐ

－
ｋ·Ｈ

Ｔ
ｋ）

－１ （３７）
４）状态向量修正

δＸｋ＝δＸ
－
ｋ ＋Ｇｋ（Ｙｋ－ＨｋδＸ

－
ｋ） （３８）

５）后验协方差矩阵计算
Ｐｋ＝Ｐ

－
ｋ －ＧｋＨｋＰ

－
ｋ （３９）

１．４　算法动态适应性设计分析

长更新周期面临的主要挑战是高动态条件下

的稳健跟踪，主要通过下述三个方面改善动态信

号跟踪性能：

１）采用一种低复杂度多普勒变化率估计方法
实现对信号多普勒变化率的高精度初始估计，将跟

踪初始残余多普勒变化率控制在较小的范围内。

２）采用４阶卡尔曼滤波实现对残余多普勒、
多普勒变化率的跟踪。高动态条件下信号存在加

加速度，由于跟踪估计的迟滞性，长更新周期下跟

踪收敛过程中信号加速度会发生变化，因此传统

·９９·



国 防 科 技 大 学 学 报 第４５卷

３阶卡尔曼滤波环路跟踪会不稳定。
３）跟踪过程中采用成熟的单频信号参数估计

方法实现对信号相位和多普勒的开环无偏估计，估

计精度接近克拉美罗下界，相对于传统鉴频鉴相算

法精度更高，跟踪牵引性能更好。传统鉴频鉴相方

法线性区间有限，当高动态导致跟踪频率及相位误

差较大时，其估计是有偏的，会影响环路收敛。

其具体的动态跟踪性能较难给出理论定量的

分析结果，后续章节将通过仿真分析其动态跟踪

性能。

２　算法性能仿真验证

２．１　跟踪初值估计性能

２１１　估计精度
多普勒变化率的估计克拉美罗下界［１９］为

Ｃｒｌｂ（ａ）≈
９０ｆ４ｓ

（π２Ｓｎｒ·Ｎ
５）

（４０）

数据中间时刻的多普勒估计等效于对多普勒

变化率估计补偿后得到的单频信号进行估计，其

估计可等效于传统的单频信号估计，估计精度的

克拉美罗下界［１７］可表示为

Ｃｒｌｂ（ｆ）＝
１．５ｆ２ｓ

（π２Ｓｎｒ·Ｎ
２）

（４１）

仿真时采用４ｋＨｚ的数据（相当于相干累加
时间为０２５ｍｓ），数据点数为１６００，数据总长度
为４００ｍｓ，鉴别器早迟间隔为１５Ｈｚ／ｓ。线性调频
信号真实参数为 ｆ＝１００Ｈｚ，ａ＝１００Ｈｚ／ｓ。通过
蒙特卡罗仿真这组参数下不同信号信噪比下参数

估计精度，每个信噪比场景下蒙特卡罗仿真次数

为１０００次，仿真结果如图５、图６所示。显然估
计性能接近克拉美罗下界。

图５　多普勒变化率估计精度仿真结果
Ｆｉｇ．５　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｏｆＤｏｐｐｌｅｒｒａｔｅｏｆ

ｃｈａｎｇｅｅｓｔｉｍａｔｉｏｎａｃｃｕｒａｃｙ

图６　多普勒估计精度仿真
Ｆｉｇ．６　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｏｆＤｏｐｐｌｅｒｅｓｔｉｍａｔｉｏｎａｃｃｕｒａｃｙ

上述分析基于相关累加后的信号信噪比，导

航信号通常用载噪比衡量，相关累加值为 Ｔａ＝
０２５ｍｓ时，相关累加后的信噪比与载噪比的关
系为

Ｓｎｒ＝Ｃｎｒ－３６ （４２）
另外，相关累加时由于有多普勒的存在会有

额外损耗，损耗为２０ｌｇ［ｓｉｎｃ（πｆｄＴａ）］，当估计时
长内多普勒残余不超过６００Ｈｚ时，损耗很小，小
于０３ｄＢ，分析时可不考虑其影响。

当信号存在未知电文时，需要对信号进行复

平方，平方后信噪比与平方前信噪比关系如

式（７）所示，平方后多普勒和多普勒变化率估计
精度仿真结果如图７、图８所示。图中克拉美罗
下界是根据平方后信噪比计算并换算为载噪比。

图７　多普勒变化率估计精度仿真结果（存在平方损耗）
Ｆｉｇ．７　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｏｆｄｏｐｐｌｅｒｒａｔｅｏｆｃｈａｎｇｅ

ｅｓｔｉｍａｔｉｏｎａｃｃｕｒａｃｙ（ｅｘｉｓｔｓｓｑｕａｒｅｌｏｓｓ）

２１２　计算复杂度
算法对多普勒变化率搜索间隔为９６／Ｔ２，当

采样间隔为１／４ｍｓ，数据点数为８００（对应数据时

·００１·
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图８　多普勒估计精度仿真（存在平方损耗）
Ｆｉｇ．８　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｏｆＤｏｐｐｌｅｒｅｓｔｉｍａｔｉｏｎ

ａｃｃｕｒａｃｙ（ｅｘｉｓｔｓｓｑｕａｒｅｌｏｓｓ）

长 Ｔ＝２００ｍｓ），多普勒变化率搜索间隔为
２４０Ｈｚ／ｓ，最大多普勒变化率为１０００Ｈｚ／ｓ时，仅
需要搜索９次，即仅需要做９次ＦＦＴ运算，且估计
精度可达克拉美罗下界。

而目前广泛采用的基于分数阶傅里叶变换的

线性调频系数估计算法要达到接近克拉美罗下界

的估计精度需要进行几百上千次的搜索（尤其是

高信噪比时，调频系数搜索间隔要更小）［１５］，且分

数阶傅里叶变换的计算复杂度要高于 ＦＦＴ，另外
ＧＰＵ中有高度优化的 ＦＦＴ运算库，计算效率更
高。因此所提出的线性调频信号参数估计方法计

算复杂度低，效率更高。

２．２　环路跟踪性能

仿真环路更新间隔取２００ｍｓ，主要分析电文
已知导频信号的跟踪性能，具体包括动态性能、收

敛时间、跟踪灵敏度、测量精度，对于电文未知信

号，会存在平方损耗导致信噪比下降，性能下降量

可直接根据平方损耗计算得到，具体平方后信噪

比如式（７）所示。
２２１　动态性能

算法跟踪状态包括相位、频率、频率变化率

（加速度）、频率二次变化率（加加速度），其动态

应力误差主要来自频率三次变化率的波动。动态

场景设计为加速度最大值为８００Ｈｚ／ｓ（可覆盖飞
机、低轨卫星等大部分动态场景），加加速度可变

的正弦运动场景，信号载噪比为 ４０ｄＢＨｚ，主要
分析该场景下稳定跟踪所能容忍的最大加加速

度。图９、图１０为最大加加速度为３２Ｈｚ／ｓ２时的
多普勒和多普勒变化曲线。

分析结果表明，载波相位、多普勒动态应力误

图９　加加速度变化曲线
Ｆｉｇ．９　Ｃｕｒｖｅｏｆｔｈｅｊｅｒｋｃｈａｎｇｅ

图１０　加速度变化曲线
Ｆｉｇ．１０　Ｃｕｒｖｅｏｆｔｈｅａｃｃｅｌｅｒａｔｉｏｎｃｈａｎｇｅ

差随最大加加速度增大而增大，在当前正弦仿真

场景下，稳定跟踪所能容忍的最大加加速度约为

６４Ｈｚ／ｓ２。图１１、图１２为不同最大加加速度下的
多普勒和载波相位测量误差，其中载波相位测量

结果可直接采用开环估计的结果，精度已比较高，

动态应力较小，多普勒在大加加速度情况下会存

在较大动态应力误差。

２２２　收敛时间
采用提出的低复杂度线性调频信号参数估计

方法对跟踪初值进行精确估计，可极大加速收敛

时间。这里主要比较分析跟踪初值精确估计（使

用２００ｍｓ数据）和未精确估计情况下的收敛时
间，仿真场景与动态性能仿真场景一致，采用加速

度为８００Ｈｚ／ｓ，加加速度为８Ｈｚ／ｓ２的正弦场景。
图１３为其比对结果，显然经过跟踪初值精确估计
后，初始跟踪载波相位立刻即可收敛，而跟踪初值

未精确估计直接进入跟踪时载波相位需要约５ｓ
才能收敛。

·１０１·
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图１１　不同加加速度下的多普勒测量误差
Ｆｉｇ．１１　Ｄｏｐｐｌｅｒｍｅａｓｕｒｅｍｅｎｔｅｒｒｏｒｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｊｅｒｋ

图１２　不同加加速度下的载波相位测量误差
Ｆｉｇ．１２　Ｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｍｅａｓｕｒｅｍｅｎｔｅｒｒｏｒｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｊｅｒｋ

图１３　载波相位跟踪收敛时间
Ｆｉｇ．１３　Ｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｔｒａｃｋｉｎｇｃｏｎｖｅｒｇｅｎｃｅｔｉｍｅ

２２３　跟踪灵敏度及测量精度
仿真场景与动态性能仿真场景一致，采用下

述两个场景：

场景一：加速度为 ８００Ｈｚ／ｓ，加加速度为
６４Ｈｚ／ｓ２；　

场景二：加速度为 ８００Ｈｚ／ｓ，加加速度为

８Ｈｚ／ｓ２。　
分析上述两个动态场景下，不同信号载噪比

下的跟踪性能与测量精度，经分析，场景一跟踪灵

敏度可达 ２３ｄＢＨｚ，场景二跟踪灵敏度可达
２１ｄＢＨｚ，图１４为两个场景下不同载噪比下的载
波相位测量精度，加加速度为６４Ｈｚ／ｓ２在低载噪
比时精度稍差，是因为有额外的动态应力误差。

图１４　不同载噪比下的载波相位测量精度
Ｆｉｇ．１４　Ａｃｃｕｒａｃｙｏｆｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｍｅａｓｕｒｅｍｅｎｔｕｎｄｅｒ

ｄｉｆｆｅｒｅｎｔｃａｒｒｉｅｒｎｏｉｓｅｒａｔｉｏ

从上述仿真结果可看出，所提算法可在大更

新周期下实现低信噪比高动态情况下的载波相位

高精度稳健跟踪，可实现多普勒变化率及二次变

化率分别达８００Ｈｚ／ｓ２、６４Ｈｚ／ｓ２正弦运动场景下
载波相位的稳定跟踪，且跟踪灵敏度低至

２３ｄＢＨｚ，当载噪比大于３０ｄＢＨｚ时，载波相位
测量精度优于００１周。另外，利用提出的低复杂
度线性调频信号参数估计方法确定跟踪初值，可

实现跟踪的快速收敛，只需要１次环路更新即可
实现载波相位的跟踪收敛。

３　与传统３阶ＰＬＬ环路性能对比

３．１　载波相位跟踪精度对比分析

传统高动态跟踪算法通常采用 ３阶 ＰＬＬ环
路或者３阶卡尔曼滤波实现，３阶 ＰＬＬ环路在最
优带宽下性能与３阶卡尔曼滤波性能一致。本小
节主要以３阶 ＰＬＬ环路的载波相位跟踪精度为
参考进行比对分析。

３阶 ＰＬＬ环路主要的误差为热噪声、动态应
力误差和相位噪声。根据前文分析采用恒温晶振

时引入载波相位测量误差很小，这里对比分析暂

不考虑相位噪声。

３阶 ＰＬＬ环路热噪声引入误差（单位为
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（°））［２０］为

σｎ＝
３６０
２π

Ｂｎ
ＣＮ０

１＋ １
２Ｔ·ＣＮ( )槡 ０

（４３）

其中，Ｔ为环路更新时间，ＣＮ０为信号载噪比，Ｂｎ
为环路带宽。

传统３阶 ＰＬＬ环路为保证跟踪稳定，要求
ＢｎＴ远小于１，在高动态场景下通常选用１ｍｓ的
更新间隔。

３阶ＰＬＬ环路引入的动态应力误差（单位为
（°））［２０］为

σｊ＝０．４８２８
Ｊ
Ｂ３ｎ

（４４）

其中，Ｊ为冲击动态。
在给定积分时间 Ｔ与冲击动态 Ｊ时，对环路

带宽进行遍历，选择最优的环路带宽使得 ＰＬＬ测
量误差最小，即可得到３阶 ＰＬＬ环路的最优估计
精度。

当冲击动态为６４Ｈｚ／ｓ２时，通过数值仿真可
得到不同载噪比下的３阶 ＰＬＬ环路跟踪误差，与
本文算法的仿真结果比对如图１５所示。

图１５　本文算法与３阶ＰＬＬ环路载波相位跟踪精度对比
Ｆｉｇ．１５　Ｃｏｍｐａｒｉｓｏｎｏｆｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｔｒａｃｋｉｎｇａｃｃｕｒａｃｙ

ｂｅｔｗｅｅｎｔｈｅｐｒｏｐｏｓｅｄａｌｇｏｒｉｔｈｍａｎｄ
ｔｈｅｔｈｉｒｄｏｒｄｅｒＰＬＬｌｏｏｐ

显然本文算法载波相位跟踪精度远优于传统

３阶ＰＬＬ环路（最优环路带宽下）。

３．２　ＧＰＵ实现效率对比分析

ＧＰＵ采用大规模线程进行并行计算，单次处
理数据量越大，同时处理线程数越多，并行计算效

率也就越高。传统３阶 ＰＬＬ环路采用短的环路
更新间隔，通常为１ｍｓ，本文算法可实现１００ｍｓ
量级的环路更新间隔，单次处理数据量大，ＧＰＵ
并行计算效率更高。为分析算法在 ＧＰＵ平台的
实现效率，采用ＴｅｓｌａＶ１００高性能ＧＰＵ平台实现

了此算法和 ３阶 ＰＬＬ环路算法（数据采样率为
２５ＭＨｚ），并比对分析了两者的计算效率，表２给
出了更新间隔分别为 １ｍｓ（３阶 ＰＬＬ环路）和
２００ｍｓ（本文算法）时 ＧＰＵ所能实时处理的通道
数，显然本文算法的处理通道数要远大于１ｍｓ更
新间隔下的３阶ＰＬＬ环路。

表２　两种算法下所能实时处理的通道数
Ｔａｂ．２　Ｎｕｍｂｅｒｏｆｃｈａｎｎｅｌｓｔｈａｔｃａｎｂｅｐｒｏｃｅｓｓｅｄｉｎ

ｒｅａｌｔｉｍｅｕｎｄｅｒｔｗｏａｌｇｏｒｉｔｈｍｓ

算法 更新周期／ｍｓ 处理通道数

本文算法 ２００ １８６０

３阶ＰＬＬ环路 １ ５２

４　结论

针对短环路更新间隔下 ＧＰＵ处理效率受限
而长更新间隔下传统跟踪环路在高动态场景下不

稳健的这一矛盾，本文提出了一种长更新间隔的

高动态载波相位跟踪算法。该算法采用载波相位

和多普勒开环估计 ＋４阶卡尔曼闭环跟踪的方
式，可实现低信噪比高动态情况下载波相位的高

精度跟踪。经仿真验证，在２００ｍｓ环路更新间隔
下，该算法可实现多普勒变化率与二次变化率分

别达８００Ｈｚ／ｓ、６４Ｈｚ／ｓ２正弦运动场景下载波相
位的稳定跟踪，跟踪灵敏度低至 ２３ｄＢＨｚ，可适
应飞机、低轨卫星等大部分高动态场景。同时为

加快环路收敛，提出了一种低复杂度线性调频信

号参数估计算法对信号多普勒及变化率进行精确

估计，精度接近克拉美罗下界，且计算效率比传统

基于分数傅里叶变换的方法高，利用该算法确定

跟踪初值可实现跟踪快速收敛，只需要１次环路
更新即可实现载波相位跟踪收敛。由于可以采用

更长的相干积分时间、更长的更新周期，本算法载

波相位跟踪精度要远优于传统３阶 ＰＬＬ环路，且
在ＧＰＵ中处理效率要更高，经评估采用 １块
ＴｅｓｌａＶ１００即可支持２５ＭＨｚ采样率１８００个通道
的实时处理。因此，本算法非常适用于对测量精

度要求高且导航信号接收通道规模大的应用场

景，如应用于未来大规模高中低轨导航星座连续

观测的地面高精度导航信号参考站接收机。
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