
 
第 6章  载波跟踪与符号同步 

西安电子科技大学  ‐ 1 ‐

第 6 章 载波跟踪与符号同步 

对于有载波调制的带通性数字调制信号的接收，一般采用正交解调器进行载波解调，提

取零中频信号。由于发送和接收设备的频率源不同，而且可能因相对运动而引入多普勒频移，

所得到的零中频信号中难免存在频率偏差和相位偏差，没有实现完全的载波解调。要实现完

全的载波解调，必须使正交解调器中的本地振荡跟踪接收信号中隐含的载波频率和瞬时相位；

这就是载波跟踪，或称载波同步。 

相干解调器要求有很好的载波跟踪，以便使所得到的零中频信号是发送信号复包络的正确

估计，即无频偏和相偏的估计，用于进行与相位信息有关的符号判决。 

基于非相干解调的符号判决，不需利用相位信息，而只需利用幅度信息，因此不仅允许存

在相偏，而且允许存在一定范围的频偏。 

在基带解调中，由于发送机到接收机传播延迟一般是未知的，则需要从接收信号准确地

检测到每个符号波形的中点或起始时刻，这就是符号定时同步。 

6.1 载波同步误差与符号同步误差的估计 

6.1.1 载波同步误差与符号同步误差的影响 

接收端载波解调时如果残留有相位偏差较大时，系统的误码特性出现平层效应；此时无

论信噪比增大多少，都不能使误码率显著降低。下面以 BPSK 信号为例分析其影响。 

假定载波残留相偏为服从零均值高斯分布的随机变量，用φ 表示。当 0φ ≠ 时，则相关器

输入信号为 ˆ ( ) cosls t φ ，相关器输出将会有一衰减因子 cosφ 。依据第五章公式（5-2-3b），此时

0,1 2 cosbd E φ= ，因此对于特定φ ，误码率公式为： 

( )
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对不同的φ ，平均误码率为： 
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∫ (6-1-1b) 

其中 φσ 为相位φ 的方差。 

    对于不同的 φσ ，其误码特性如图 6-1-1(a)所示；当 φσ 大于 0.5 时开始出现误码平层效应。 
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(a) 频偏的影响                         (b) 符号定时同步误差的影响 

图 6-1-1  载波同步和符号同步误差引起的误码特性平层效应 

符号定时误差对于连续两个反相的符号有影响，对于连续相同的两个符号没有影响。假定

定时误差为Δ，则对于连续两个反相的符号，相关器输出幅度将有 1-（2| Δ |/T）的衰减。假定

归一化定时误差 / Tτ = Δ 为零均值高斯分布，符号间相互独立，同时连续两符号反相与同相的

概率相等，则由定时误差Δ引起的误码特性为： 
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∫  (6-1-2) 

其中第一项为连续两符号反相定时误差导致的误码，第二项为连续两符号同相定时误差导致的误码， τσ 为

定时误差τ 的方差。 

可以看出，定时误差也将导致误码特性出现误码平层效应，如图 6-1-1(b)所示。 
 

    载波同步的关键是对频率偏差与相位偏差进行准确估计，而符号定时同步的关键是如何

准确估计符号定时偏差。 

6.1.2 两种参数估计方法 

设接收机接收到发送的数字调制信号，其复数表达式为： 

( )tr ( ) ( ) ( ) exp[ ( ) ] ( )l c ct t t j t j tτ τ ω τ φ= − + = − − + +s η s η  (6-1-3a) 

其中 ( )tη 为带通性复高斯噪声； 2c cfω π= 表示载波角频率；τ 为接收端所估计的时间坐标原点的偏差；

( )l ts 是发送信号的等效低通信号，即采用成形波 ( )g t 调制符号矢量序列 { iv ，

..., 2, 1,0,1,2,...i = − − }所得基带复信号，即 

( )l ts = . ( )i
i

g t iT
∞

=−∞

−∑ v  (6-1-3b) 
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用参数组 { , , }ω φ τ=Ψ 表示为希望估计的参数ω φ τ、 、 ，则问题变成当已知 ( )tr 时求参数组

Ψ。最佳参数估计的两大准则是：最大后验概率（MAP）准则和最大似然（ML）准则。 

(1) 最大后验概率准则(MAP) 

MAP 参数估计方法，是将参数Ψ看成一个随机矢量，并对它进行建模为一个先验概率密

度函数 ( )p Ψ ，然后用贝叶斯公式给出后验概率公式：  

ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=Ψ v v ˆ( | ). ( )

ˆ( )

j j
i i

j j
i i

p e p
p e

ωτ φ

ωτ φ

+

+

=
=

=
v v Ψ Ψ

v v  
(6-1-4) 

使后验概率 ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=Ψ v v 取得最大值的Ψ，就是参数Ψ的 MAP 估值。 

(2) 最大似然准则(ML） 

在 MAP 准则中，当 ( )p Ψ 为等概率分布时，(6-1-4）式中 ( )p Ψ 和 ˆ( )j j
i ip e ωτ φ+=v v 的分布不

影响后验概率函数 ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=Ψ v v 分布的形状；此时求找能使 ˆ( | )j j

i ip e ωτ φ+=Ψ v v 取得最大

值的Ψ，只需利用先验条件 PDF ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=v v Ψ 寻找使它取得最大值时的Ψ；这可以将

ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=v v Ψ 中的 ˆ j j

i ie
ωτ φ+=v v 看作已知量，而把Ψ看作变量，这个先验条件 PDF 就变成

了一个以Ψ为变量的函数了，这就是似然函数 ( )Λ Ψ = ˆ( | )j j
i ip e ωτ ϕ+=v v Ψ ；ML 检测就是求找

能使 ( )Λ Ψ 取得最大值的Ψ。由此可见 ML 估计是 MAP 估计在待估计参数为均匀分布时的一

种简化做法，但它仍然是最佳估计。 

由此可见，ML 检测的关键是根据参数估计的具体任务，给出先验条件 PDF 

ˆ( | )j j
i ip e ωτ φ+=v v Ψ ，然后导出似然函数 ( )Λ Ψ 。 

对于含有带通性高斯噪声 ( )tη 的接收解析复信号 ( )tr ，先用一个正交解调器进行载波解

调，得到等效低通信号的估计： 

      ˆ ( )l ts ˆˆ[ ( ).exp( )]* ( )c ct j t j h tω φ= − −r  (6-1-5) 

其中 ˆ ˆexp[ ( )]c cj tω ϕ+ 是本地参考振荡信号，而 ( )h t 为一个低通滤波器，其通带宽度 B 稍大于 ( )l ts 的带宽。 

然后采用一种与基带调制方式相对应的方法，对 ˆ ( )l ts 进行基带解调，得到各符号矢量的

估计{ ˆ iv , ..., 2, 1,0,1,2,...i = − − } 。 

以基于满足奈奎斯特第一准则成形波 ( )g t 的基带调制方式为例，基带解调是在每个符号间

隔的中点对 ˆ ( )l ts 抽样而实现的；由于符号中点位置的估计存在偏差τ 时，所得到的符号矢量为 

ˆ iv = ˆ ( ) |l t iTt τ =−s  

={
ˆˆ( )[ ( ) ( )].c c c cj t j j t j

l t e t eω τ φ ω φτ − + − −− +s η * ( )}h t |t iT=  

(6-1-6a) 
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≈ . j j
i e ωτ φ− −v + 0 ( )iη               ..., 2, 1,0,1,2,...i = − −  

其中 ˆc cω ω ω= − 和 ĉ cφ φ φ= − 分别为本地振荡相对于接收信号隐含载波的频偏和相偏。 

    显然，由于解调中载波频偏、相偏和时延估计偏差的存在，发送信号的等效低通信号 ( )l ts

与它在接收端的估计 ˆ ( )l ts 也具有相似的关系，即 

ˆ ( )l ts = ( )l ts j je ωτ φ− − + 0 ( )tη  (6-1-6b) 

载波解调后，原带通性高斯噪声 ( )tη 在 ˆ ( )l ts 中变为带宽度 B 的低通性高斯噪声 0 ( )tη ，再

以符号间隔T 抽样后，就变成了带宽为符号速率 1/T 的低通性高斯白噪声序列{ 0 ( )iη }了； 

如果基带调制采用平方根升余弦谱特性的成形波 ( )sqrg t ，而基带解调时采用 ( )sqrg t 进行匹

配滤波(实为同步相关)，那么在符号中点抽样所得符号矢量序列{ ˆ iv }中的噪声{ 0 ( )iη }是非常接

近于复高斯白噪声序列的，因为欠采样而形成的混叠频谱的幅谱很平坦。 

将 ˆ iv 看作是随机矢量 iv  的一个抽样，用 iv 取代(6-1-6a)式中 ˆ iv ，得： 

iv = . j j
i e ωτ φ− −v + 0 ( )iη     ..., 2, 1,0,1,2,...i = − −

 
(6-1-7) 

显然 iv 是一个均值矢量为 . j j
i e ωτ φ− −v ，实部和虚部的方差都等于 2σ 的复高斯随机变量，即二维

高斯随机变量。如果将 { , , }ω φ τ=Ψ 看作已知参数，则二维高斯随机矢量 iv 的 PDF 为 

( | )ip v Ψ
2

1
2πσ

=
2

2

| . |exp[ ]
2

j j
i i e ωτ φ

σ

− −−
−

v v
  ..., 2, 1,0,1,2,...i = − − (6-1-8) 

    如果将接收符号的特征矢量 ˆ iv 看作已知量取代上式中的随机变量 iv ，而把参数

{ , , }ω φ τ=Ψ 看作未知量，这个 PDF 就变成似然函数： 

( )ΨΛ =
2

1
2πσ

=
2

2

ˆ| . |exp[ ]
2

j j
i i e ωτ φ

σ

− −−
−

v v
    ..., 2, 1,0,1,2,...i = − −  (6-1-9a) 

对数似然函数 ( )L ΨΛ ，忽略其中的常数因子，有： 

( )L ΨΛ = 2ˆ| . |j j
i i e ωτ φ− −− −v v  

= 2 2 *ˆ ˆ| | | | Re[ ]j j
i i i i e

ωτ φ− −− − +v v v v      ..., 2, 1,0,1,2,...i = − −
(6-1-9b) 

其中 *
iv 是 iv 的共轭复数。 

上式中前两项的值与Ψ无关，可以略去，简化的 ML 判决度量：   

         ( )PM τφ = *ˆRe[ exp( )]i i j jωτ φ− −v v = *ˆRe[ exp( )]i i j τφ−v v    (6-1-10a) 

其中 τφ ωτ φ+ 是参数组 { , , }ω φ τ=Ψ 的等价表示形式，其含义是：当第 i 个符号存在载波初始相位偏差

φ 、载波频率存在偏差ω ，定时同步存在偏差τ 时，则此时载波跟踪的瞬时相位存在的偏差为 τφ 。 
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    根据(6-1-10a)式的 ML 估计就是 

          ˆ ˆˆ ˆτφ ωτ φ= +  = , [ , ]
/ 2 / 2

arg max

T T
φ ω π π

τ
∈ −

− < <

*ˆRe[ exp( )]i i j jωτ φ− −v v
 

(6-1-10b) 

此式可等价地简化为 

          τ̂φ = 1 * *ˆ ˆsin [Im( ) / | |]i i i iv v v v−  (6-1-10c) 

6.1.3 最佳估计的性能特点 

估计值 )(ˆ xφ 的偏差定义为： 

偏差＝ φφ −)](ˆ[ xE
   

(6-1-11) 

当此偏差为零，即估值的均值等于真值时，这种估计称为无偏估计。 

    估计值 )(ˆ xφ 的方差定义为： 
222

)(ˆ )]}(ˆ[{})](ˆ{[ xExEx φφσ φ −=
 

(6-1-12) 

ML 估计方差的下界为： 

         
)](ln[/1})](ln{[/1 2

2
22

)(ˆ φ
φ

φ
φ

σ
φ

Λ
∂
∂

−=Λ
∂
∂

≥ EEx
 

(6-1-13) 

方差达到下界的无偏估计称为有效估计。参数估计理论的重要结论是：ML 估计是渐近无

偏的有效估计，而且是渐近高斯分布的。 

上面介绍的载波相位和符号定时的联合估计，其方差与信噪比成反比，即： 

         
L

ML
γσ

φ
/12

ˆ =
 

(6-1-14) 

6.1.3 载波频率与相位的估计 

(6-1-10)式给出了参数 iτφ ωτ φ+ 的 ML 估计，所得 τ̂φ 是参数组 { , , }ω φ τ=Ψ 中三个参数实

际上是可以分别进行估计的，这就使复杂度大幅度降低。 

(1) 相偏估计 

① 利用符号判决的相偏估计 

根据(6-1-7)式所给出的相偏 ML 估计公式可知，如果第 i个符号矢量的估值 ˆ iv 已通过相干

解调器求得，并且已判决它是属于第 im 种符号，即它所对应的符号基准矢量为 ( )imv ，那么将 ˆ iv

乘以 ( ) *( )imv 就可以从 ˆ iv 的相位中消去 ( )imv 的相位，所得 ˆ iv ( ) *( )imv 的相位就应该是本地振荡跟

踪接收信号中隐含载波所残留的瞬时相位偏差；因此相偏的 ML 估计应为： 
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           τ̂φ = ( ) ( )1 * *ˆ ˆsin {Im[ ( ) ] / | ( ) |}i im m
i i i iv v v v−  (6-1-15a) 

值得注意的是，此相偏估值只反映 t iT= 时刻(即第 i个符号间隔的中点)的相偏；如果要估

计非整数倍T 时刻的相偏，当相偏的值很小时，可以利用 x ≈ sin( )x 近似表达式，而将 (6-1-15a) 

简化为： 

           τ̂φ ≈ ( ) *ˆIm[ ( ) ]im
i iv v  (6-1-15b) 

  锁相环收敛后相偏总是在很小的值正负波动；因此近似表示相偏估值不影响锁相环的性能。 

② 不依赖符号判决的相偏估计 

接收信号 ( )tr 经正交下变频器产生的零中频信号 0 ( )tr ，当载波跟踪瞬时相位偏差为φ ，即

0 ( )tr = ( )l ts . exp( )jφ + 0 ( )tη ，设 ( )l ts = ( ) ( )I t jQ t+ ，则 

0 ( )tr =[ ( ) ( )I t jQ t+ ].[ cos sinjφ φ+ ]+ 0 ( )tη  

     = ( )cos ( )sin ( )II t Q t tφ φ η− + + [ ( )sin ( ) cos ( )]Qj I t Q t tφ φ η+ +  

定义  ( )u t = 0 0Re[ ( )].Im[ ( )]t tr r   

     = 2 2 2 2( ) cos sin ( ) ( ).sin ( ) ( ) cos ( ) cos sinI t I t Q t I t Q t Q tφ φ φ φ φ φ− + − + ( )tη  

     = 2 2 2 2[ ( ) ( )]cos sin ( ) ( ).[cos sin ]I t Q t I t Q tφ φ φ φ− + − + ( )tη  

     = 2 21 [ ( ) ( )]sin(2 ) ( ) ( ).cos(2 )
2

I t Q t I t Q tφ φ− + + ( )tη  

     = sin(2 ) cos(2 )A Bφ φ+ + ( )tη = 2 2 sin(2 )A B φ α+ + + ( )tη  

其中 2 2[ ( ) ( )] / 2A I t Q t= − ，B ( ) ( )I t Q t= , 1( / )tg B Aα −= 。 ( )tη 为与噪声有关的项。 

由上式可见， ( )u t = 0 0Re[ ( )].Im[ ( )]t tr r 中包含有与 sin(2 )φ α+ 成正比的信息，如果将 ( )u t 进

行低通滤波平滑后，其幅度值 2 2A B+ 为某个正的常数。 

当φ 很小时 sin(2 ) 2φ φ≈ ，这就得到不依赖符号判决的相偏估计简化公式： 

       ˆ( )tφ = 0 0Re[ ( )].Im[ ( )]t tr r * ( )h t  (6-1-16) 

其中 ( )h t 是一个低通平滑滤波器(或环路滤波器)的单位冲激响应；该低通滤波器的带宽必须比

基带信号带宽小得多，才能有效滤除 ( )I t 和 ( )Q t 的干扰影响，因为 ( )I t 和 ( )Q t 都是比信道噪声

大得多的有用信号。 

② 类似于符号判决的相偏估计 
对于 BPSK 调制信号，调制波形本来只有实部；由于存在相偏φ ，那么零中频信号 

    0 ( )tr =[ ( )cos ( )sin ( )]II t Q t tφ φ η− + + [ ( )sin ( ) cos ( )]Qj I t Q t tφ φ η+ +  

         ˆˆ( ) ( )I t jQ t+  
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    当相偏φ 的值很小时，与符号波形有关的信息主要包含在 ˆ( )I t 中的 ( ) cosI t φ ，而相偏信息

主要反映在 ˆ ( )Q t 中的 ( )sinI t φ ，因此相偏估计可以近似表示为 

       ˆ( )tφ = ˆˆSgn[ ( )]. ( )I t Q t * ( )h t = 0 0Sgn{Re[ ( )]}.Im[ ( )]t tr r * ( )h t  (6-1-17a) 

其中 ( )h t 是一个低通平滑滤波器(或环路滤波器)的单位冲激响应。 

    显然它可以消除符号信息的影响，其中 ˆSgn[ ( )]I t 只有在每个符号间隔的中点处采样才等价

于符号判决；但它可以采用比符号速率高几倍的采样率对 0 ( )tr 进行采样，每个符号间隔内可进

行多次相偏估计，因而所构成的锁相环可以提供更好的载波跟踪精度。 

对于星座点为{1，j，-1，-j}的 QPSK 调制，那么也可类似地推出相偏估计公式为： 

       ˆ( )tφ = ˆ ˆˆ ˆ{Sgn[ ( )]. ( ) Sgn[ ( )]. ( )}I t Q t Q t I t− * ( )h t  

          ={ }0 0 0 0Sgn{Re[ ( )]}.Im[ ( )] Sgn{Im[ ( )]}.Re[ ( )]t t t t−r r r r * ( )h t
(6-1-17b) 

 (2) 频偏估计 

① 利用符号判决的频偏估计 

上述所谓相偏 îφ ，实际上是指本地载波跟踪接收信号中隐含载波时瞬时相位的偏差， îφ 的

值除了包括对于载波初始相位 cφ 估计残留的偏差之外，还包含了频偏累积引起的相位推进，即

1i i Tφ φ ω−= + ；因为在相邻的若干个符号时间间隔中载波的初始相位 cφ 可以认为是固定不变的，

因此相邻两个符号的相偏之差 1
ˆ ˆ
i iφ φ−− 主要是频偏引起的相位累积，再将此相位差值除以符号

间隔长T ，即可得到频偏估计 ˆiω ： 

       ˆiω 1
ˆ ˆ( ) /i i Tφ φ −= −    (6-1-18) 

② 点积叉积频偏估计公式 
设T =1，并设 ˆ iv . *

iv =A ije φ = i iI jQ+ ， 1ˆ i−v . *
1i−v =A 1ije φ − = 1 1i iI jQ− −+ ，那么 

ˆiω 1
ˆ ˆ
i iφ φ−= − = 1Im{Ln[ /( )]}i ij jAe Aeφ φ −  (求自然对数后再取其虚部) 

= 1 1Im{Ln[( )( )]}i i i iI jQ I jQ− −− +  

= 1 1 1 1Im{Ln[( ) ( )]}i i i i i i i iI I Q Q j I Q I Q− − − −+ + −  

即      ˆiω 1 1 1

1 1

( )i i i i

i i i i

I Q I Qtg
I I Q Q

− − −

− −

−
=

+
≈ 1 1

1 1

i i i i

i i i i

I Q I Q
I I Q Q

− −

− −

−
+

    (| ˆiω |<π /2)
 

(6-1-19) 

这就是叉积/点积公式，其中分子为叉积，分母为点积。 

    对于直接序列扩频信号来说，上述条件(| ˆiω |<π /2)常常不满足，有时频偏值比符号速率还

要大得多；此时频偏的估计必须以T 的若干分之一中的载波瞬时相位差来进行估计。 

③ 不依赖符号判决的频偏估计 

 平方法： 
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对于 BPSK 调制信号或 PAM 调制信号，将接收中频信号 ( )r t 进行平方后，所得信号中就

有 2 倍于载波频率的信号成分；再采用一个中心频率为2 cf 的带通滤波器，就可以提取出此单

频信号；再将它进行二分频，就得到一个频率近似等于载波频率的“单频”振荡。 

设接收到的中频信号为： 

    )2cos()()( φπ += tftAts c

 
(6-1-20) 

其中 )(tA 携带数字信息，由于 )(tA 的均值等于零，因此上式所示的调制信号没有载波分量。 

信号的平方为： 

)]24cos(1).[(
2
1)2(cos)()( 2222 φπφπ ++=+= tftAtftAts cc

 
(6-1-21) 

其期望值 

)]24cos(1)].[([
2
1)]([ 22 φπ ++= tftAEtsE c

 
(6-1-22) 

在 2 cf 频点上有能量，即载波频率的倍频分量，可以用带通滤波器提取。  

 M 次方法： 

类似地，对于 QPSK 调制信号进行 4 次方运算，可获得 4 ĉf 频率估值；对于 MPSK 调制

信号进行 M 次方运算，可获得 M ĉf 频率的估值。 

平方法或 M 次方法的主要缺点是，不能采用零中频接收信号进行载频估计，而且在将接

收中频信号采样为离散数字信号时，需要采用很高的采样频率 sf 进行采样。 

 频域搜索法： 

对于直接序列扩频调制信号，由于每个符号的扩频 PN 码{ (0), (1),..., ( 1)c c c N − }是已知的，

因此即使对于接收到的当前符号的零中频信号 0 ( )tr 还没有完成解扩和符号判决，就可以在这

个符号内进行频偏估计。一般是将 0 ( )tr 的当前符号波形在每个码片中点处抽一个样点，得到

0{ ( ); 0,1,2,..., 1}i i N= −r ， 然后将它分成K 段，每段 /N K 个样点，分别对各段进行相关解扩，

得到K 个部分相关量，即 

( )R k =
/ 1

0
0

( . / ). ( . / )
N K

i
i k N K c i k N K

−

=

+ +∑ r    0,1, 2,..., 1k K= −
 

(6-1-23) 

然后假定由于存在频偏ω̂ ,而使这K 个相关量{ ( )R k }引起的相偏分别为 ˆ /k kN Kφ ω= ，需要分别

纠正这些相偏值才能相加为一个相关量，即实现这个符号的完全解扩： 
/ 1

0

ˆ( ).exp( / )
N K

i
R k j kN Kω

−

=

= −∑R  (6-1-24a) 

采用各种可能的频偏值ω̂ ，分别由上式求得的 2| |R 的值将不同，其中能使 2| |R 取得最大

值的ω̂ ，就是频偏的正确估值，即： 
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ω̂ =
/ 1

2

0

max | ( ).exp( / ) |( , )
N K

i

Arg R k j kN Kωω π π
−

=

−∈ − ∑  (6-1-24b) 

这就是频域搜索法；这里频域搜索计算R 值的过程，实际上可用 FFT 快速实现，因为(6-1-22a)

实际上就是一种 DFT 表达式。 

6.2 数字解调中的载波同步技术 

由接收信号 ( )tr 进行正交下变频时，如果载波没有同步所得零中频信号是存在频偏和相偏

的，即  0 ( )tr = ( )l ts ˆ( ) ( )c c cj t je ω ω φ φ− + −   

载波同步的方法有两种： 

① 采用信道复用办法传输同步信息：如时分复用、频分复用或码分复用，传输一个信号

段专门用于同步。 

②直接导出法：直接由数字调制信号本身提取它隐含的载波同步信息；载波同步一般采

用锁相环路实现。 

6.2.1 模拟锁相环 

对于带噪声的未调载波输入信号，设为 ( )r t = sin( ) ( )c ct tω φ η+ +
，
可以采用负反馈控制环路

法实现跟踪，即采用一个压控振荡器（VCO）产生正弦波 ( )s t = ˆˆcos( )c ctω φ+ ，使其瞬时相位跟

随 ( )r t 中 sin( )c ctω φ+ 的瞬时相位一起变化。 

 

                         图 6-2-1(a) 锁相环的基本组成单元     
 

 
图 6-2-1(b) 锁相环闭环控制系统模型 
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 (1) 结构原理 
这种锁相环中相位跟踪原理，可用如图 6-2-1(b)所示的闭环控制系统模型描述。其输入信

号 ( )r t 与 VCO 产生的信号 ( )s t 相乘，得到信号： 

( )e t =[sin( ) ( )c ct tω φ η+ + ]. ˆˆcos( )c ctω φ+  

=
1 1 ˆsin( ( )) sin(2 )
2 2 c c ct tφ ω φ φ+ + + + ( )tη ˆˆcos( )c ctω φ+

 
(6-2-1) 

其中 ( )tφ ˆˆ( ) ( )c c c ct tω φ ω φ= + − + 是这两个正弦波信号的瞬时相位 ˆ ( )c tϕ 和 ( )c tϕ 之差，其中二者的

瞬时相位 ˆˆ ˆ( )c c ct tϕ ω φ= + 和 ( ) ( )c c ct tϕ ω φ= + 。 

由于环路滤波器具有低通特性，因此其输出 ( )v t 中实际上不包含有上式中第二项和第三

项，而只留下与二者瞬时相位差 ( )tφ 有关的第一项。 ( )v t 被放大K 倍后，用于控制 VCO 的频

率 ˆcω 变化，其变化方向是使 ( )tφ 值逐步减小。 

由于瞬时相位 ( )tφ 是频率差 ˆ( )c cω ω− 的积分，因此 VCO 对于瞬时相位的跟踪作用具有积

分性质，其传递函数可表示 /K s 。 

具有低通滤波特性的环路滤波器 ( )g t ，通常选用如下较简单的传递函数： 

s
s

sG
1

2

1
1

)(
τ
τ

+
+

=
 

(6-2-2) 

其中 21 ττ >> 。 

(2) 闭环系统传递函数 
当φ -φ̂ 很小时，有 ˆ ˆsin( )φ φ φ φ− ≈ − ，这时 PLL 闭环控制系统近似为线性系统，其传递函

数为： 

ˆ ( )( )
( )
sH s
s

Φ
=

Φ
=

ˆ ( )
ˆ ˆ( ) [ ( ) ( )]

s
s s s

Φ
Φ + Φ − Φ

ˆ ˆ( ) /[ ( ) ( )]
ˆ ˆ1 ( ) /[ ( ) ( )]
s s s

s s s
Φ Φ − Φ

=
+ Φ Φ − Φ

 

其中 ˆ( ) ( )s sΦ Φ、 分别为 ˆ( ) ( )t tφ φ、 的拉氏变换。而根据图 6-2-1(b)可知 

( ). /G s K s = ˆ ˆ( ) /[ ( ) ( )]s s sΦ Φ − Φ
 

(6-2-3) 

因此有 

( )H s ( ). / ( ).
1 ( ). / ( ).

G s K s G s K
G s K s s G s K

= =
+ +  

(6-2-4) 

将(6-2-2)式代入(6-2-4)式，得闭环系统函数： 

2
12

2

)/()/1(1
1

)(
sKsK

s
sH

ττ
τ

+++
+

=
 

(6-2-5) 

设环路自然频率为 1/τω Kn = ，它表示无阻尼时的自由振荡频率；设环路阻尼因子为

2( 1/ ) / 2 nKζ τ ω= + ，则上述系统函数可表示为标准形式： 
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2

2 2

(2 / )( )
2

n n n

n n

K sH s
s s

ζω ω ω
ζω ω

− +
=

+ +  
(6-2-6) 

    环路的等效噪声带宽为： 

        
2 22
22 1

2

11 /
4( 1/ ) 8

n
eq

n

KB
K

τ ωτ τ
τ ζω

++
= =

+  
(6-2-7) 

一般 11 >>τ 。阻尼因子ζ =1 时为临界阻尼，ζ 大于 1 和小于 1 分别为过阻尼和欠阻尼。

实际应用中常选择接近于临界阻尼的弱欠阻尼状态，系统对于被跟踪频率的阶跃性时变只出现

一次过冲就回到稳态附近，在较小范围内波动，不仅响应快而且跟踪误差小。 

    在实际应用中，需要通过选择K 、 1τ 和 2τ 三个参数，使闭环系统的时频响应特性同时达到

噪声抑制特性和阻尼特性两方面的要求，即具有尽可能窄的等效噪声带宽、较快的时变响应特

性和尽可能高的频率和相位跟踪精度。 

(3) 加性噪声对相位估计的影响 
如果闭环系统函数的极点处于右半平面，或虽然处于左半平面但非常接近于虚轴，系统将

出现不稳定、不收敛的现象；此外输入信号的信噪比低于某个门限，系统也可能不收敛。 

VCO 输出的相位谱密度与输入噪声及环路传输函数的关系为 

        2
ˆ ( ) ( ) | ( ) |G G H

φ
ω ω ω=

 
(6-2-8) 

其中 0( )G Nω = ；VCO 输出的相位的方差为 
2 2 20
ˆ

1 ( ) | ( ) | | ( ) |
2 2

NG H d H d
φ

σ ω ω ω ω ω
π π

∞ ∞

−∞ −∞
= =∫ ∫

 
(6-2-9) 

环路等效噪声带宽定义为 
21 | ( ) |eqB H dω ω

π
∞

−∞
= ∫  (6-2-10) 

这样当环路跟踪上输入相位时，其方差为 
2
ˆ 02 LN B

φ
σ =  (6-2-11) 

环路平均相位误差可表示为 

ˆ( ) ( ) ( ) [1 ( )] ( )E Hω φ ω φ ω ω φ ω= − = −  (6-2-12) 

如果减小环路带宽，意味着较窄的 ( )H ω ；而 ( )H ω 有效带宽越窄，则环路的平均相位方差越

大。因此，在进行环路带宽设计时，要权衡考虑相位跟踪的平均误差和方差。 

(4) 科斯塔斯(Costas)环 
科斯塔斯环的原理如图 6-2-2 所示；它由一个正交解调器、相位误差估计器、环路滤波器

和压控振荡器(VCO)构成。 
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图 6-2-2 科斯塔斯（Costas）环 

 

下面推导相位误差估计 ( )e t 的表达式。 

频率为 cf 的两个相互正交的本地振荡分别与接收信号相乘得： 

ˆ( ) [ ( ) ( )]cos(2 )c cy t s t t f tη π φ= + +  

  

1 1[ ( ) ( )]cos ( )sin
2 2c sA t t tη φ η φ= + Δ + Δ +倍频项

 
(6-2-13a) 

     

ˆ( ) [ ( ) ( )]sin(2 )s cy t s t t f tη π φ= + +  

  

1 1[ ( ) ( )]sin ( )cos
2 2c sA t t tη φ η φ= + Δ − Δ +倍频项

 
(6-2-13b) 

其中相位误差 ˆφ φ φΔ = − 。根据(6-1-17)所示的相偏估计公式，将 ( )cy t 和 ( )sy t 经低通滤波滤除

倍频项后的信号相乘，即得到相位误差的估计： 
2 21 1( ) {[ ( ) ( )] ( )}.sin(2 ) [ ( ) ( )]. ( ).cos(2 )

8 4c s c se t A t t t A t t tη η φ η η φ= + − Δ − + Δ
 

(6-2-14) 

其中 21 [ ( ) ( )] sin(2 )
8 cA t tη φ+ Δ 包含与 φΔ 有关的信息，其余是噪声干扰；将 )(te 经环路滤波减小

其中噪声后，驱动 VCO，使正交解调器输出的相位误差减小，这就构成负反馈控制的锁相环。 

6.2.2 数字锁相环 

设接收到的数字中频信号为 

( )nr = ( )l ns 0exp( ( ) )cj n n jω ϕ+ + ( )nη = ( )l ns 1exp( ( ) )c nj n jω φ −+ + ( )nη  

其中 ( )l ns 为发送符号矢量序列{ iv }的无记忆数字调制信号的预包络，即 

         ( )l ns = ( )i si
g n iN∞

=−∞
−∑ v  

其中{ ( )g n }为成形波， sN 为每个符号时间间隔的采样点数。要使接收信号实现完全的载波解

调，以便得到 { ( )l ns } 和 { iv } 的正确估计，需要在本地产生一个复指数振荡信号

( )r ns = 0ˆ ˆexp( ( ) )cj n n jω ϕ+ = ˆˆexp[ ( ) ( 1)]cj n j nω φ+ − 作为参考信号，消除{ 0 ( )nr }中隐含载波的频偏

和相偏；应使{ ( )r ns }的瞬时相位 0
ˆ ˆ ˆ( ) ( )cn n nφ ω ϕ= + 跟踪接收信号中隐含的载波瞬时相位

( )nφ = 0( )c n nω ϕ+ 的推进；这就是数字锁相环的任务。 
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数字锁相环有两大类：有符号判决反馈的，无符号判决反馈的；下面分别进行介绍。 

(1) 利用符号判决反馈的数字锁相环 

基本结构如图 6-2-3 所示，其中环路滤波器可采用以下形式的低通滤波器： 
1

1

1( )
1

zG z
z

α
β

−

−

+
=

−  
(6-2-15) 

其中0 < ,α β ≤ 1；一般应取β =1，以避免反馈环路群延迟影响跟踪精度。 

相偏估计

抽样 

符号同步

频偏计算

( )KG z

( )iφ

ˆ( )iφ

NCO 

判决

* ( )r ns

( )LH z
ˆ ( )l ns

ˆ ( )c iω

ˆ iv
( )imv

( )nr

 

图 6-2-3 利用判决反馈的数字锁相环 

 相偏估计 

相偏估计的原理前面已经介绍过，可以是最大似然估计，因为 

    ( )nr . * ( )r ns ={ ( )l ns 0exp[ ( ( ) )]cj n nω ϕ+ + ( )nη }. 0ˆ ˆexp{ [ ( ) ]}cj n nω ϕ− +  

      = ( )l ns 0 0ˆ ˆexp[ [ ( ) ( ) ]c cj n n n nω ϕ ω ϕ+ − − + ( )nη 0ˆ ˆexp{ [ ( ) ]}cj n nω ϕ− +  

          = ( )l ns ˆexp[ ( ) ( )]j n j nφ φ− + ( )nη 0ˆ ˆexp{ [ ( ) ]}cj n nω ϕ− +  

其中第二项 ( )nη ˆˆexp[ ( ) ( 1)]cj n j nω φ− − − 是带通型复高斯白噪声，可基本上被低通滤波器滤除，

剩余部分主要是第一项，看作是一个等效低通信号估计 ˆ ( )l ns ，其中包含有零均值的复高斯白

噪声；因此可由它的条件 PDF 而导出似然函数，对瞬时相位差 nφΔ = ( )nφ ˆ( )nφ− = 
ˆˆ[ ( ) ( 1)] [ ( ) ( 1)]c cn n n nω φ ω φ+ − − + − 进行 ML 估计，即 

        n̂φΔ = 1 * *
0 0sin {Im[ ( ) ( ) / ( )]/ | ( ) ( ) / ( ) |}r l r ln n n n n n− r s s r s s * ( )Lh n

 
(6-2-16) 

    假定载波瞬时相位跟踪较好，那么将所得到的 ˆ ( )l ns 在每个符号中点抽样，即得到各个符

号矢量的估计 ˆ iv = ˆ ( )l ns |
sn iN= ，可进行符号判决；如果第 i个符号是 M 进制调制中第 im 中符号，

那么根据判决结果重构的符号矢量为 ( )imv ，则有 ˆ iv = ( )imv exp( )ij φΔ ，其中 ˆ( ) ( )i i iφ φ φΔ = − ；于

是可得到 siN 时刻的瞬时相位偏差估计，如(6-1-15)式所示。 

 锁相环的信号处理步骤 
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① 初始化：令 0n =0， i =1， ˆ (0)cω = cω (标称载波角频率值)， ˆ(0)φ =0, ˆ (0)ls = (0)r ； 

② 用 NCO 产生本地振荡： 

0( )r n n+s = ˆˆexp[ ( 1) ( 1)]cjn i j iω φ− + −      1,2,..., 1sn N= −  

③ 进行正交下变频，包括乘本地振荡和低通滤波： 

0ˆ ( )l n n+s =[ 0( )n n+r . *
0( )r n n+s ]* ( )Lh n       1,2,..., 1sn N= −        

④ 在 0n + i sN 处对{ 0ˆ ( )l n n+s }抽样，即得第 i 个符号矢量的估计 ˆ iv = 0ˆ ( )l sn iN+s ； 

⑤ 用 ˆ iv 进行符号判决，设判决结果为
( )imv ； 

⑥ 采用(6-2-21)式计算在 n = 0n + i sN 时刻载波跟踪的残留相偏 iφΔ ； 

⑦ 通过环路滤波器 ( )G z 对 iφΔ 进行平滑，并放大 K 倍，以得到更好的相偏估值： 

     îφΔ = K . iφΔ +α K 1iφ −Δ + β 1îφ −Δ  

⑧ 修改本地频偏振荡中的震荡频率，即令 ˆ ( 1)c iω + = cω + îφΔ / sN ； 

⑨ 令 0 0 sn n N= + ， ˆ ˆ( 1) ( )i iφ φ+ = ， 1i i= + ；然后转向第②步。 

值得注意的是，上述结构的锁相环只能在相对频偏(频偏与符号速率之比 /c sf RΔ )较小的条

件下获得较高的载波跟踪精度，例如： /c sf RΔ ≤1/5；这里2π cfΔ =( ˆ ( )c ciω ω− )。如果 /c sf RΔ 进

一步增大，其载波相位跟踪精度将显著降低；当 /c sf RΔ > 1/2 时上述结构的锁相环便不能正常

工作，这是因为当相偏超出 ( , )π π− 范围时，由相偏计算频偏就会发生差错。 

 这种锁相环的输入信号也可采用零中频信号，这时标称载波频率 cω =0，并删去低通滤波器 ( )LH z 。 

(2)不依赖符号判决的数字锁相环 

不依赖符号判决的数字锁相环的基本结构如图 6-2-4 所示，为了说明锁相环的输入信号都

可以采用零中频信号。图 6-2-5 还给出了锁相环载波相位跟踪的原理。 

相偏估计

抽样 

符号同步 

计算频偏

( )KG z

( )nφ  

ˆ( )nφ  

NCO 
ˆcω  

判决
ˆ ( )l ns  

* ( )r ns  

0 ( )nr

ˆφ φ−

ˆφ φ φΔ = −  

( )KG z  

ˆ ( 1)
ˆ ˆ( )

c

c n

n
n

ω
ω ω

+ =
+ Δ

φ +

φ̂−
 

 

  图 6-2-4 数字锁相环的结构             图 6-2-5 数字锁相环原理模型 

其中的相偏估计不能利用符号判决反馈，因而只能靠环路滤波的平滑作用来消除符号信息对于相偏估

计的影响，可采用(6-1-15)式进行相偏估计，其相位跟踪精度和抗噪声性能相对地较差。但是如果采用(6-1-17)

式所示的类似于符号判决反馈的公式估计相偏，每个符号间隔的采样点数又较多的话，其性能可接近于利

用判决反馈的锁相环。 
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 锁相环路的信号处理步骤 
① 初始化：令 n =0, ˆ (0)cω = cω =0(标称载波角频率值)， ˆ(0)φ =0, ˆ (0)ls = 0 (0)r ； 

② 令 1n = ，用 NCO 产生本地振荡： ( )r ns = ˆˆexp[ ( 1) ( 1)]cj n j nω φ− + −     

③ 采用{ ( )r ns }消除{ 0 ( )nr }中隐含载波的频偏，即 0 ( )nr . * ( )r ns ；  

④ 采用(6-1-16)式或(6-1-17)式计算 0 ( )nr . * ( )r ns 在 n 时刻的残留载波相偏 nφΔ ，即： 

     nφΔ = 0 0Re[ ( )].Im[ ( )]t tr r  

    或 nφΔ = 0 0 0 0Sgn{Re[ ( )]}.Im[ ( )] Sgn{Im[ ( )]}.Re[ ( )]n n n n−r r r r  

⑤  通过环路滤波器 ( )G z 对 nφΔ 进行平滑，并放大 K 倍，以得到更好的相偏估值： 

     n̂φΔ = K . nφΔ +α K 1nφ −Δ + β 1n̂φ −Δ  

⑥ 修改本地频偏振荡中的震荡频率，即令 ˆ ( 1)c nω + = cω + n̂φΔ ； 

⑦ 令 ˆ ˆ( 1) ( )n nφ φ+ = ， 1n n= + ；然后转向第②步。 

6.2.3 数字锁相环的闭环响应及参数设计 

    由于频偏估计函数一般都是一个非线性函数，因此锁相环都应该是一个非线性的负反馈控

制系统；但由于最终趋于稳定后相偏的值很小， 1sin ( )φ φ− Δ ≈ Δ ，因此可用线性系统近似描述。 

(1) 闭环系统函数 

设如(6-2-15)式所示的环路滤波器 ( )G z 的单位冲激响应为{ ig 0,1,...,i = ∞ }；将瞬时相位偏

差估计 n̂φΔ 通过环路滤波器 ( )G z 滤波，并放大K 倍后得： 

     K
0

ˆ
i n ii

g φ∞

−=
Δ∑ = K .

0
ˆ[ ( ) ( )]ii

g n i n iφ φ∞

=
− − −∑  

将它看作是频率偏差 ˆnωΔ ，而用于修改 NCO 所产生本地震荡的频率，即 

     ˆ ( 1)nω + = cω + ˆnωΔ = cω + K
0

ˆ[ ( ) ( )]ii
g n i n iφ φ∞

=
− − −∑  

则本地震荡在下一个样点间隔中瞬时相位的推进值应为：     

    1n̂φ + − n̂φ = K
0

ˆ[ ( ) ( )]ii
g n i n iφ φ∞

=
− − −∑  (6-2-17) 

   将此式两边进行 Z 变换后得： 
      ˆ ˆ ˆ( ). ( ) [ ( ) ( )]. ( )z z z K z z G zΦ − Φ = Φ − Φ  

于是有    ( )H z =
ˆ ( )

( )
z
z

Φ
Φ

=
[ ]

1

1

( )
1 1 ( )

KG z z
KG z z

−

−− −
  

将(6-2-15)式的环路滤波器 ( )G z 代入上式，得     

( )H z =
1 1

1 2

.(1 )
1 ( 1 ) ( )

K z z
K z K z

α
β β α

− −

− −

+
+ − − + +

 (6-2-18) 

设 ( )H z 具有一对共轭极点 1z = nje ς ω− + 、 2z = *
1z = nje ς ω− − ，则 ( )D z 可表示为标准形式：  
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     ( )D z = 1 1
1 2(1 )(1 )z z z z− −− − = 1 2 21 2 cos ne z e zς ςω− − − −− +  (6-2-19) 

其中ζ 为阻尼因子， nω 为环路自然频率，即无阻尼ζ =0 时的自由震荡频率； ζ =1 为临界阻

尼，ζ >1 为过阻尼，ζ <1 为欠阻尼。 

    将(6-2-19)式与(6-2-18)式的分母进行比较，即可得到一个方程组： 
1K β− − = 2 cos ne ς ω−−  

Kβ α+ = 2e ς−  

令 β =1，于是可解得  

     
K = 2 2 cos ne ς ω−−  (6-2-20a) 

         
α =

2 1
2 2 cos n

e
e

ς

ς ω

−

−

−
−  

(6-2-20b) 

进而可计算闭环系统的幅度-频率响应特性： 

       | ( ) |jH e ω = | |
| | . | |n n

j

j jj j

K e
e e e e

ω

ς ω ς ωω ω

α
− + − −

−
− −

 (6-2-21) 

等效噪声带宽： 

        
eqB =

0
| ( ) | / max | ( ) |j jH e d H e

π ω ωω− −∫
 

(6-2-22) 

(2)环路参数的设计方法 

锁相环的设计过程：先根据希望达到的等效噪声带宽 eqB 选择 nω ；暂时令α =1，然后采用

试探法选择ζ <1(微弱欠阻尼状态)；然后采用(6-2-20)式计算 β 和K 的值。 

图 6-2-6 是一个锁相环闭环系统的幅度-频率响应特性的例子，其中 nω = / 8π ≈ 0.39。从图

中可见，当 nω = / 8π 时，取ζ =0.1 和 0.2 所得 eqB 分别为 /10π 和 / 5π ；即微弱的欠阻尼特性。 
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阻尼系数为 0.2
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图 6-2-6 一个锁相环的闭环频率响应特性( nω = / 8π ) 
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6.2.4 数字锁相环的性能 

 (1) 数字锁相环相位跟踪精度的估计 

一般的说，闭环响应的等效噪声带宽越窄，锁相环的相位跟踪的方差越小，抗噪声能力越

强。但是当等效噪声带宽减小到一定程度后再进一步减小，就可能使瞬时相位跟踪的偏差反

而增大。这是因为闭环系统的输入{ ( )nφ }是一个带噪声的锯齿波函数，而让它的输出{ ˆ( )nφ }

去跟踪{ ( )nφ }中的锯齿波形，不仅要尽量消除其中噪声部分，还要设法使这个锯齿波形的失真

尽可能小；图 6-2-7 就是一个锁相环闭环系统输入信号和输出信号的典型例子。 

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035
-4

-2

0

2

4

时间/s

角
度

/ra
d

 

 
接收信号的瞬时相位

本地振荡的瞬时相位

π

-π

 
图 6-2-7 锁相环闭环系统的输入和输出信号 

对于含有高斯白噪声的输入信号，当信噪比足够高并且相位偏差较小时，可以认为数字锁相环近似为

一个线性系统。可以根据闭环系统响应来估计相位跟踪的偏差以及残余相偏的方差。对于如图 6-2-3 所示的

基于判决反馈的锁相环，其中相偏估计算法采用(6-1-15)式所示的算法。对 ˆ ( )l ts 以符号速率采样后，得到

ˆ iv = ˆ ( ) |l t iTt =s = iv + iη ；其中{ iv }是一个符号能量为 sE 的 QPSK 调制信号，{ iη }为功率谱密度为 0N 的零均

值复高斯白噪声，则接收信号的信噪比为 /S Nγ = sE / 0N 。那么在锁相环进入稳定状态后，按照(6-1-15)式进

行的相偏估计所得 nφΔ  (弧度)应该很小，因此有 nφΔ sin( )nφ≈ Δ ；其信噪比约为 2 /S Nγ 2( )nφΔ ，则 nφΔ 中

所含噪声的方差应为 1/(2 /S Nγ ) 。 

如果闭环系统的等效噪声带宽为 eqB ，那么 nφΔ 经环路滤波后变为 n̂φΔ ，其中所含噪声的方差减小为

( /eqB π )/(2 /S Nγ )；将它放大 K 倍后用于修改 ˆ ( )c nω ，即 

ˆ ( 1)c nω + = ˆ ( )c nω + 2K n̂φΔ  

其中环路增益 0< K <1；因此所产生的本地振荡的瞬时相位 ˆ( 1)nφ + 中所含噪声的方差应为    

        

2
φ̂

σ =2 2K ( /eqB π )/(2 /S Nγ ) = 2K eqB
π

0

s

N
E

  (6-2-23) 

可见载波瞬时相位跟踪的方差，与接收信号的信噪比 /S Nγ 成反比，与( /eqB π ) 2K 成正比。 

    当零中频接收信号中隐含的载波频偏{ ( )c nω }的值较大或者时变较快时，由于闭环系统函
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数的低通滤波作用会使{ ˆ( )nφ }产生失真，即使没有信道噪声也会产生较大的相位跟踪偏差；设

其跟踪误差绝对值的平均值为 φΔ ，其大小与整个闭环系统函数 ( )H z 的特性密切相关；将此跟

踪偏差变换到频域，则有： 

( )E ω ˆ( ) ( ) [1 ( )] ( )Hφ ω φ ω ω φ ω= − = −  (6-2-24) 

可见 ( )H ω 的等效带宽越窄，则 ( )E ω 越大，即平均跟踪偏差 φΔ 越大。因此当等效噪声带宽 eqB
减小到使 ˆ( )nφ 产生失真时，会使 φΔ 显著增大。 

当 eqB 固定不变时，闭环响应是否会引起{ ˆ( )nφ }失真，关键在于接收信号中隐含载波频偏{ ( )c nω }的大

小以及它随时间而变的速度，因为；因为{ ˆ( )nφ }对于{ ( )nφ }的跟踪是通过改变频率实现的。设{ ( )c nω }是

在一个固定频率 cω （标称载波频率）附近随时间而变，即 ( )c nω = cω + nωΔ ，本地振荡也是在 cω 附近进行

微调，即 ˆ ( )c nω = cω + ˆnωΔ 。那么闭环系统的输入信号{ ( )nφ }和输出信号{ ˆ( )nφ }中的相位推进值 cω n 是相

互抵消的，因此对于闭环系统响应，输入信号{ ( )nφ }不必看成是以[ cω + nωΔ ]为斜率的三角波，而应看成

是以 nωΔ 为斜率的三角波；同理{ ˆ( )nφ }也应看成是以 ˆnωΔ 为斜率的三角波。显然 nωΔ 越小，随时间而变越

缓慢，就可以在等效带宽越窄的闭环系统中不出现失真。 

平均跟踪偏差 φΔ 也与 K 值的大小密切相关；一般地说 K 越接近等于 1， maxφΔ 的值越小，但最终取

决于 ( )H z 的阻尼特性； K 的选择应使系统处于微弱欠阻尼才是最合理的。 

 (2) 结合判决反馈对锁相环性能的影响 

不结合判决反馈的载波同步方法，由于符号基带调制的相角信息直接影响载波瞬时相位的

估计，其影响很难通过环路滤波消除，因此频偏或频率估计的方差都较大，因此载波跟踪的精

度较低。 

结合符号判决反馈的锁相环或锁频环，只要符号判决的误码率低于 10-2 时上述影响就可基

本消除，因此频偏或相偏估计的方差可显著减小。据估计，在比特信噪比大于 0dB 时，结合

判决反馈 PLL 的相位估计方差，比不结合判决反馈的 PLL 的相位估值的方差要小 4-10 倍；载

波跟踪精度也相应地大大提高，因此得到广泛应用。 

采用前述类似符号判决的方式，即用(6-1-17)式估计相偏，可以显著改善不依赖符号判决

反馈的锁相环的性能；由于其相偏估计和纠正可以在一个符号内进行多次，因此其性能可与基

于符号判决反馈锁相环相比拟。 

6.2.5 数字锁频环 

锁相环不允许载波频率的相对频偏太大；如果频偏太大，可以在锁相环之前再增加一个锁

频环，使频偏减小到足够小后再采用锁相环锁相。有时也可以只用锁频环实现载波频率的跟踪，

而采用其它办法消除残留的相位偏差，再进行符号判决。 
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(1) 数字锁频环的基本结构 

( )LH z

频偏估计 

( )KG z  

ˆ iv  

NCO 

( )nr  

* ( )r ns  

抽样 
ˆ ( )l ns

ˆ ( )iω

( )iω

ˆ ( )c iω
 

符号同步 

判决 

( )imv  

 

图 6-2-8 基于判决反馈的锁频环 

设输入的接收信号是一个低中频的实信号 ( )r n ，可以把它看成虚部等于零的复信号 ( )nr ；

设标称载波频率为 cω 。环路滤波器也采用(6-2-15)式的 IIR 滤波器。 

(2) 锁频环的信号处理步骤： 
① 初始化：令 0n =0， i =1， ˆ (0)cω = cω ， (0)φ = (1)φ =0， ˆ (0)cφ = ˆ (1) 0cφ = , ˆ (0)ls = (0)r ； 

② 用 NCO 产生本地振荡： 

0( )r n n+s = 0
ˆˆexp[ ( 1)( ) ( 1)]c cj i n n j iω φ− + + −      1,2,..., 1sn N= −  

③ 进行正交下变频，包括乘本地振荡和低通滤波： 

0ˆ ( )l n n+s =[ 0( )n n+r . *
0( )r n n+s ]* ( )Lh n          1,2,..., 1sn N= −        

④  在 0n + i sN 处对信号抽样，即得第 i 个符号矢量的估计 ˆ iv = 0ˆ ( )l sn iN+s ； 

⑤ 用 ˆ iv 对第 i 个符号进行判决，设判决结果为
( )imv ； 

⑥ 采用(6-1-19)式计算在 0n + i sN 处载波跟踪的残留频偏，即 

     ( )iωΔ 1 1 1

1 1

( )i i i i

i i i i

I Q I Qtg
I I Q Q

− − −

− −

−
=

+
或 ( )iωΔ 1 1

1 1

i i i i

i i i i

I Q I Q
I I Q Q

− −

− −

−
≈

+
  

     其中 ˆ iv ( ) *( )imv = i iI jQ+  

⑦ 通过环路滤波器 ( )G z 进行平滑，并放大 K 倍，以得到更好的频偏估值，即： 

     ˆ ( )iωΔ = K . ( )iωΔ + K α ( 1)iωΔ − + β ˆ ( 1)iωΔ −  

⑧ 修改本地振荡中的载波频率估值，即令 ˆ ( )c iω = ˆ ( 1)c iω − + ˆ( )iωΔ ； 

⑨ 令 0 0 sn n N= + ， 1i i= + ，然后转向第②步。 

注意：采用点积叉积公式估计频偏，只能在最大相对频偏 | / | 1/ 4c sf RΔ < 的条件下适用。 

锁频环也可单独用于相干解调系统，只要载波频偏基本消除了，残留相偏是可以通过差分

相位检测等办法消除的。 

当接收信号为扩频信号时，频偏估计可在一个符号时间间隔以内，甚至更短时间估计频偏。

此时允许频偏在很大范围内快速时变，即可在高动态条件下进行载波跟踪。 
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(3) 锁频环的闭环系统函数 

当环路滤波器也采用(6-2-5)式的一阶滤波器 1 1( ) (1 ) /(1 )G z z zα β− −= + − 时，这种锁频环的闭

环系统传递函数与前面锁相环的相同。即闭环系统的传递函数 
     

( )H z =
1 1

1 2

.(1 )
1 ( 1 ) ( )

K z z
K z K z

α
β β α

− −

− −

+
+ − − + +

 (6-2-27) 

也可以表示为标准型令 β =1 而解得  

     
K = 2 2 cos ne ς ω−−  (6-2-28a) 

         
α =

2 1
2 2 cos n

e
e

ς

ς ω

−

−

−
−  

(6-2-28b) 

当ζ =1 时为临界阻尼状态，当ζ <1 为欠阻尼状态；当ζ >1 为过阻尼状态。 

要使系统的时变响应较快、又能收敛到最小的跟踪误差，通常应取为微弱的欠阻尼状态。 

一般载波频率的变化比较缓慢，因此可以采用更窄等效噪声带宽的闭环响应。图 6-2-9 给出的例子是

α =1, nω =π /16≈0.196 弧度, ζ =0.1,0.2,0.5,1,20 时的闭环频率响应特性 | ( ) |jH e ω
；其等效噪声带宽分别为

eqB =0.38,0.48,0.73,1.16,2.0 (弧度)。 
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图 6-2-9 nω =π /16 的二阶数字锁频环的幅度-频率响应特性 

锁频环与锁相环的差别主要在于所跟踪的量不同，前者是跟踪载波频率，而后者是跟踪载

波瞬时相位；因此跟踪误差的估计不同，前者实现频率跟踪后仍然可能存在很大瞬时相位偏差，

而后者实现瞬时相位跟踪的同时也实现了频率跟踪，残留的频偏和相偏的值都很小。 

当输入信号中隐含载波频率与标称值存在较大偏差，例如角频率偏差大于π 时，锁相环无
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法正常进行，而锁频环可在较大频偏条件下正常工作。 

如果环路滤波器采用二阶 IIR 滤波器，则闭环系统函数为 3 阶 IIR 滤波器；3 阶锁频环可

以在存在多普勒频移快速时变的高动态接收条件下获得比二阶环路更好的效果。 

6.3 符号定时同步 

6.3.1 引言 

(1) 符号同步的必要性 

当定时误差较大时将出现误码平台现象，提高信噪比不能有效改善误码特性。 

 (2) 符号同步的几种方式 
①发送和接收端都同步到一个主时钟上，主时钟由主站发送，各接收站在统一时钟授时的

基础上设法补偿发送与接收之间的相对延迟。 

②发射机在发送信息的同时另外发送一个同步序列或时钟信号，接收机提取该同步信号，

实现符号定位。 

③直接从接收信号中提取符号定时同步信号实现同步。 

6.3.2 最大似然定时估计 

以 PAM 调制为例，设延迟τ 为接收端为实现符号同步的估计量，接收信号： 

( ) ( , ) ( )t t tτ= +r s η
 

(6-3-1) 

其中               ( , ) ( )i
i

t g t iTτ τ= − −∑s v
 

(6-3-2) 

如果利用已判决信息进行估计，解调器输出的符号当作已知发送序列，那么对数似然函数： 
* 2ˆ( ) | ( ). |L L i i

i

Cτ τΛ = ∑ v v
 

(6-3-3) 

其中           ˆ ( )i τv ( ). ( )
iT

t g t iT dtτ= − −∫ r
 

(6-3-4) 

其中 iT 表示第 i 个符号成形波所展开的时域范围。 

    求τ 的 ML 估计的必要条件是 
* 2 2ˆ ˆ( ) / | ( ). | 2 | | | ( ) | 0L L i i L i i

i n

d dd dt C C
d d

τ τ τ
τ τ

Λ = = =∑ ∑v v v v
 

(6-3-5) 

由此得到如图 6-3-1 所示的定时跟踪环。 
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图 6-3-1 基带 PAM 的判决反馈 ML 定时估计 

这个定时同步环可以直接推广应用到 QAM 或 MPSK 系统。实际实现时，可用求和代替积

分，差分代替微分来实现。一般要求符号同步定时的误差小于 1/6 个符号间隔，同步误差所引

起的信噪比损失才可完全忽略不计；如果接收信号的采样频率只有符号速率的二倍时，常常需

要采用样点内插的办法来提高定时同步精度。 

6.3.3 不依赖符号判决的定时估计 

(1) 一般原理 
不结合符号判决的定时估计方法，先将似然函数 )(τΛ 在信息符号的 PDF 上求平均得到

)(τΛ ，再将 )(τΛ 或 )(τΛ 对τ 求导，得到求最大似然估计的必要条件。 

对于二进制 PAM 调制，并假定 1i = ±v 等概，那么有： 

      
( ) ln cosh[ | ( ) ( ) |]

i
L L T

C t g t nT dtτ τΛ =  − −∫ r ˆln cosh[ . | ( ) |]L iC τ=  v
 

(6-3-6) 

利用近似表达式 2ln cos( ) / 2x x≈ 代入上式，并用求和代替积分，得到： 

      

2 21 ˆ( ) | ( ) |
2L L i

i
Cτ τΛ ≈ ∑ v

 
(6-3-7) 

对于多电平 PAM 调制，可以用零均值单位方差的高斯 PDF 来近似信息符号 nv 的统计特性，

求得的 )(τLΛ 与（6-3-7）式相同。 

将(6-3-7)对τ 求导数，即得到延迟的最大似然估计的必要条件是： 

2 ˆ| ( ) |ˆ ˆ| ( ) | 2 | ( ) | 0i
i i

i n

dd
d d

ττ τ
τ τ

= =∑ ∑ vv v
 

(6-3-8) 

由此得到如图 6-3-2 所示的定时估计器。另一种形式的实现方案如图 6-3-3 所示。 

 
图 6-3-2 二进制基带 PAM 的非判决反馈定时估计 
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图 6-3-3 非判决反馈定时同步环 

(2)早-迟门同步器 

利用匹配滤波器或相关器输出信号的对称性(如图 6-3-4)，可构成如图 6-3-5 所示的早-迟

门同步器。这种同步锁定环路中环路滤波器的等效噪声带宽一般比符号速率 1/T 小得多，以保

证定时同步的抗噪声性能。 

 

图 6-3-4 相关器输出信号的对称性 

实际应用中可采用可变时间常数环路滤波器，在同步捕获时采用较小的时间常数，而在同

步跟踪时采用较大时间常数，既保证能够快速捕获，又保证稳定地跟踪。 

接收信号

符号波形

发生器

符号定时

VCC

抽样器

平方律

器件

提早

δs

滞后
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0
( )dt∫
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0
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环路
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图 6-3-5 早－迟门同步器 

可以证明上述早-迟门同步器近似于最大似然估计器，为此近似计算对数似然函数的导数，

有： 

    
( ) ( ) ( )

4
L L Ld

d
τ τ δ τ δ

τ δ
Λ Λ + − Λ −

=
 

(6-3-9) 

将它代入(6-3-8)式得 
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2
2 2( ) ˆ ˆ[| ( ) | | ( ) | ]

4
L

n n
n

d C
d

τ τ δ τ δ
τ δ

Λ
= + − −∑ v v  

2 2 2{| ( ) ( ) | | ( ) ( ) | }
4 i iT T

n

C t g t nT dt t g t nT dtτ τ
δ

≈ − − − − +∑ ∫ ∫r r
 

(6-3-10) 

此式反映了图 6-3-5 早-迟门步器的原理。 

(3) GAD 定时误差提取算法 
   F. M. Gardner 于 1986 年提出一种十分简单的定时误差提取算法[16]，简称 GAD 算法，它是

一种近似的最大似然估计算法，不依赖符号判决反馈。该算法只要求基带复包络信号 ˆ ( )l ns = 
ˆˆ( ) ( )I n jQ n+ 的采样率为符号速率的二倍，即可用下式估计同步误差 

   (2 )e k = (2 1)[ (2 ) (2 2)] (2 1)[ (2 ) (2 2)]I k I k I k Q k Q k Q k− − − + − − −  0,1,2,...k = (6.3-11) 

    如果第 2 k 个样点正好是第 k 个符号的中点，则 (2 )e k =0；如果符号定时超前，则 (2 )e k <0；

如果符号定时滞后则 (2 )e k >0。据此即可调整采样点位置，保持偶数采样点与符号中点同步。 

6.3.4 基于可变群延迟滤波器的高精度符号定时同步 

    在实际应用中，常常是采用固定时钟 A/D 变换器对接收的中频信号进行采样量化得到的数

字样点序列，然后再对它进行载波解调和同步抽样。如果输入信号的采样率 sf 等于 N 倍符号

速率，即 s sf NR= ，那么在进行符号同步时每个符号间隔 sT 中抽 N 个样点，同步误差可以小于

或等于 /(2 )sT N ；如果采样率是无频谱混叠的最低采样率 2s sf R= ，要使同步误差显著小于

/ 4sT ，就必须进行样点内插了。 

 通过样点内插实现高精度同步的方法有多种，其中基于多相滤波器的重新采样法具有最好

的性能[12,13,14]。 

 一个数字信号样点序列{ ( )x n }通过一个线性相移 FIR 低通滤波器{ ( )h n }滤波后，如果这个

滤波器的频率响应不改变{ ( )x n }的频谱特性，那么输出信号 ( ) ( )* ( )y n x n h n= 与 ( )x n 应该完

全相同；用二者重构出的信号波形应该相同，只是因该滤波器存在群延迟τ ，而使{ ( )y n } 比

{ ( )x n }滞后了τ 的时间。但τ 肯定等于采样间隔 sT 的整数倍。 

 所谓群延迟可调的 FIR 滤波器，其群延迟τ 是可以随意调整的，τ 可以是样点间隔 sT 的任

意分数[10,11,12]。图 5-3-6 是由一个零相移 FIR 滤波器（圆圈点）产生一个群延迟为τ = sT /3 的 FIR 滤波

器(实黑点)的示例。二者都是由同一个模拟滤波器的单位冲激响应曲线抽样得到的，前者的{ ( )h n }具有

中心对称性，因而其群延迟等于 0；后者的{ ( )h nτ }抽样位置比前者提前了 sT /3，因而其群延迟为τ = sT /3。

如果将同一个输入信号{ ( )x n }分别通过这两个滤波器，所产生的输出分别为 ( ) ( )* ( )y n x n h n= 和

( ) ( )* ( )y n x n h nτ τ= ；那么{ ( )y nτ }的波形比{ ( )y n }的波形滞后τ 。 
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这就是说，如果{ ( )x n }是信号 ( )x t 的采样样点序列，那么{ ( )y nτ }就是 ( )x t 的在同样采样频

率下的重新采样；其采样位置比{ ( )x n }的采样位置向前平移了τ ，因而其波形相对于离散坐标

轴n是向后推延了τ 。 

 
图 6-3-6 非整数样点间隔群延迟滤波器的产生 

 既然可变群延迟滤波器可以在不改变采样频率的情况下实现波形的重新采样；那么事

先设计 N 个群延迟分别为 /k skT Nτ = ， 1,2,..., 1k N= − 的滤波器(也称为多相滤波器)；

用它们作为正交下变频器中的低通滤波器或匹配滤波器；当符号定时同步环路中需要

调整符号采样点位置时，选用相应的群延迟滤波器，就可以精细地调整同步点；其同

步位置调整精度可达到 /(2 )sT N 。 

当发送端采用平方根升余弦谱特性的成形滤波器进行波形成形，接收端基带解调时采用同

样谱特性的滤波器进行匹配滤波时，这个匹配滤波器就很容易设计成如上所述的多相滤波器，

实现符号采样位置的精细调整，以便达到足够高的符号同步精度。 

6.4 载波相位和符号定时的联合估计 

载波相位和符号定时联合起来进行估计常常可以得到更小方差的估计，在某些特殊情况

下是必须将二者联合起来估计才能顺利进行的。例如对于直扩信号的接收，当频偏大于 1/4 码

元速率时，载波同步与符号同步两个问题纠缠在一起，只有联合检测才能实现同步的初始捕获。 

用等效低通信号表示载波相位和符号定时参数(φ ，τ )的对数似然函数： 

*

0

1( , ) Re[ [ ( ). ( , , ) ]
n

L lT
t t dt

N
φ τ φ τΛ = ∫ r s

 
(6-4-1) 

其中的 ( , , )l t φ τs 是发送信号的等效低通信号（即复包络），它的一般形式为： 

( , , )l t φ τs [ ( ) ( )]j
n n

n n

e g t nT j w t nTφ τ τ−= − − + − −∑ ∑v u
 

(6-4-2) 

其中{ }nv 和{ }nu 为两个信息符号序列。 对于 PAM 来说，所有的 nu =0 并且{ }nv 是实值的。对于 QAM 和
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PSK 信号来说，所有的 nu =0，而 { }nv 是复值的。对于偏移 QPSK, { }nv 和 { }nu 都是非零的，且

)2/()( Ttgtw −= 。 

对于参数（φ
 

τ ）的结合判决反馈的 ML 联合估计，其对数似然函数为： 

          

* *

0

( , ) Re{ [ ( ) ( )]}
j

L n n n n
n

e j
N

φ

φ τ τ τΛ = +∑ v y u x
 

(6-4-3a) 

其中      
*( ) ( ). ( )

n
n T

t g t nT dtτ τ= − −∫y r
 

(6-4-3b) 

          
*( ) ( ). ( )n Tn

t w t nT dtτ τ= − −∫x r
 

(6-4-3c) 

定义 

          

* *

0

1( ) ( ) [ . ( ) . ( )]n n n n
n

A jB j
N

τ τ τ τ+ = +∑ v y u x
 

(6-4-4) 

则(6-4-3)式可简化为：

 
          ( , ) ( )cos ( )sinL A Bφ τ τ φ τ φΛ = −  (6-4-5) 

求得 ML 估值的必要条件是： 

          
0cos)(sin)(

),(
=−−=

∂
Λ∂

φτφτ
φ

τφ
BAL

 
(6-4-6a) 

          
0sin)(cos)(),(

=
∂

∂
−

∂
∂

=
∂

Λ∂
φ

τ
τφ

τ
τ

τ
τφ BAL

 
(6-4-6b) 

由(6-4-6a)可得到：

  
           1 ˆ( )ˆ [ ]

ˆ( )
ML

ML
ML

Btg
A

τφ
τ

−= −
 

(6-4-7) 

    将(6-4-7)代入（6-4-6b）得： 

           
ˆ

( ) ( )[ ( ) ( ) ] 0
ML

A BA B τ τ
τ ττ τ

τ τ =

∂ ∂
+ =

∂ ∂  
(6-4-8) 

由此即可得到图 6-4-1 所示的结合判决反馈的联合跟踪环。 

ˆcos(2 )cf tπ ϕ+

ˆsin(2 )cf tπ ϕ+

d
dt

d
dt  

图 6-4-1 QAM 和 PSK 中载波相位和符号定时的判决反馈联合跟踪环 
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第 6 章 习 题 

6-1 请画出与图 6-1-1 等价的二进制 PSK 的接收机框图，要求使用匹配滤波器取代相关器。 
6-2 假设模拟 PLL 的环路滤波器的传递函数为 ( ) 1/( 2)G s s= + ， 
   (a) 试求闭环传递函数 ( )H s ,并说明环路是否稳定。 
   (b) 试求环路的阻尼因子及自然频率。 
6-3 有一个锁相环用于信号载波相位的估计，其环路滤波器为 1( ) /(1 )G s K sτ= +  
   (a) 试求闭环传递函数 ( )H s 及其在 0f = 处的增益。 
   (b) 试问 1 Kτ 和 的值在什么范围内环路才是稳定的？ 
6-4 一个如图 6-2-10 所示的锁频环，环路滤波器中的参数 ,a b和增益 K 的值如何选择时，闭环响应处于临

界阻尼状态？ 
6-5 根据最大似然准则给出二进制启闭键控(OOK:On-Off Keying)调制的载波相位估计方法。 

提示：OOK 信号表示为： 1

2

( ) cos(2 ) 1
( )

( ) 0 0
cs t A f t bit

s t
s t bit

         
  

                            
π⎧ =⎪⎪=⎨⎪ =⎪⎩

接收信号 ( ) ( ; ) ( )r t s t n tφ= +    

假设 ( )n t 是 AWGN，则估计相位的似然函数为：
0

2

0

1( ) exp{ [ ( ) ( ; )] }
T

r t s t dt
N

φ φΛ = − −∫ ；再求发送

信号的平均似然函数，并对其求导，令导数等于零，即得结果。

 6-6 用 MATLB 仿真设计实现一个包括数字锁相环在内的 QPSK 解调器，输入信号为中频实信号{ ( )r n }，
载波频率为符号速率的 4 倍（载频变化范围 20%），信号采样率 16 样点/符号间隔；环路滤波器为

1 1( ) (1 ) /(1 )G z z zα β− −= + − ，计算环路参数 , ,K α β ，并进行仿真验证，给出最终的锁相精度。 


