
 

 

分类号 TN967.1                                    密级           

U D C                                             编号   10486   

 

博 士 学 位 论 文 

面向城市复杂环境 GNSS高精度定位

的标量深组合基带技术研究 

 
 

研  究  生  姓  名 ：严昆仑 

指导教师姓名、职称 ：刘经南    教授 

               牛小骥    教授 

专   业    名   称 ：通信与信息系统 

研   究    方   向 ：GNSS/INS深组合 

 

二〇一八 年 五 月 



 

 

 

 

 

Research on GNSS Baseband Technology of 

Scalar Deep Integration for High Accuracy 

Positioning in Urban Harsh Environment 

 

 

 

 

 

By 

Kunlun Yan 

 

 

Supervised By 

Prof. Jingnan Liu 

Prof. Xiaoji Niu 

 

 

 

 

Wuhan University 

May 2018 

  



 

 

论文原创性声明 

 

本人郑重声明：所呈交的学位论文，是本人在导师指导下，独立进行

研究工作所取得的研究成果。除文中已经标明引用的内容外，本论文不包

含任何其他个人或集体已发表或撰写的研究成果。对本文的研究做出贡献

的个人和集体，均已在文中以明确方式标明。本声明的法律结果由本人承

担。 

 

 

学位论文作者(签名)： 

 

                                            年    月    日 

  



 

 

武汉大学学位论文使用授权协议书 

（一式两份，一份论文作者保存，一份留学校存档） 

本学位论文作者愿意遵守武汉大学关于保存、使用学位论文的管理办法及规定，

即：学校有权保存学位论文的印刷本和电子版，并提供文献检索与阅览服务；学校可

以采用影印、缩印、数字化或其它复制手段保存论文；在以教学与科研服务为目的前

提下，学校可以在校园网内公布部分或全部内容。 

一、在本论文提交当年，同意在校园网内以及中国高等教育文献保障系统

（CALIS）、高校学位论文系统提供查询及前十六页浏览服务。 

二、在本论文提交□当年/□一年/□两年/□三年以后，同意在校园网内允许读者

在线浏览并下载全文，学校可以为存在馆际合作关系的兄弟高校用户提供文献传递服

务和交换服务。（保密论文解密后遵守此规定） 

论文作者（签名）：                

学    号：                 

学    院：                 

                              日期：      年   月   日 

 

  



 

 

博士生自认为的论文创新点 

本文针对城市复杂 GNSS 信号环境和自动驾驶对导航定位精度和连续性的苛刻需

求，提出并验证了以下几项关键技术和创新点： 

1. 建立了一套统一的深组合跟踪误差模型，为深组合跟踪环误差分析与方法研究

提供了理论工具。将深组合跟踪误差建模成惯导估计误差导入跟踪环路之后产生的误

差响应，从而统一了开环和闭环跟踪误差分析，并统一了不同环路滤波器参数和不同

等级惯性器件的深组合跟踪环路跟踪误差分析。建立了惯导模型中由白噪声激励的随

机噪声项的误差响应统计特性表达式，为闭环跟踪误差以及开环跟踪时间的定量分析

提供了理论工具。 

2. 提出了一种基于 FFT 鉴频的深组合跟踪方法，提高了动态弱信号条件下 GNSS

的观测能力。分析了 FFT 鉴频器的弱信号跟踪灵敏度以及动态跟踪性能，通过使用部

分频点 FFT 变换改善了 FFT 鉴频器的弱信号处理能力，并给出了更适合于硬件实现的

部分频点 FFT 鉴频器的低复杂度实现方法。通过使用复数平方消除了导航电文跳变对

FFT 鉴频器的影响，并由此推导了广义的非相干锁相环鉴相器，证明了现有非相干锁

相环鉴相器仅是广义的非相干锁相环鉴相器在静态时的特例。通过惯导加速度估计误

差和 FFT 鉴频器动态鉴频性能分析了深组合中使用 FFT 鉴频器时的动态灵敏度性能，

实现了仿真场景 100g 加减速动态下 20dB-Hz 弱信号的连续稳定跟踪。 

3. 提出了一套完整实用的惯导控制开环跟踪方法，有效提高了卫星信号断续时

GNSS 观测的连续性。在惯导辅助开环误差理论分析的基础上，通过仿真器信号测试

了载波相位开环跟踪，验证了短时间（5s）载波相位开环跟踪的可行性，可进一步用

于短暂遮挡时载波相位观测值的可靠（无周跳）提取；通过仿真器信号和车载复杂环

境真实信号测试了载波频率和伪码相位开环跟踪，验证了遮挡情况下的开环载波频率

跟踪和伪码相位跟踪可加快 GNSS 信号恢复后的信号锁定，增强了观测值的可用性进

而提高了导航结果的可用性，并节省了进行信号失锁重捕的计算资源和时间消耗。 

4. 在上述关键技术的基础上，研制了支持有惯导辅助模式和无惯导辅助模式的动

态高灵敏度标量深组合接收机，实现了城市复杂环境下 GNSS 信号的连续高精度观测

值获取，为城市道路 GNSS 高精度定位提供了高质量的原始观测量。利用 FFT 鉴频器

实现弱信号处理，对信号锁定检测、比特同步和帧同步均进行了优化；惯导辅助时使

用窄相关器实现高精度码相位跟踪并具备伪距多径抑制能力；使用开环跟踪提高信号

跟踪连续性；使用惯导辅助实现低复杂度的伪距粗差检测。通过仿真器信号和真实城

市复杂环境车载信号测试了标量深组合接收机性能，并与典型商用接收机做了对比。 

1) 实现了车载动态条件下 26dB-Hz 信号的载波相位跟踪，20dB-Hz 信号的载波频

率跟踪（伪距误差标准差约为 2.2m）以及可靠的比特同步和帧同步； 

2) 载波相位观测值噪声低于天宝 R9 接收机且灵敏度优于 R9 接收机，遮挡后载波



 

 

相位恢复速度快于 R9 接收机； 

3) 弱信号时伪距观测值与 ublox M8N 接收机相当，遮挡后伪码相位恢复速度与

ublox 相同（均在 1 秒以内），收敛过程中码相位误差小于 ublox 接收机； 

4) 在真实城市复杂环境测试中，深组合接收机伪距双差水平定位误差标准差约为

1m 且在水平定位误差标准差、可定位历元比例和粗差历元比例方面均优于 R9

和 ublox 接收机或与其相当； 

5) 在出隧道、城市峡谷、双层高架桥、树木遮挡和隔音棚遮挡等典型复杂场景中，

深组合接收机在可定位历元比例和水平定位误差方面均优于 R9 和 ublox 接收机

或与其相当； 

6) 较为复杂路段的测试中，深组合接收机载波相位双差水平定位误差标准差小于

1cm 且在水平定位误差标准差和固定解次数方面均优于 R9 和 ublox 接收机。 

本文研究的深组合接收机技术显著提升了载体运动条件下 GNSS 接收机在恶劣环

境中的信号跟踪精度和可用性，为城市复杂环境下运动载体连续高精度定位提供了

GNSS 观测量层面的保障。 
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I 

摘  要 

随着导航与位置服务产业的兴起以及国内汽车市场的发展，城市复杂环境车载导

航需求持续增长，目前炙手可热的自动驾驶和无人机同样对连续、可靠的分米级甚至

厘米级定位导航需求旺盛，而全球卫星导航系统（GNSS）是其支柱手段之一。工业界

正积极研发高精度、低成本的 GNSS 定位导航授时终端产品。传统导航型 GNSS 接收

机注重解决城市复杂环境下接收机灵敏度而忽视了 GNSS 观测精度问题；而测量型接

收机只能用于开阔环境下的高精度观测和定位。基于惯性导航系统（INS）与卫星导航

系统的组合导航被广泛应用于车载导航，但传统的组合方法为松组合和紧组合，均是

GNSS 和 INS 在数据处理层面的信息融合，且主要是 GNSS 接收机对惯导系统的辅助，

而对接收机系统底层的信号处理性能没有作用。为了以低成本实现城市复杂环境下高

精度导航定位，需要提高 GNSS 接收机的原始观测值质量，而深组合由于利用惯导动

态信息辅助接收机的基带信号处理，可有效改善接收机基带的动态特性和跟踪精度，

提高输出观测值的品质。 

GNSS/INS 深组合系统由于具有优良的动态性能，其研究和应用主要是高动态和

强干扰环境，国外已将其应用于灵巧弹药制导。而随着深组合技术向民用领域的延伸

以及车载导航的发展，国外部分厂商已经推出了带有部分深组合功能的车载导航产品。 

本文针对高精度、低成本的城市环境车载导航需求，以国家“863 计划”课题

“低成本 GNSS/INS 深耦合大众车载导航终端与应用示范”为依托，针对城市复杂环

境中 GNSS 信号断续、衰落等问题，研究惯导辅助 GPS+北斗的 GNSS/INS 深组合接收

机理论与方法，实现城市复杂环境车载导航中连续高精度 GNSS 观测值提取，并通过

硬件仿真器信号与真实车载信号对该 GNSS/INS 深组合接收机观测值质量进行测试验

证。本文研究工作包括以下几个方面： 

1. 建立了深组合跟踪误差模型。将惯导误差微分方程和惯性传感器误差模型相结

合，得到惯导辅助多普勒误差模型，在此基础上结合接收机跟踪环闭环和开环模型，

给出了深组合跟踪通道的误差响应模型。推导了惯性传感器误差模型中建模为随机噪

声项的误差响应的统计特性表达式。为闭环跟踪误差分析以及开环跟踪时间上限的定

量分析提供了理论工具。 

2. 研究了 FFT 鉴频器在有/无惯导辅助时弱信号跟踪和动态跟踪性能。有导航电文

辅助时对剥离导航电文的 IQ 积分序列做 FFT 变换进行鉴频；在无导航电文辅助时，

通过对 IQ 积分序列进行复数平方去除导航电文影响，然后做 FFT 变换进行鉴频，并

由此推导了广义的非相干锁相环鉴相器。通过使用 FFT 变换后部分频点鉴频来提高灵

敏度，并给出适合硬件实现的部分频点 FFT 鉴频器的低复杂度实现方法。利用 IQ 积
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分值在有信号和无信号时的概率密度函数计算 FFT 鉴频器灵敏度，通过蒙特卡洛仿真

复数平方后 FFT 鉴频器灵敏度。通过惯导加速度估计误差和 FFT 鉴频器动态鉴频性能

分析了深组合中 FFT 鉴频器动态灵敏度性能，实现了仿真场景 100g 加减速动态下

20dB-Hz 的弱信号跟踪。 

3. 通过惯导控制的开环跟踪方法有效提高了卫星信号断续时 GNSS 观测的连续性。

通过仿真器信号验证了短时间（5s）载波相位开环跟踪的可行性，并通过通道间辅助

提高了载波相位开环跟踪精度；通过仿真器信号和城市复杂环境真实信号验证了较长

时间（20s）载波频率和码相位开环跟踪，加快了信号重捕速度，提高了信号的累积锁

定时间，并降低了收敛过程中码相位跟踪误差，从而提高了导航定位的可用性和精度。 

4. 面向城市复杂环境 GNSS 连续高精度观测的需求，开发了 GNSS/INS 深组合软

件接收机系统，并对系统进行了优化。在集成了前述几项关键技术之外，还包含以下

措施和改进： 

1) 在实现北斗信号处理时，使用补零的 FFT 快捕避免北斗信号中 NH 码对捕获

的影响； 

2) 利用码环和载波环跟踪频率之比进行载波频率锁定检测，并结合码环锁定指

示器和惯导辅助频率进行稳健的信号锁定检测； 

3) 利用不同比特相位的相干非相干积分能量进行位同步，利用扩展的帧同步头

通过 FFT 变换进行相干积分实现弱信号条件下可靠的帧同步； 

4) 利用可变环路带宽的码跟踪环加快了伪码相位跟踪误差收敛，并通过码环阶

跃响应给出了环路带宽切换时间； 

5) 利用惯导辅助窄相关器进行伪距多径误差的抑制； 

6) 通过惯导外推伪距与通道提取伪距的差值进行低复杂度的伪距粗差检测，并

利用低通滤波器提取以上伪距差中包含的卫星位置计算误差以及未校正的电

离层误差、对流层误差、接收机钟差和卫星钟差等缓变误差。 

5. 开展了 GNSS/INS 深组合软件接收机测试，包括仿真器测试和城市环境实测。

通过仿真器信号对比了基带环路在不同参数设置时伪码和载波相位跟踪性能，与典型

商用接收机（天宝 R9 测量型接收机和 ublox M8N 导航型接收机）对比了伪距观测值

和载波相位观测值。仿真测试表明，载波相位跟踪灵敏度高于 R9 接收机，载波相位

跟踪误差小于 R9 接收机且 GNSS 信号恢复后重捕速度快于 R9 接收机；伪距跟踪误差

与 ublox 相当，GNSS 信号恢复后重捕速度与 ublox 相同，收敛过程中伪码误差小于

ublox。在真实的城市复杂环境信号测试中，首先对比了 GNSS/INS 深组合软件接收机

工作在无惯导辅助模式和有惯导辅助模式时的定位效果，结果表明在有惯导辅助时其

水平定位误差、可定位历元比例和粗差历元比例均优于无惯导辅助模式；其次对比了

有惯导辅助模式和商用接收机伪距定位效果，结果表明本文设计的深组合接收机在水
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平定位误差、可定位历元比例和粗差历元比例方面均优于 R9 和 ublox 或与其相当；并

针对特定复杂场景进行专项对比，结果表明本文设计的深组合接收机同样在重捕时间、

可定位历元比例和水平定位误差方面均优于 R9 和 ublox 或与其相当；在较为复杂的路

段测试中进行载波相位定位对比时，水平定位误差和固定解次数均优于 R9 接收机和

ublox 接收机。 

综上所述，本文对标量深组合接收机应用于城市复杂环境车载导航开展了深入研

究，完善了深组合基带模型，并分析了 FFT 鉴频器动态弱信号跟踪能力，针对城市环

境中恶劣的 GNSS 信号条件优化了深组合接收机，并开展了充分的仿真与城市复杂环

境车载实测验证。本文深组合软件接收机运算复杂度低，适于移植到嵌入式平台中，

并可作为实时硬件接收机产品开发的验证手段和测试平台。本文研究工作显著提升了

地面载体运动条件下 GNSS 接收机在恶劣环境下的信号处理能力，为目前快速发展的

自动驾驶所要求的城市复杂环境下连续高精度定位提供了 GNSS 观测量层面的保障。 

 

关键词： GNSS/INS 深组合，车载导航，GNSS 高质量观测值，动态弱信号跟踪，

开环跟踪 
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Abstract 

With the blooming of navigation and location based service (LBS) industry and the fast 

growing automobile market in China, the requirement of vehicle navigation in urban harsh 

environment keeps increasing. Currently, automatic driving and unmanned aerial vehicle 

(UAV) also have urgent demand on continuous, reliable decimeter even centimeter level 

navigation. Global Navigation Satellite System (GNSS) is one of the crucial methods. The 

industry is actively developing high precision, low cost GNSS positioning, navigation and 

timing terminal products. Traditional GNSS navigation receivers focus on high sensitivity in 

urban harsh environment and ignore the precision of GNSS observations; while surveying 

receivers can only be used in high precision positioning in open-sky environment. Based on 

inertial navigation system (INS) and GNSS, integrated navigation is widely used in land 

vehicle navigation. However, traditional integration methods are loose integration and tight 

integration, which are both integration methods on the level of data processing and mainly 

use GNSS to aid INS. They have no improvement to GNSS receiver baseband signal 

processing. In order to achieve high precision navigation in urban harsh environment through 

a low cost method, the quality of GNSS raw measurements should be increased. Deep 

integration uses INS information to aid receiver baseband signal processing. Therefore it can 

effectively improve the dynamic response and the tracking precision of receiver baseband 

signal processing at the same time. 

Because of its inherent superior dynamic performance, the previous research and 

application on GNSS/INS deep integration system focuses on high dynamic scenarios and 

strong jamming environment, and it has been applied to smart weapon guidance by US and 

NATO. With the extension of the deep integration technology to civilian applications and the 

development of land vehicle navigation, some foreign manufacturers have developed high 

precision navigation systems with quasi deep integration technology. 

Towards the high precision and low cost land vehicle navigation in urban environment, 

the thesis is supported by the National High-tech R&D Program (863 Program) project 

“Development and applications of land vehicle navigation terminals based on GNSS/INS 

deep integration”. Aiming at intermittent and attenuated GNSS signals in urban harsh 

environment, this thesis studies the theory and methodology of inertial aided GPS and Beidou 

receiver using GNSS/INS deep integration; extracts continuous high precision GNSS 

measurements in urban vehicle navigation; and evaluates the measurements quality of the 
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GNSS/INS deep integration receiver through both hardware simulator and field tests. The 

research includes the following aspects: 

1. A unified and comprehensive baseband tracking error model for GNSS/INS deep 

integration is proposed. The inertial Doppler frequency aiding error model is derived by 

substituting the inertial sensor error model into the differential equation of INS error. Then 

the overall error response of the deep integration tracking channel is derived by substituting 

this inertial Doppler frequency aiding error model into the receiver tracking error model of 

close-loop and open-loop. A statistical characteristic expression of the error response of the 

items modeled as stochastic processes in inertial sensor error model is presented. By doing 

the above, a theoretical tool for the quantitative analysis of close-loop tracking error and open 

loop tracking time limit is provided. 

2. The weak signal tracking and dynamic tracking performance of the FFT discriminator 

is studied. The IQ integration sequence without navigation data bits is used to perform the 

FFT transformation for the case of having navigation data bits aiding information. In the 

absence of navigation data bits aiding information, navigation data bits of the IQ integration 

sequence are removed by complex squaring. The FFT transformation is then performed and 

the generalized non-coherent PLL carrier phase discriminator is derived. The weak signal 

sensitivity is improved by using partial frequency spectrum points FFT, and a low complexity 

implementation of the partial FFT discriminator which is suitable for hardware is proposed. 

By using the probability density function of the IQ integration with and without GNSS signal, 

the sensitivity of the FFT discriminator is estimated. By using Monte-Carlo simulation, the 

sensitivity of the squared FFT discriminator is simulated. By combining the acceleration 

estimation error of inertial sensor with the FFT discriminator dynamic performance, the 

dynamic sensitivity performance of the FFT frequency discriminator in deep integration is 

analyzed. Hardware simulation results have shown that reliable GNSS signal tracking at 

20dB-Hz weak signal tracking in 100g acceleration/deceleration scenario is achieved. 

3. The GNSS observation continuity in satellite signal discontinuous environment is 

improved effectively by using inertial aided open loop tracking algorithm. Hardware 

simulator tests verified the possibility of short-term (5s) carrier phase open loop tracking. 

Inter-channel aiding increased the carrier phase open loop tracking accuracy. Hardware 

simulator tests and urban harsh environment field tests verified the possibility of relatively 

long-term (20s) carrier frequency and code phase open loop tracking. Reacquisition is 

accelerated significantly. The total tracking percentage of GNSS signal locking time 
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increased. Code phase tracking error during convergence decreased and the navigation 

positioning availability and precision is improved. 

4. Towards the continuous high precision observation requirement in urban harsh 

environment, a GNSS/INS deep integration software defined receiver is developed and the 

system is optimized. In addition to the above key techniques, the following designs and 

improvements are included: 

1) Zero padding FFT is used as the fast acquisition algorithm to avoid being affected by 

the NH code in Beidou signal when implementing Beidou signal processing. 

2) The ratio of code frequency and carrier frequency is used as the frequency lock 

detector. By combining the code lock detector and inertial aiding information with 

this ratio, a robust signal tracking lock detector is implemented. 

3) The coherent and non-coherent integration energy of different bit phases is used to 

synchronize the navigation data bit phase. Further coherent integration is performed 

by performing FFT transformation on the expanded frame synchronization head to 

realize reliable frame synchronization in weak signal. 

4) The code tracking loop with adjustable loop bandwidth is used to accelerate the code 

phase tracking error convergence. By using code phase step response error, the 

bandwidth changing time is calculated. 

5) Pseudorange multipath error is suppressed by using inertial aided narrow correlator. 

6) By differencing the inertial derived pseudorange and channel extracted pseudorange, 

a low complexity pseudorange fault detection algorithm is implemented. A low pass 

filter is used to obtain the slowly varying component of satellite position calculation 

error, and the residual ionosphere, troposphere delay, receiver and satellite clock bias 

error. 

5. The developed GNSS/INS deep integration software defined receiver is tested and 

evaluated, including simulator signal tests and urban environment field tests. The baseband 

code and carrier phase tracking performance under different loop settings is compared by 

hardware simulator signal. The pseudorange and carrier phase measurements are compared 

with typical commercial receivers (Trimble R9 surveying receiver and ublox M8N navigation 

receiver). The simulation tests show that the deep integration receiver has higher carrier 

phase tracking sensitivity, smaller carrier phase tracking error, and shorter reacquisition time 

after the GNSS signal recovery, compared to R9 receiver. The deep integration receiver also 

has similar pseudorange error, similar reacquisition time, and smaller code error during 

convergence, compared to ublox receiver. Real urban harsh environment signal test is also 
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performed. Firstly, positioning results of the GNSS/INS deep integration receiver working in 

inertial aided mode and unaided mode are compared. With the aiding, the deep integration 

receiver developed in this thesis has a better performance in horizontal positioning error, fix 

epoch percentage and coarse error epoch percentage. Secondly, pseudorange positioning 

results of the inertial aided deep integration receiver developed in this thesis are compared 

with typical commercial receivers. Deep integration receiver has a better performance than 

Trimble R9 and ublox receiver or is similar to them in terms of horizontal positioning error, 

fix epoch percentage and coarse error epoch percentage. Then, pseudorange positioning 

results in some typical cases are compared, and the inertial aided deep integration receiver 

developed in this thesis has a better performance than R9 and ublox receivers or is similar to 

them in terms of convergence time, fix epoch number and horizontal positioning error. Lastly, 

carrier phase positioning results in a relative harsh environment are compared, and the deep 

integration receiver has a better performance than R9 and ublox receiver in terms of 

horizontal positioning error and ambiguity fix number. 

In summary, the scalar GNSS/INS deep integration techniques dedicated for urban harsh 

environment is developed and studied thoroughly in this thesis. The deep integration receiver 

baseband error model is improved and become more comprehensive and feasible. The 

dynamic weak signal tracking performance of the FFT frequency discriminator is analyzed. 

The open loop tracking based on inertial aiding is implemented to improve the continuity of 

the GNSS signal tracking. The deep integration receiver is optimized for harsh environment 

and complete hardware simulation and urban harsh environment land vehicle tests are 

performed. The deep integration receiver developed in this thesis has low computational 

complexity, which can be ported easily to embedded system, and can work as the validation 

tool and test platform for the development of real-time hardware receiver products. The 

research works done in this thesis has improved the GNSS receiver signal processing 

capability in harsh environment of land vehicle dynamic scenario significantly. They have 

provided a high quality GNSS observation level that can guarantee the continuous high 

precision positioning in urban environment, demanded by the fast growing driverless car and 

UAV industry. 

 

Key Words: GNSS/INS Deep Integration, Land Vehicle Navigation, GNSS High 

Quality Measurements, Dynamic Weak Signal Tracking, Open Loop Tracking 
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1 绪论 

1.1 研究的背景与意义 

由美国研发的全球定位系统（Global Positioning System, GPS）可在全球范围内提

供全天候连续实时的三维定位、测速以及授时服务，且具有长期精度高，误差稳定的

特点，在军用和民用两方面取得了巨大成效，其应用领域包括但不限于国防、精细农

业、户外运动、智能交通、通信与电力系统、采矿以及城市规划与建设（刘美生，

2007）。由于 GPS 系统分为军用信号和民用信号，军用信号为加密信号且其定位精度

高于民用信号，导航系统的建设关系到一个国家的国防安全，且可在军用和民用两方

面带来巨大的经济效益。苏联建立了自己的全球卫星导航系统格洛纳斯系统（Global 

Navigation Satellite System, GLONASS）（Ivanov and Salischev, 1992; 闻新，刘宝忠，

2004）。为了增强在导航领域的竞争力以及自主性，进入二十一世纪后，中国和欧盟分

别开始建设各自的全球卫星导航系统，北斗卫星导航系统（Beidou Navigation Satellite 

System, BDS）（谭述森，2008；杨元喜，2010）和伽利略系统（Galileo）（Benedicto et 

al., 2000; 赵大海，宗刚，2011）。在四大全球导航卫星系统（Global Navigation Satellite 

System, GNSS）建成后，空间将总共分布 120 颗导航卫星，同时发射多达 300 个卫星

导航信号（Gao, 2008）。 

全球导航卫星系统均基于接收无线信号原理，均易受遮挡、干扰等影响（戴卫恒 

等，2009），所以即使天空布满 GNSS 卫星，也无法保证其服务的连续性、稳定性、可

用性和完好性。随着导航与位置服务（Location Based Service, LBS）的兴起，越来越

多的导航定位需求发生在有遮挡以及信号衰减和断续的城市复杂环境中。LBS 产业在

国际上已成为继互联网、移动通信之后发展最快的新兴产业之一。2016 年我国卫星导

航 LBS 产业总体产值已突破 2000 亿元大关，相比于 2015 年增长超过 22%（中国卫星

导航定位协会，2017），且北斗系统的应用对整个产业的贡献比例越来越高。作为导航

与位置服务的主要应用领域，车载导航市场近年来也持续高速增长。随着我国北斗系

统的产业化推广和汽车工业的迅速发展以及车辆的普及，车载导航将继续引领导航与

位置服务产业的市场需求，2016 年我国汽车导航市场终端销量达 1350 万台。 

炙手可热的自动驾驶和无人机应用均对连续、可靠的分米级甚至厘米级定位导航

需求迫切，然而通过实时动态（Real Time Kinematic, RTK）载波相位差分技术实现稳

定可靠的厘米级 GNSS 高精度定位只有在开阔天空环境才能得到保证。工业界正在积

极研发高精度、低成本的定位导航授时（Positioning Navigation and Timing, PNT）终端

产品。2018 年初，车载导航芯片领导者 ublox 公司推出了首款融合了惯性传感器的

GNSS 多频多系统高精度定位芯片 ublox F9（ublox, 2018）。该产品实现了 GNSS 的低

成本、高精度，其市场定位是车道级定位、自动驾驶等大众高精度应用市场，标志着
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GNSS 高精度应用开始走向大众消费市场。 

城市环境中存在城市峡谷导致的可见卫星数目下降以及卫星几何分布恶化的问题，

高架桥以及隧道遮挡导致信号短时间中断问题，建筑物和树木遮挡导致弱信号问题。

GNSS 信号在城市环境中存在断续、衰落、反射等现象，造成接收机观测值频繁中断

以及精度严重下降等问题。上述问题在本文中被统称为“城市复杂环境”。这些问题日

益明显，并逐步成为制约城市环境下导航发展的技术瓶颈。随着车载导航应用对高精

度需求的增加，连续高精度、低成本的车载导航终端正成为车载导航市场发展的瓶颈，

但其却是市场发展趋势。虽然未来车载导航可以利用多种信息源，且目前全源导航成

为导航发展领域研究热点（Chiu et al., 2014; 王慧哲，2017）。但是 GNSS 具有全天候、

高精度的绝对定位和授时的独特优势，其作用不可替代，且提高 GNSS 定位精度和可

用性可大大降低对其他导航定位传感器的精度要求从而降低系统成本以及信息融合复

杂度。杨元喜院士强调中国的综合 PNT 应尽可能以 BDS 信息为核心，以 BDS 对应的

坐标基准和时间基准为基础（杨元喜，2016）。GPS 之父 Parkinson 教授提出保护、强

化以及增强（Protect Toughen Augment, PTA）PNT 的概念，其核心是保护 GPS 的 PNT

信号不受攻击，且具有坚韧性（Parkinson, 2014）。 

影响 GNSS 定位精度的主要因素（Misra et al., 1999）及其常用解决方法如图 1.1

所示。卫星的空间分布以及开阔环境下可见卫星数量仅与卫星导航系统空间段星座设

计相关。而城市复杂环境下卫星信号存在遮挡和衰减，可见卫星数量的变化较大。为

了增加观测值数量，一方面可利用多系统接收机同时处理更多卫星的信号；另一方面

增强接收机对弱信号的处理能力以及失锁后快速重捕获能力，从而提高接收机对信号

的总锁定时间。观测值误差包括热噪声、动态误差、多路径误差以及传播路径误差。

传播路径误差主要包括电离层误差和对流层误差，可通过模型进行校正（Klobuchar, 

1987; Hopfield, 1969; Saastamoinen, 1973; Black, 1978）或者利用空间相关性通过差分进

行消除（李征航，黄劲松，2005），其中电离层误差还可通过多频观测值进行组合消除

（王梦丽，王飞雪，2008）。接收机设计中主要处理的是观测值热噪声误差、动态误差，

并降低多路径误差。常用的降低伪距热噪声的方法包括：1）载波相位平滑伪距

（Hatch, 1983），该方法一方面需要提高载波相位和伪距观测值本身质量，另一方面城

市复杂环境中难以获取连续的载波相位观测值，会限制该方法的使用；2）更改信号体

制，如使用包含更多高频成分，伪码相关峰更尖锐，伪距测距精度更高的二进制偏移

载波（Binary Offset Carrier, BOC）调制信号（Betz, 1999; Betz, 2001）；3）更改环路参

数，如降低环路带宽，加长积分时间和缩小相关器间距（van Dierendonck et al., 1992）。

降低码环动态跟踪误差的方法包括：1）利用载波环辅助码环（Jovancevic et al., 2003），

载波环实现对动态的跟踪并对码环进行辅助，使得码环工作在准静态环境；2）更改环

路参数，如通过加大环路带宽，降低积分时间和加大相关器间距来增加码环本身对动
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态的跟踪能力。载波相位热噪声的降低方法包括：1）新体制信号的使用，如越来越多

信号包含无数据调制的导频信号，可使用纯锁相环（Phase Lock Loop, PLL）进行载波

跟踪，且加长积分时间时不受导航电文限制（Mongredien et al., 2006）；2）更改环路参

数，如降低环路带宽和加长积分时间。载波相位动态跟踪误差的降低方法包括：1）锁

频环（Frequency Lock Loop, FLL）辅助锁相环（Kelley et al., 2002）；2）加大环路带宽，

降低积分时间。伪码多径抑制方面，一方面同样可利用新的 BOC 信号或时分复用二进

制偏移载波（Time Multiplex Binary Offset Carrier, TMBOC）信号得到更好的多径抑制

性能（刘志俭 等，2009; Jovanovic et al., 2010; Betz, 2015），另一方面可在信号接收和

处理方面进行多径抑制甚至消除，其中使用窄相关器进行码跟踪是一种简单有效的多

径抑制方法。 

定位精度影响因素
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图 1.1 定位精度影响因素及其解决方法 

目前的技术手段尚不能解决复杂信号环境下 GNSS 连续高精度定位问题。为了提

供更好的导航定位服务，卫星导航系统也在经历现代化升级，各种新体制信号的加入

一方面可降低接收机对复杂环境信号的处理难度。如现代化的 GPS 卫星在两个频点新

增 L2C 和 L5 两个民用信号（魏二虎 等，2005），其中 L2C 信号包含的长码 L2CL 和

L5 信号包含的导频信号 L5Q 均不包含导航电文，无电文的导航信号使得弱信号捕获、

跟踪处理难度大大降低；二次编码诺依曼-霍夫曼（Neumann-Hoffman, NH）码调制可

降低弱信号环境下导航电文同步难度；对导航电文进行交织可降低突发导航电文错误

对解码的影响；卷积编码可降低解码时误码率。另一方面可提高接收机测距精度，正

在建设的 Galileo 和 BDS 系统发射码跟踪精度更高的 BOC 调制信号，且 BOC 信号具

有更好的多径抑制能力。然而，提高定位精度最根本的方法是在现有的卫星系统以及

导航信号的基础上通过改进接收机信号处理方法提高观测值数量以及观测值质量。城
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市环境中信号断续，普通 GNSS 接收机需要进行频繁的失锁重捕。观测值误差中热噪

声和动态误差的解决方法存在矛盾，当动态应力变化、GNSS 信号衰落同时出现时，

普通 GNSS 接收机只能在动态应力以及热噪声之间进行折中。在弱信号环境下，普通

车载动态对于接收机环路来说也变成高动态，独立工作接收机无法有效处理弱信号环

境下的动态场景。此外，复杂环境下观测值粗差难以避免，而普通接收机对观测值粗

差的检测能力有限。 

惯性导航系统（Inertial Navigation System, INS）由于具有动态响应特性好、短时

精度高、全自主工作能力、隐蔽性好不对外辐射电磁信号等特点而被广泛应用于导航

领域（韩海军 等，2002）。但 INS 利用积分实现航位推算，误差会随时间累积，其特

点与 GNSS 导航系统形成互补。为了克服各自系统的缺点，采用惯导信息与 GNSS 进

行融合定位实现组合导航，可以发挥各信息源的优势，提高 PNT 服务的连续可用性。

根据组合导航的信息融合方式的不同，组合导航可分为利用 GNSS 位置和速度与 INS

进行组合的松组合导航系统，利用伪距和伪距率与 INS 进行组合的紧组合导航系统，

以及利用 INS 对接收机动态估计值辅助接收机跟踪环路的深组合导航系统。松组合与

紧组合利用接收机对 INS 进行辅助，使惯导误差得到校正，避免传感器误差随时间累

积，但对 GNSS 信号处理没有帮助，因此无法提高观测值质量，也无法提高接收机定

位测速精度。深组合系统中，一方面接收机对 INS 的辅助可实现惯导误差校正；另一

方面 INS 估计的载体动态也会被用于辅助跟踪环路，从而改善接收机信号处理能力

（Chiou, 2005）。 

根据接收机结构的不同，深组合接收机可分为矢量深组合和标量深组合。矢量深

组合中接收机通道没有独立闭环，而标量深组合则利用惯导信息辅助接收机中独立运

行的各个通道。Draper 实验室采用集中式矢量深组合，其实现方式是将各个卫星信号

通道利用导航滤波器进行统一处理控制（Schmidt and Phillips, 2010）。Calgary 大学则

采用级联型矢量深组合，该结构中通道信号在进入组合导航滤波器之前经过滤波器进

行预处理（Petovello et al., 2008）。Stanford 大学认为只要惯导对接收机跟踪环路进行

辅助即可称为深组合，因此在标量接收机中实现惯导对跟踪环路的辅助也可称为深组

合接收机（Alban et al., 2003）。虽然各种结构在实现方式上有所不同，但最终都利用

接收机信息对 INS 进行了误差校正，并将 INS 对接收机平台动态的估计值用于接收机

通道控制。深组合 GNSS 系统中惯导对 GNSS 信号处理的改进包括：1）降低跟踪环路

需要处理的动态，缓解动态和弱信号之间的矛盾；2）由于城市环境中存在遮挡，信号

时隐时现，快速重捕对城市环境车载导航尤其重要（Braasch and van Dierendonck, 

1999），而利用惯导辅助进行信号重捕可大大降低捕获运算量；3）短时间信号遮挡时

实现载波相位开环跟踪，从而得到连续的载波相位观测值；4）在完成 GNSS 观测值提

取之后，还可利用惯导对伪距观测值进行粗差检测。 
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综上所述，GNSS/INS 深组合可解决城市环境中利用接收机进行导航与位置服务

时的动态与弱信号处理矛盾，增加接收机在复杂环境下的可用性及定位精度。在高精

度定位需求中，可提高载波相位观测值质量，为高精度的、连续的载波相位差分定位

提供保障。 

此外，由于城市环境中遮挡的存在，可见卫星数量将大大下降，且卫星几何分布

也会恶化，当使用单一卫星导航系统进行导航定位时可能出现可见星不足的问题。随

着中国北斗系统的快速发展，空间可见卫星数量将越来越多，即便是在城市峡谷等恶

劣环境下依然可能跟踪足够数量的卫星进行导航定位解算。双系统或者多系统在城市

环境下可提供更好的导航可用性，因此本文工作将基于 GPS 与北斗双系统展开。 

1.2 相关技术研究现状 

由于城市环境车载导航将会涉及到动态环境下弱信号处理，频繁断续条件下信号

连续跟踪以及观测值质量控制。下面首先介绍接收机在高灵敏度、高动态以及质量控

制方面的研究现状。由于惯导良好的动态响应能力，其通常被用于高动态环境武器精

确制导，而动态和灵敏度之间存在矛盾，基于深组合的研究较多集中在动态和灵敏度

上，因此在介绍独立接收机相关研究现状之后给出深组合在高动态、弱信号以及车载

导航方面的研究现状。 

1.2.1 复杂环境接收机相关技术研究现状 

1） 高灵敏度技术 

常用的高灵敏度技术主要包括加长积分时间、使用基于能量的鉴频器、矢量跟踪、

使用快速傅里叶变换（Fast Fourier Transformation, FFT）鉴频器。 

加长积分时间可提高接收机灵敏度，实现弱信号捕获跟踪，加长积分时间的方法

包括相干积分、非相干积分以及差分相干积分（Choi et al., 2002; Shanmugam et al., 

2005）。相干积分和非相干积分的概念源于雷达信号处理，其中相干积分保留同相与正

交（In-Phase and Quadrature, IQ）信号的相位信息；而非相干积分将 IQ 路信号进行平

方不保留相位信息；差分相干积分使用 IQ 信号与其自身延时的共轭信号进行乘累加

（Yang et al., 2001b; Elders-Ball and Dettmar, 2004）。Akos 等人（2000）在无辅助信息

时使用 8ms 相干积分实现-142dBm 信号的捕获，在有辅助信息时使用 800ms 相干积分

实现-162dBm 信号的捕获。Waston 等人（2006）将积分时间延长到 10s，实现了低至

5dB-Hz 信号的检测。Gowdayyanadoddi 等人（2014）利用超过 200s 的相干积分实现了

混凝土建筑物地下室内的信号捕获。由于相干积分受导航电文比特跳变（上文长相干

积分需要电文辅助）、捕获时间、接收机动态以及晶振相位噪声影响（Waston 等人和

Gowdayyanadoddi 等人的实验均为静止条件下使用高稳定度晶振）的限制，一般在相

干积分之后会进行非相干积分。由于相干积分受导航电文等因素影响，非相干积分被
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提出，Psiaki（2001）利用相干非相干积分实现了无辅助信息时 21dB-Hz 信号的捕获。

但非相干积分将噪声也一起平方，存在平方损耗，且在信噪比越低的情况下损耗越大，

因此在进行非相干积分之前一般需要进行相干积分提高信号的信噪比。为了降低非相

干积分的平方损耗，差分相干积分被提出并被用于扩频通信系统（Zarrabizadeh and 

Sousa, 1997），该方法中噪声信号依然被平方，但损耗低于非相干积分。 

相干积分时间越长，捕获过程中频率维搜索次数越多，搜索时间越长，且长相干

积分时间需要高稳定度晶振才可实现。跟踪过程中长积分时间导致环路更新率下降，

且环路滤波器带宽与积分时间之间的乘积需要远小于 0.5（Progri et al., 2007; Kazemi, 

2008），因此环路滤波器带宽需缩小，从而降低接收机动态处理能力。此外，较小的滤

波器带宽也会加大滤波器设计难度，由于滤波器通常根据模拟滤波器原理进行设计，

然后再经过变换得到数字滤波器，在滤波器带宽很小的情况下，数字滤波器性能相比

于模拟滤波器将会出现较大的下降（Stephens and Thomas, 1995）。最后，在使用窄带

宽滤波器的环路中跟踪误差会随着晶振相位噪声的增加而急剧增加（Irsigler and 

Eissfeller, 2002）。 

FLL 相比于 PLL 更加稳定且能承受更大动态，因此基于频率跟踪的高灵敏度方法

被越来越多的采用。利用时间上相邻的 IQ 积分相位差进行鉴频的鉴频器（Natali, 1984）

是目前接收机中使用最广泛的一类鉴频器，然而当信号受到严重衰减或畸变时该鉴频

器性能不理想（Curran et al., 2012）。Juang 和 Chen（2009）、Tang 等人（2013）和

Guo 等人（2014）分别提出利用不同频率点的积分能量进行鉴频的方法。基于能量的

鉴频器在长积分时间下性能较相位差鉴频器好，能够弥补相位差鉴频器在弱信号或者

幅度波动较大情况下增益不足和线性范围受限的缺陷。但该方法同样面临在长积分时

间时动态跟踪能力不足的问题。 

矢量跟踪方法最早可追溯到 Copps 等人（1980）提出的概念。与矢量跟踪相对应

的是传统的标量跟踪方法，标量接收机中各个通道独立跟踪卫星信号，而矢量接收机

对不同卫星进行联合跟踪，利用卡尔曼滤波器将信号处理与导航解算融入到一个算法

中，实现各个通道之间信息辅助。Pany 等人（2005）给出了矢量跟踪的实现细节，

Lashley 等人（2009）利用矢量跟踪实现了载噪比为 16dB-Hz 信号的跟踪。矢量跟踪利

用扩展卡尔曼滤波器对所有的通道进行估计，实现接收机通道之间的辅助，利用强信

号对弱信号辅助从而实现高灵敏度跟踪，且动态跟踪能力比标量接收机好。但接收机

各个通道不再独立，某一个通道出现问题可能导致整个接收机无法正常工作。其次，

由于导航结果无法满足控制载波相位跟踪的精度需求，锁相环仍然采用标量方式。另

外，该结构下接收机运算量大，不易实时实现。最后，矢量跟踪需要利用标量跟踪得

到的结果进行初始化，因此不能独立工作。 

FFT 被广泛的应用于并行码相位（van Nee and Coenen, 1991）以及频率（Akopian, 
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2005）搜索的快速算法中。Yang（2003）提出了一种利用 FFT 进行码相位以及载波频

率跟踪方法。van Graas 等人（2005）也将 FFT 方法用于批处理接收机中进行码和载波

跟踪。然而这些方法使用中频信号进行 FFT 变换，而中频信号采样率高，在弱信号环

境下需要长积分时间，最终 FFT 变换点数庞大导致此方法难以实时实现。另一种使用

FFT 进行频率估计的方法是利用最大似然估计方法对高动态环境下的多普勒频率残余

进行估计（Bryant, 2002；巴晓辉 等，2009； Yan et al., 2016），最大似然估计的实现方

法为 FFT 变换（Hurd et al., 1987）。该方法针对高动态应用提出，同时也具有较好的弱

信号跟踪能力，但需要在动态与高灵敏度之间进行折中。 

2） 高动态技术 

在独立运行的接收机中，为了跟踪动态信号，使用叉积鉴频器的自动频率控制

（Automatic Frequency Control, AFC）环被用于频率跟踪或者辅助锁相环，该方法在强

信号时对动态有很好的跟踪能力，但在低信噪比时性能不佳。Hurd 等人（1987）提出

基于最大似然估计的高动态信号跟踪方法，该方法可跟踪 150g 加速度，在加速度为

50g，加加速度为 40g/s 的圆周运动轨迹下，伪距跟踪误差均方根值小于 1m，且能够

跟踪载噪比（Carrier to Noise Ratio, CN0）为 28dB-Hz 的信号。Hinedi（1988）将扩展

卡尔曼滤波器方法用于 AFC 环中进行高动态 GPS 信号跟踪，可将其看成使用叉积的

AFC 环的一种改进形式，但其在弱信号环境下表现比普通 AFC 环好。在持续 0.5s 的

100g/s 加加速度动态下，该方法跟踪灵敏度可达 22.5dB-Hz，均方根频率跟踪误差为

41.2Hz。Vilnrotter 等人（1989）对比了最大似然估计方法、扩展卡尔曼滤波方法、叉

积 AFC 法和锁相环等四个频率跟踪方法。 

为了实现弱信号处理，需要进行长时间积分，降低环路带宽，此时动态信号处理

能力较弱，滤波器稳定性较差。基于能量的鉴频器和 FFT 鉴频器同样利用长时间积分

结果进行鉴频，需要在灵敏度和动态之间折中。而矢量跟踪存在结构不稳定，运算量

大不易实时实现等问题，且锁相环仍然采用标量方法。高动态技术需要短积分时间，

增加环路带宽，目前的高动态处理算法可处理较高动态，但动态性能和弱信号灵敏度

性能始终是一对矛盾，需要进行折中，且通常仅能跟踪载波频率而无法跟踪载波相位。 

3） 粗差检测 

在城市环境中导航时，由于遮挡、衰减等原因，接收机得到的伪距观测值难免存

在粗差，若将含有粗差的观测值用于定位解算则会造成较大的定位误差，因此需要接

收机具备一定的伪距观测值质量控制机制。观测值粗差检测方法来源于接收机自主完

好性监控（Receiver Autonomous Integrity Monitoring, RAIM），用于检测由于卫星的某

些错误引起的观测值错误。常用的 RAIM 算法包括：定位解最大距离法（Brown and 

McBurney, 1988），该方法通过比较可见卫星全集和子集得到的位置来实现，该方法原

理简单，但当卫星数较多时由于子集的组合较多实现复杂；伪距比较法（Lee, 1986），
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该方法使用观测值中的四个进行接收机位置解算，然后用解算得到的位置计算其余可

见卫星的伪距估计值，将伪距观测值与伪距估计值进行对比判断是否存在粗差；最小

二乘残差法（Parkinson and Axelrad, 1988），该方法利用伪距观测值的最小二乘残差平

方和的统计特性作为观测量中是否存在故障的依据；奇偶矢量法（Sturza, 1988），该方

法将最小二乘残差矢量从伪距空间正交变换到奇偶空间进行 RAIM 判断，该方法被美

国航空无线电技术委员会 RTCASC-159 作为推荐的自主完好性监测算法。伪距比较法、

最小二乘残差法和奇偶矢量法在算法上具有等效性，但计算的复杂程度不同，且仅适

用于单个观测值粗差检测。 

以上粗差检测方法存在运算量大，且仅可进行单个观测值粗差检测的问题。对于

多观测值粗差的检测研究成果较少，都是在现有的单粗差检测算法基础上的改进，检

测能力有限（周飞，2017）。 

1.2.2 复杂环境深组合相关技术研究现状 

1） 深组合高动态技术 

深组合系统最直接的应用场景就是军用高动态场景，Honeywell、Allied Signal 和

Trimble 基于导航级光纤陀螺开发了 12 通道的小型深组合接收机，该深组合接收机可

实现 44g 加速度、15g/s 加加速度以及 12km/s 速度的高动态条件下信号跟踪，且具备

一定的抗干扰能力。此外，在无干扰情况下，信号失锁后 3s 内可实现重捕（Bye et al., 

1998）。美国 Sandia 国家实验室在 Rockwell Collins 公司的 NavStrike 接收机的基础上通

过添加惯导辅助接收机跟踪环，实现了高动态环境下 24 通道的双频载波相位跟踪，该

接收机可在 40g 加速度、10km/s 速度的高动态条件下实现稳定的载波相位跟踪并利用

载波相位观测值定位，最大可工作高程为 40000km，可实现弹道导弹远距离、高精度

投放（Pownell et al., 2005）。美国遥感中心基于仿真的圆周运动场景对 6 通道实时软件

深组合接收机进行了动态性能测试，测试表明使用 1kHz 的组合导航滤波器更新率时

环路在 120g 动态时失锁，当使用 10kHz 组合导航滤波器更新率时环路可跟踪 160g 动

态（Jovancevic and Ganguly, 2005）。Honeywell 和 Rockwell Collins 基于微机电系统

（Micro-Electro-Mechanical System, MEMS）传感器开发了小型低功耗的深组合系统，

该系统可抗 20000g 火炮发射冲击，并达到圆概率误差（Circular Error Probable, CEP）

5m 导航精度（Buck et al., 2006）。 

近年国内相关研究逐渐增多，于海亮（2007）采用仿真数据，利用惯导辅助三阶

载波环路实现了高动态信号跟踪（100g 加速度、100g/s 加加速度），然而测试中仿真数

据为软件生成中频数据，且惯导辅助信息是直接通过仿真轨迹动态计算得到的多普勒

频率估计值，并不是惯导原始数据。王朋辉（2010）采用仿真数据，通过 INS 估计的

多普勒频率辅助载波跟踪环，分别实现了 50g 线加速度和径向加速度的高动态场景下

信号跟踪。杨洋（2013）利用深组合接收机成功跟踪了仿真场景下 30g 的恒加速度动
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态，此时环路使用惯导辅助的二阶锁频环辅助三阶锁相环。班亚龙（2016）利用标量

深组合系统，在仿真高动态场景下实现了稳定的载波相位跟踪（最大线加速度 100g，

向心加速度 50g，加加速度 100g/s），并通过高速旋转平台实现了 5g 加速度和 30g/s 加

加速度环境下载波相位稳定跟踪。 

目前国外对高动态深组合接收机研究较为成熟，已经有实用的相关产品，在动态

跟踪性能、跟踪精度以及抗干扰能力方面均有突破。国内相关研究起步较晚，最近十

年相关研究逐渐增多，但大部分基于仿真验证，实测仍然较少。 

2） 深组合高灵敏度技术 

灵敏度指标同样也源于军用需求，由于卫星导航信号容易受干扰影响，因此接收

机抗干扰能力逐渐受到重视，而灵敏度的提升和抗宽带干扰的方法相似，均可通过加

长积分时间、缩小环路带宽实现。美国遥感中心研发的深组合接收机的跟踪灵敏度比

独立工作的接收机有 20dB 的提高（Jovancevic and Ganguly, 2005）。Gustafson 等人

（2000）利用仿真的 GPS 射频信号和惯导数据，基于深组合系统实现了动态条件下弱

信号跟踪，相比于传统接收机，该深组合接收机具有 15dB 的灵敏度提高。Gebre-

Egziabher 等人（2001）利用多普勒频率对接收机载波跟踪环路进行辅助，将接收机跟

踪环路带宽从 10Hz 缩小到 1Hz，灵敏度得到约 5dB 的提高，实现了 21dB-Hz 的弱信

号跟踪。Soloviev 等人（2001）通过深组合实现了 15dB-Hz 的 GPS 弱信号的捕获与跟

踪，且可实现毫米级载波相位跟踪。Gao 和 Lachapelle（2006）利用仿真的 GPS 信号

和惯导数据测试了深组合接收机弱信号处理能力，有惯导辅助时可实现 25dB-Hz 弱信

号的载波相位跟踪，15dB-Hz 弱信号的载波频率跟踪，当有多个强卫星信号时可实现

15dB-Hz 弱信号的载波相位跟踪。Petovello 等人（2007）对比了传统标量接收机和软

件深组合接收机，测试表明在达到厘米级定位精度的前提下，深组合接收机在灵敏度

方面有 7dB 提高，测试中使用的是高精度时钟和战术级惯导。叶萍（2011）通过惯导

辅助三阶 PLL，将环路带宽从 18Hz 降低到 1Hz，实现了 10g/s 加加速度的动态环境中

21dB-Hz 弱信号的跟踪，相比于无惯导辅助接收机，灵敏度具有 7.4dB 的提高。 

3） 车载深组合 

在车载导航领域，Alban（2004）通过惯导辅助多天线接收机载波跟踪环路，提高

了载波相位噪声性能和可靠性，改善了城市环境中车辆定姿效果，说明了惯导辅助对

接收机基带信号处理性能的提升。Li 等人（2009）利用简化的 MEMS 惯导搭建了深组

合系统，车载测试表明，相比于无惯导辅助的普通接收机，该深组合接收机在开阔和

遮挡环境下对高低仰角的卫星载波相位跟踪性能均更高。Sun 等人（2013）基于矢量

跟踪环加级联锁相环结构，将简化的惯导系统与 GPS 接收机系统组成深组合系统，并

在此基础上添加鉴频器用于车载导航，测试表明通过添加鉴频器可提高多普勒频率观

测值可靠性，且可将导航性能提高 20%。Tawk 等人（2014）利用 MEMS 惯导辅助接
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收机跟踪环路，在信号断续情况下进行开环跟踪，实现了接收机在短时间信号遮挡后

不需要进行重捕即可实现信号的连续跟踪，但并没有给出对接收机观测量的改善，仅

给出了惯导与 GPS 组合后的定位结果。Xie（2010）在矢量深组合软件接收机中利用

载波相位预测实现了信号恢复后载波相位的快速重跟踪，实验测试表明，弱信号环境

下当信号失锁时间小于 3 秒时该方法可获得连续高精度的载波相位观测值。Wang

（2015）在 Xie 的基础上进一步对矢量接收机以及深组合接收机在弱信号下对载波相

位的预测精度利用 RTK 在定位结果方面进行了测试，测试表明在动态环境下深组合接

收机比矢量接收机具有更高的载波预测精度，且可见星数目会影响载波预测精度。

KVH 和 NovAtel 公司合作开发了一款商用车载导航系统 SPAN（Kennedy and Rossi, 

2008），由于使用了深组合结构，该产品具备快速重捕能力，提高了接收机对信号的总

锁定时间。德国 iMAR 公司研制的深组合车载导航系统 iTraceRT-F402 同样由于使用深

组合技术而具有快速重捕能力（iMAR, 2017）。 

综上可知，在无外界辅助时，独立接收机中动态和弱信号这两者之间的矛盾难以

调和，且独立接收机中粗差检测算法运算量大，多粗差检测能力有限。惯导辅助跟踪

环技术的引入打破了动态和灵敏度之间的矛盾，使得跟踪环路仅需跟踪惯导辅助残余

动态，因而接收机可通过压缩环路带宽提高灵敏度和抗干扰能力。因此早期深组合主

要应用于高动态和干扰环境的武器制导。但深组合接收机在信号衰减、断续的复杂情

况下的相关研究较少。目前部分厂商已经推出基于高精度惯性传感器的具有部分深组

合功能的商用车载深组合导航产品。现有的军用和商用深组合系统均使用高精度惯性

传感器，不适合低成本的车载导航市场，且相关技术细节不对外公开，不利于深组合

技术在复杂环境车载导航应用中的普及。为了填补深组合接收机在城市复杂环境中应

用的研究空缺，本文开展标量深组合基带技术研究，提高 GNSS 接收机在城市复杂环

境中的观测值质量，进而改善 GNSS 接收机的定位精度。 

1.3 研究目标 

针对城市复杂环境车载导航应用，本文研究目标是：基于标量深组合结构，完善

团队已有的环路误差模型，设计一套 GNSS/INS 深组合软件接收机，实现高质量观测

值提取，并通过仿真和城市环境实测对该接收机进行性能测试与评估。具体研究内容

包括： 

1) 团队已有的标量深组合误差模型相对完善，但模型不够统一和通用，本文利用

惯导误差微分方程结合惯性传感器误差模型得到惯导速度误差模型，然后将惯

导速度误差模型和跟踪环结合得到闭环和开环状态下跟踪误差； 

2) 弱信号环境下动态跟踪精度无法保障，本文使用锁相环对较弱信号（约 26dB-

Hz）实现载波相位跟踪，使用 FFT 鉴频器对弱信号（约 20dB-Hz）实现载波频

率跟踪，两者均使用惯导辅助环路消除载体动态影响； 
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3) 遮挡条件下利用开环跟踪方法实现观测值的连续提取，首先分析通道跟踪频率

的误差组成，然后在静态条件下实现较长时间（20s）高精度的载波相位开环

跟踪，动态条件下利用惯导对接收机速度的估计辅助通道进行开环信号跟踪，

实现较短时间（5s 以内）载波相位开环跟踪，以及较长时间（5s 以上）载波频

率和码相位的开环跟踪，加快信号恢复后的锁定时间； 

4) 通过仿真和城市环境实测对深组合软件接收机提取的观测值质量进行测试与评

估，并与商用接收机 ublox M8N 和天宝 R9 进行性能对比。 

1.4 论文的章节安排 

本文各章节内容安排如下： 

第 1 章介绍了本文的研究背景及研究意义，简述了 GNSS 观测值精度的影响因素，

在此基础上给出了独立接收机在弱信号、动态和观测值检测方面的研究现状，以及深

组合在动态、弱信号和车载导航方面的研究现状。 

第 2 章首先介绍卫星发射的导航信号以及接收机模型，在此基础上阐述接收机中

射频信号、基带信号处理、观测值测量误差以及导航解算，最后介绍惯导机械编排算

法和 GNSS 惯导数据融合算法。 

第 3 章首先阐述利用 FFT 以及复数平方 FFT 鉴频器实现弱信号跟踪的方法，并分

析两者在弱信号和动态条件下的跟踪能力；其次介绍三种用于弱信号跟踪的基于能量

的鉴频器；最后探讨静态遮挡条件下接收机对载波信号进行开环跟踪实现载波相位连

续跟踪的方法。 

第 4 章首先给出深组合系统中辅助频率计算方法；然后结合惯导误差微分方程和

惯性传感器误差模型得到辅助频率误差模型；在此基础上结合接收机跟踪环闭环和开

环模型给出误差响应；最后利用惯导辅助 FFT 鉴频器进行弱信号动态跟踪。 

第 5 章首先介绍深组合软件接收机系统结构及其工作流程；然后给出北斗接收机

基带信号处理方法；其次针对弱信号处理中部分频点 FFT 鉴频运算量、信号锁定检测、

位同步和帧同步进行优化；最后介绍引入惯导辅助后深组合接收机的优化方法，包括

利用开环实现信号的连续跟踪，加快伪码跟踪收敛，利用惯导辅助窄相关器抑制伪距

多径误差并提高伪码跟踪精度，以及利用惯导辅助进行伪距观测值粗差检测。 

第 6 章利用仿真信号和城市环境车载真实信号对深组合软件接收机进行测试，并

与典型商用接收机进行对比。 

第 7 章总结了本文工作，概括了本工作的贡献以及不足，并规划了进一步研究的

方向。  
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2 GNSS 接收机与惯性导航原理 

2.1 引言 

深组合导航系统涉及到 GNSS 接收机与惯性导航两方面，因此接收机基本原理和

惯性导航以及组合导航原理是后续工作的基础，本章将介绍接收机系统以及组合导航

系统设计的原理以及方法。本文目的是实现城市复杂环境下的高质量观测值获取，进

而实现高精度导航定位，涉及到载波相位和伪距定位。因此在介绍完 GNSS 基本原理

之后会详细介绍载波相位和伪码误差，并阐述利用伪码和载波相位进行差分定位的原

理，以及通过双差说明伪距和载波相位观测值质量的评估方法。由于惯导辅助可在动

态和弱信号下改善接收机信号处理能力、提高接收机观测值质量，简单介绍了惯性导

航相关基础知识以及组合导航原理，为后续的接收机和惯导系统进行深组合打下基础。 

2.2 节通过 GPS L1 和北斗 B1I 民用信号为例介绍卫星导航系统的信号结构、接收

机结构；然后介绍接收机信号模型，一方面为后续 FFT 鉴频器做铺垫，另一方面作为

基带信号捕获与跟踪处理以及观测量提取的基础；其次介绍环路测量误差，环路误差

决定了观测值误差以及定位误差。2.3 节介绍导航解算以及差分定位的基本知识，为高

精度定位打下基础并说明用双差评估观测量质量的原理。2.4 节首先介绍惯性导航机械

编排算法；之后简要介绍接收机与惯性导航系统数据融合算法作为深组合的基础知识。 

2.2 接收机基本原理 

2.2.1 GNSS信号结构 

本文工作基于 GPS L1 和北斗 B1I 民用信号开展，因此后续介绍基于以上两个信号，

而两系统存在较大的相似性，为了简化描述，仅在两者有差异的地方进行区别介绍。

编号为 i的 GPS 卫星和编号为 j 的北斗卫星播发的 L1、B1 信号可表示为（Borre et al., 

2007; 中国卫星导航系统管理办公室，2016）： 

              
              j

B

jjjj

B

i

L

iiii

L

tftctdPtS

tftctdPtS









11

11

2cos2

2cos2
                                 (2.1) 

其中  iP 和  jP 表示发射信号的功率，   td i 和   td j 为导航电文数据比特，取值为

 11 ， ，其中北斗信号导航电文分为 D1 导航电文和 D2 导航电文，D1 导航电文调制有

NH 码，   tc i 和    tc j 为非归零（Non-Return to Zero, NRZ）的伪随机噪声（Pseudo 

Range Noise, PRN）码，GPS L1 民用 PRN 码又称粗捕获（Coarse Acquisition, C/A）码，

1Lf 为 GPS L1 载波频率， 1Bf 为北斗 B1 载波频率，  i 和  j 为载波初相位。从式

（2.1）可以看出，GNSS 卫星所播发的信号包括三个层次：导航电文、伪随机码、载

波。 

GPS 导航电文一比特时长 20ms，比特率为 50bps。每 30 比特被编码成一个字，
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10 个字组成一个子帧，GPS 卫星每 6s 广播一子帧数据。北斗 D1 导航电文一比特时长

20ms，比特率为 50bps，由于调制有 NH 码，符号率为 1000sps，与 GPS 信号相同，每

子帧长 6s。北斗 D2 导航电文一比特时长 2ms，比特率为 500bps，每子帧长 600ms。

接收机端解码导航电文数据后可得到当前 GNSS 系统时间、卫星钟差、卫星轨道参数

以及电离层延时等信息。 

GNSS 信号采用直接序列扩频的方式对发送的导航电文进行扩频调制。扩频通信

在 GNSS 系统中的作用主要体现在两点：1）扩频通信使用伪随机码，而伪随机码具有

良好的相关特性，可用于时间测量，进而转换为距离测量，这一特性为伪距测量的基

础（Curran, 2010）；2）GNSS 导航电文数据率为 50Hz（D2 电文为 500Hz），占用带宽

为 100Hz（D2 电文为 1000Hz），GNSS 卫星信号的空间传播路径长，能量损耗大，且

卫星上电能有限，因此到达地面卫星信号极弱，而根据香农公式，采用扩频通信可利

用带宽换信噪比，从而实现弱卫星信号的检测，也即是保证了卫星端与地面端通信的

可能性。每颗卫星拥有自己的伪随机码，GPS 伪随机码是周期为 1023 个码片的金码，

码率为 1.023Mcps，主瓣带宽为 2.046MHz，码片宽度约为 293m。北斗伪随机码是周

期为 2046 个码片的截短金码，码率为 2.046Mcps，主瓣带宽为 4.092MHz，码片宽度

约为 147m。金码为组合码的一种，GPS 系统中使用两个优选的 10 级 m 序列线性组合

而成（ICD GPS, 2013），北斗使用两个 11 级 m 序列线性组合而成（中国卫星导航系统

管理办公室，2016）。GPS 和北斗的 m 序列特征多项式如式（2.2），实际中可通过两

个线性移位寄存器实现，通过改变寄存器初始值、改变 2G 寄存器的相位或者利用不同

的抽头生成输出信号的方式可生成不同的伪随机码（鲁郁，2016）。 

 

 

 

  11985432

1110987

1098632

103

12

11

12

11

xxxxxxxxxG

xxxxxxxG

xxxxxxxG

xxxG

BDS

BDS

GPS

GPS









                             (2.2) 

导航电文被伪随机码扩频后生成的二进制 NRZ 信号再对载波信号进行二进制相移

键控调制到载波上，GPS L1 载波频率 1Lf 为 1575.42MHz，北斗 B1 载波频率 1Bf 为

1561.098MHz。 

载波频点的选择是基于多方面的因素，主要包括（谢钢，2009）：1）L1、B1 频率

为特高频信号，该频率信号以直射波形式传播，便于进行距离测量；2）特高频信号可

穿透电离层，而频率较低的如高频波不能穿透电离层，无法用于卫星与地面之间通信；

3）自由空间电磁波损耗与频率有关，频率越高损耗越大。因此频率过高或者过低不适

合用于卫星与地面之间的通信或者距离测量。 

图 2.1 显示了 GPS L1 信号的组成结构，包含了导航电文数据码、伪随机码、被数

据码调制的伪随机码、载波、以及最终播发的信号。北斗信号与其相同，仅符号不同。
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图 2.2 为 GPS L1 信号的生成原理图，图 2.3 为北斗信号 D1 和 D2 信号生成原理图。

GPS 信号中数据码  td 与伪随机码  tc 进行相乘（电路中为模二相加或者异或）得到

   tctd ，该信号再与 L1 载波相乘实现对载波信号的调制，最终得到  tSL1 信号经由卫

星天线指向地球进行辐射。北斗 D1 信号的生成过程中数据码 D1 与 NH 码相乘生成

 td ，其余与 GPS 信号以及 D2 信号相同。 

 
图 2.1 GPS L1 C/A码信号的组成 

 td

 tc

  tfL12cos  tSL1

乘法运算

 tD1

 tc

  tfB12cos  tSB1

 tD2

 tc

  tfB12cos  tSB1

乘法运算

 tNH

 
图 2.2 GPS L1信号的生成原理图         图 2.3 北斗 B1信号的生成原理图 

2.2.2 GNSS接收机结构 

GNSS 接收机主要包含三个部分：射频前端，基带信号处理和导航解算（Braasch 

and van Dierendonck, 1999），图 2.4 为接收机系统结构框图。 

卫星播发的信号  tSL1 和  tSB1 被接收机天线接收，并以模拟信号的形式进入射频

前端进行处理。射频前端的功能是将特高频波段的 L1 和 B1 信号转换成包含 GPS 和北

斗信号，且频率低的基带数字信号以便接收机基带进行信号处理。图 2.4 中射频方案

为超外差接收机技术，超外差射频前端首先通过天线接收射频信号，天线之后的第一
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个器件的噪声系数将决定整个系统的噪声水平（Parkinson et al., 1996），因此信号首先

需要通过低噪声放大器进行放大。放大后的信号通过一个射频带通滤波器进行带外噪

声滤除，根据伪码信号主瓣带宽，GPS 系统中该滤波器带宽最低可设置为 2MHz，北

斗系统中可设置为 4MHz。滤波后的信号与本地振荡器产生的射频本振信号相乘实现

下变频得到模拟中频信号。模拟中频信号通过滤波和放大之后利用模数转换器

（Analog to Digital Converter, ADC）转换成数字中频信号，该数字中频信号通过基带

进行信号处理。由于输入射频信号强度不是固定值，为了充分利用 ADC 的转换位数，

通常使用自动增益控制对 ADC 前级放大器放大倍数进行控制。 

ADC 输出中频数字信号 IFS 之后，接收机基带负责进行信号处理。接收机基带包

含多个信号处理通道，每个通道处理一颗卫星播发的信号。图 2.4 中基带环路利用载

波和码数控振荡器（Numerical Controlled Oscillator, NCO）分别生成本地载波和伪码对

IFS 进行载波和伪码剥离。随后对剥离载波和伪码之后的信号进行积分清零，并将积分

值用于载波和伪码鉴别。最后滤波的鉴别结果用于控制载波和伪码生成。通道实现对

信号的捕获、跟踪、比特同步、帧同步以及观测量提取。 

通过接收机通道得到卫星导航电文以及观测量之后即可计算卫星位置和速度，并

利用定位定速算法实现接收机的位置速度和时间（Position Velocity and Time, PVT）解

算。 

载
波
剥
离

伪
码
剥
离

积
分
清
零

sin cos

码
NCO

载波
NCO

码发
生器

本地振
荡器

k

观测量
导航电
文

基带跟踪环路

ADC
带通
滤波
器

低噪
放

射频前端

PVT
解算

载波环
鉴别器

码环鉴
别器

载波环
滤波器

码环滤
波器

 
图 2.4 GNSS接收机系统结构框图 

接收机通道的详细结构如图 2.5 所示，其中载波 NCO 输出载波相位值，并利用该

相位值作为索引进行正弦表和余弦表的查找从而生成相位差为 90 度的本地中频载波信

号。本地中频载波信号与输入的 GNSS 中频信号 IFS 进行相乘从而剥离 IFS 中的载波信

号，并得到 IQ 两路信号 i 和 q 。通道中码发生器生成超前、即时以及滞后三个相位的

PRN 码，并分别与 i和 q信号进行相关从而剥离 PRN 码。剥离载波和 PRN 码后的六路

信号通过积分清零模块进行积分得到 IQ 积分值。在串行信号捕获阶段，捕获控制逻辑

可利用该积分值进行载波频率和码相位搜索。在跟踪阶段，该积分值交由码鉴别器
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（Code Discriminator, CD）以及载波鉴别器进行处理实现码相位误差、载波频率误差

以及载波相位误差估计。码相位误差输出值经过码环滤波器滤波之后用于控制码发生

器。载波频率以及相位误差输出值经过载波环滤波器滤波之后用于控制载波 NCO。由

于载波环跟踪精度比码环跟踪精度高 2~3 个数量级，通常使用载波环辅助码环降低动

态对码环的影响。将载波控制频率乘以系数 k 后与码环滤波器输出相加用于控制码

NCO 即可实现载波环辅助码环。在实现稳定的载波相位跟踪之后，即时码 I 路输出积

分值即为导航电文（有可能反相），通过对 PI 的进一步处理可实现导航电文的比特同

步以及帧同步。而载波 NCO 以及码 NCO 可用于载波相位以及伪距观测值提取。 
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图 2.5 接收机通道结构 

2.2.3 GNSS接收机信号模型 

在介绍了射频前端以及接收机通道结构后，为了对接收机信号处理有更深的理解

且便于后续进一步的信号处理，有必要介绍在每一个信号处理阶段的信号模型。GPS

信号和北斗信号处理相同，为了便于描述，下面以 GPS 信号为例进行说明，描述中仅

需将 L1 载波替换成 B1 载波即为北斗信号模型。经历传播损耗和噪声污染后，GPS 信

号从卫星传播到地面接收机，且卫星和接收机的相对运动会产生多普勒效应，因此接

收机天线接收到的第 i 颗卫星的信号可表达为： 

                    tntfftctdPtS iii

dL

iii

R

i   12cos2               (2.3) 

其中，  i
RP 为天线接收到的该卫星的平均功率，与式（2.1）对应，   td i 和

  tc i 分别是延时为 的导航电文数据码和 PRN 码，  i
df 为接收机与该卫星之间由

于相对运动而产生的多普勒频率，  i 为接收信号载波相位，   tn i 为噪声项。 

如上文介绍，接收机内部利用不同的通道进行信号处理，后续讨论针对某一个通
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道进行，且载波延时等效于初相位的改变，因此式（2.3）可简化为： 

          tntfftctdPtS dLR   12cos2                           (2.4) 

本地振荡器产生的射频本振信号可表示为： 

    LOIFLLO tfftS   12cos2                                         (2.5) 

由于低噪放改变信号幅度，而滤波器滤除带外噪声，对信号波形可认为不产生影

响，因此在推导中不考虑二者对式（2.4）的影响，且忽略噪声项。则式（2.4）与式

（2.5）经过混频后可得信号： 

     

         

      

      LOdIFR

LOIFdLR

LOIFLdLR

LOmix

tfftctdP

tffftctdP

tfftfftctdP

tStStS















2cos

22cos

2cos22cos2

1

11

      (2.6) 

式（2.6）中包含两个信号成分，   LOIFdL tfff  122cos 项的频率约为

12 Lf ，为高频项，经过带通滤波器之后该信号被滤除。   LOdIF tff  2cos 项的

频率为 dIF ff  ，也即是下变频后得到的中频信号。因此中频信号为： 

        IFdIFRIF tfftctdPtS   2cos                              (2.7) 

其中 IF 为中频信号相位，其值为 LO  。在忽略 ADC 采样量化影响后，射频端输出

的中频数字信号同样可用  tSIF 表示。 

以上即为射频端信号模型，在得到中频信号后，利用基带对  tSIF 进行处理。从图

2.5 可以看到，对中频信号的处理首先是下混频剥离频率为 dIF ff  的中频载波。此时

正弦表和余弦表生成的本地中频载波可表示为： 

    
    



ˆˆ2sin2

ˆˆ2cos2

,

,





tfftS

tfftS

dIFqLO

dIFiLO
                                           (2.8) 

其中 df̂ 为多普勒频率估计值， ̂ 为载波相位估计值。式（2.7）和式（2.8）相乘后可

得： 

     

      
      

     

      
      







ˆˆ2sin

ˆˆ22sin
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ˆˆ22cos
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IFddR

IFddIFR

qLOIF

IFddR

IFddIFR

iLOIF

tfftctdP

tffftctdP

tStStq

tfftctdP

tffftctdP

tStSti

          (2.9) 

式（2.9）中  ti 和  tq 同样分别包含两个信号成分，频率为 ddIF fff ˆ2  的高频成

分和频率为 dd ff ˆ 的低频成分。由于后续信号处理中需要用到积分，对于非零中频信

号（射频端下混频时得到的中频 IFf 不为 0Hz）而言，积分操作等效的滤波器将滤除高
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频成分。因此式（2.9）可简化为： 

       

       







tftctdPtq

tftctdPti

dR

dR

2sin

2cos
                                   (2.10) 

其中 ddd fff ˆ 和  ˆ IF 分别为多普勒频率和载波相位估计误差。 

剥离载波之后通过与 PRN 码相关从而剥离 PRN 码。PRN 码发生器生成的即时码

与中频输入信号中的 PRN 码相位精确对准时可得剥离 PRN 码后的即时码信号为： 
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                            (2.11) 

其中  tP 为即时码，由于  tc 取值为随机的±1，因此在平方之后 PRN 码不再存在。

最终对式（2.11）从时间 1t 开始进行总时长为T 的相干积分得到即时码的 IQ 支路的积

分值： 
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                       (2.12) 

其中假设导航电文  td 在积分时间段T 内保持不变。通常 IQ 积分值可写成如下复

数形式： 
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  (2.13) 

式（2.12）和（2.13）同时适用于 GPS 和北斗信号，这两个公式是第三章导出



 

19 

FFT 鉴频器的基础。 

2.2.4 信号捕获与跟踪 

接收机的基带信号处理可以看成一个信号参数估计问题，冷启动模式下在天线接

收到射频信号时接收机并不知道接收到的信号的参数。从中频信号公式（2.7）中可以

看到，接收信号功率 RP 、信号传输时延 、多普勒频率 df 以及中频信号相位 IF 为未

知的信号参数。推导中噪声项被忽略， RP 的估计对应于接收机的 CN0 估计；传输时延

对应于伪码相位估计； df 对应于载波频率估计； IF 对应于载波相位估计。这四个参

数估计通过接收机信号捕获与跟踪来实现。 

由于 GNSS 信号采用伪随机码进行扩频，在基带信号处理中需要接收机本地生成

扩频伪随机码进行解扩。归一化的伪随机码自相关函数为： 

 











elsewhere

T
TR c

c

0

1 


                                             (2.14) 

其中 cT 为伪随机码码片宽度，由式（2.14）可知伪码自相关函数在 为 0 时取得最大

值 1，在 cT 到 cT 之间为三角形，其余位置取值近似为 0。自相关函数近似波形如图

2.6 所示。 

 R


cTcT

1

 
图 2.6 伪码自相关函数波形 

实际的伪码自相关函数并不为理想的三角形，如 GPS 伪码自相关和互相关函数在

时延 为整数码片时取值为（Misra and Enge, 2006）： 
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                                (2.15) 

其中 k 为整数， n 为伪码多项式的最高幂次数 10，  n 的值为 65， N 为伪码周期

1023。因此自相关函数取值为 102365,10231,102363,1  ，互相关函数取值为

 102365,10231,102363  。图 2.7 左边为伪码自相关函数局部图，右边为互相关

函数局部图。 
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图 2.7 GPS伪码自相关和互相关函数 

为了实现对 GNSS 信号的捕获，根据图 2.6 中自相关函数波形可知，需要本地生

成的伪码相位与接收到的 GNSS 信号中的伪码相位时延在正负一个码片之间，否则相

关值约为 0。而在捕获阶段接收到的 GNSS 信号的伪码相位未知，因此需要调整本地

生成的伪码相位以实现和接收信号中伪码相位的同步，实现码相位搜索。 

式（2.13）为码相位精确对齐时的相关值，其幅度为  
 

Tf

Tf
tdP

d

d
R






sin
 ，幅度

随频率误差 df 的变化而变化且与积分时间T 有关，归一化幅度在不同积分时间下随

df 的变化曲线如图 2.8 所示。 

 
图 2.8 IQ积分幅值随频率误差变化曲线 

为了得到较大的积分幅值，需要频率误差 df 处于曲线的主瓣之内，也即是需要本

地生成的载波频率和接收信号的载波频率误差处于主瓣之内，且误差越小积分值越大，

因此多普勒频率也需要搜索。串行捕获中搜索步长通常设置为 T32 ，对于 1ms 积分，

搜索步长为 667Hz。 



 

21 

对于某颗卫星的搜索通常是码相位与载波频率的二维搜索。图 2.9 为搜索示意图，

横轴为码相位搜索维，只显示了 11 个码相位，实际中 GPS 信号需要搜索 1023 个码片

而北斗信号需要搜索 2046 个码片；纵轴为多普勒频率搜索维，搜索范围根据接收机动

态而定，低动态条件下通常设置为-5kHz~5kHz 范围（Tsui, 2005）。串行搜索时将本地

信号的频率和码相位设置为图中小方格对应的值，当将参数设置为灰色方格值时，由

于码相位或者载波频率和接收信号中参数未对齐，因此无相关峰。当将参数设置为红

色方格值时，由于码相位和载波频率和接收信号中参数对齐，出现相关峰，此时搜索

到卫星信号。 

  
图 2.9 码相位和载波二维搜索示意图 

搜索卫星信号成功后仅可得到某颗卫星码相位和多普勒频率的粗略估计值，且卫

星和接收机之间存在相对运动，码相位以及多普勒频率时刻在变化，因此在成功搜索

到信号后，需要进行信号跟踪处理。跟踪环路可得到码相位以及多普勒频率更精确的

估计值，载波相位跟踪环路还可得到载波相位估计值。且环路可通过 IQ 积分值对载波

NCO 和码 NCO 进行更新调整，从而保证本地载波频率、载波相位以及码相位保持和

输入信号的动态同步。 

当成功捕获到卫星信号后，通道转入跟踪模式，此时载波频率、载波相位和码相

位的跟踪可通过 FLL、PLL 和码延迟锁定环（Delay Lock Loop, DLL）来实现。通过

IQ 积分值可计算 CN0，也可解调出信号中的导航电文比特。图 2.10 为跟踪环结构，其

中鉴别器对 FLL、PLL 和 DLL 分别为载波环鉴频器、载波环鉴相器和码环鉴相器。在

FLL 和 PLL 中，NCO 为载波 NCO；在 DLL 中，NCO 为码 NCO。 

鉴别
器

IQ积分值 环路
滤波器

NCO

 
图 2.10 跟踪环结构 
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为了实现载波相位鉴别，假设载波频率已经实现跟踪，也即是在式（2.12）中 df

为零。此时即时码的 IQ 积分值可表示为： 

     

     



sin

cos





tdPtQ

tdPtI

RP

RP
                                              (2.16) 

由于 GPS L1 和北斗 B1 信号的 IQ 积分中包含导航电文  td ，通常使用对符号不敏

感的科斯塔斯环进行相位跟踪，载波环鉴相器的作用是计算式（2.16）中的载波相位

估计误差 。常用的鉴相器及其特性如表 2.1 所示，其中  Sign 为符号函数。图 2.11

为相应的鉴别器的输入相位误差与鉴相输出曲线图。 

表 2.1 科斯塔斯环鉴别器 

鉴别器算法 鉴相值 特性 

PP IQ    2sin  低信噪比时接近最佳，运算量适中 

 PP ISignQ    sin  高信噪比时接近最佳，运算量最低 

PP IQ   tan  次最佳，高低信噪比时良好，在±90°除数为零 

 PP IQa tan    在高低信噪比时最佳，运算量高 

 
图 2.11 科斯塔斯环鉴别器输入输出曲线 

当鉴别器使用载波频率鉴别器时，跟踪环路为 FLL。在式（2.12）中由于 df 的存

在，IQ 积分值的相位会随时间的变化而变化，常用的自动增益控制环中相位差鉴频器

的工作原理是通过对 IQ 相位的变化来计算 df 。当存在载波频率跟踪误差 df 时 IQ 相

位随时间的关系为： 

   









2
2

T
tft dIQ                                                (2.17) 

鉴频器利用不同时刻相位变化速率计算频率 df ，常用的鉴频器及其特性如表 2.2

所示，其中cross和dot 分别代表叉积和点积，且定义为： 
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       2121

2121

tQtQtItIdot

tItQtQtIcross

PPPP

PPPP




                                     (2.18) 

其中 1t 和 2t 为相邻的 IQ 积分起始时间，时间差为积分总时长T 。图 2.12 为相应的鉴别

器输入频率误差与鉴频输出曲线图，其中 IQ 积分时间为 1ms。 

表 2.2 载波频率鉴别器 

频率鉴别器算法 鉴频值 特性 

T

cross

2
 

    
T

tt IQIQ





2

sin 12 
 在低信噪比时接近最佳，运算量最低 

 
T

dotSigncross

2


 

     
T

tt IQIQ





2

2sin 12 
 在高信噪比时接近最佳，运算量适中 

 
T

dotcrossa

2

,2tan
 

   

T

tt IQIQ





2

12 
 在高低信噪比时最佳，运算量高 

 
图 2.12 鉴频器输入输出曲线 

当鉴别器使用码相位鉴别器，NCO 为码 NCO 时，跟踪环路为 DLL。根据图 2.6

的自相关波形，当码相位误差在正负一个码片之内时，不同码相位处相关值不同，因

此在码相位鉴别器中使用不同码相位处积分值可计算码相位误差，而这也是接收机设

计中会引入超前和滞后相关器的一个原因。常用的码鉴别器及其特性如表 2.3 所示，

其中 E 和 L 分别为超前和滞后相关器 IQ 积分幅值，且定义为式（2.19）。图 2.13 为各

个鉴相器码相位误差与鉴相结果曲线。 

22

22

LL

EE

QIL

QIE




                                                        (2.19) 

其中 EI 和 EQ 为超前码 IQ 积分幅值， LI 和 LQ 为滞后码 IQ 积分值。 
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表 2.3 码相位鉴别器 

码鉴别器算法 特性 

LE

LE





2

1
 归一化超前减滞后包络，运算量大，鉴相范围内输出成线性 

22

22

2

1

LE

LE




 归一化超前减滞后功率，运算量适中 

P

LE

I

II 

4

1
 归一化相干点积，在相位锁定下可用，运算量小 

 
图 2.13 码相位鉴别器输入输出曲线 

以上各鉴别器均是在无噪声时给出的理想鉴别结果，实际中由于噪声的存在，鉴

别器输出会包含不同程度的噪声，因此鉴别器输出需要经过滤波器滤波之后才能用于

控制 NCO。接收机中使用的数字滤波器的设计方法来源于模拟滤波器，根据环路动态

以及噪声带宽选择滤波器的阶数和环路参数。图 2.14 为不同阶数的滤波器框图，图中

S1 为积分器，最后一级积分器对应环路中的 NCO，其余为不同阶数滤波器的参数

（Kaplan and Hegarty, 2006）。 

0 S

12

0 

S

13

0 
S

1

02a

2

03a

03b



一阶

三阶

二阶

 
图 2.14 环路滤波器框图 
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2.2.5 环路测量误差 

由于噪声、接收机运动以及晶振的不理想，跟踪环对载波相位和码相位的跟踪必

然存在噪声，而环路跟踪误差最终决定了观测量的噪声水平。为了提高接收机观测值

精度，有必要介绍环路跟踪噪声，从而针对跟踪噪声的影响因素提高环路跟踪精度。

锁相环相位测量误差中的相位抖动主要包括热噪声、载体振动导致晶振频率抖动噪声

以及晶振频率漂移引入的阿兰均方差噪声。热噪声均方差的估算公式为（Ward, 1998）： 













02

1
1

0

180

CNTCN

B

coh

L
t


                                          (2.20) 

其中 LB 为锁相环带宽，CN0 为信号载噪比， cohT 为相干积分时间，因此热噪声不受环

路阶数影响，在确定跟踪环带宽以及相干积分时间之后可得到不同 CN0 情况下的锁相

环跟踪热噪声。图 2.15 为不同环路带宽及相干积分时间下锁相环热噪声均方差随 CN0

变化曲线。 

 
图 2.15 锁相环热噪声误差 

由载体振动导致的相位噪声均方差在二阶和三阶锁相环中可分别表示为（Irsigler 

and Eissfeller,  2002）： 

L

gg

ndv

Gkf








2

180
22

0

2

2,                                                 (2.21) 

 
L

gg

rdv

Gkf








3

2180
22

0

3,                                                  (2.22) 

其中 0f 为卫星信号载波频率， gk 是晶振的 g 灵敏度，此处假设振动产生的功率谱密度

在整个频带上相同，则 gG 为振动的单边噪声谱密度， L 为环路特征频率，当使用标

准阻尼系数 22 时，二阶环中 LLB 53.0 ，三阶环中 LLB 7845.0 。图 2.16 为二阶

环和三阶环中 v 随环路带宽的变化曲线，其中 91  ekg ， 05.0gG 。 
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图 2.16 晶振振动引起的锁相环相位噪声随带宽变化 

由晶振频率漂移随时间的累积引起的相位抖动噪声均方差的估算公式为（谢钢，

2009）： 

 


 AcohA T
c

360                                                    (2.23) 

其中 c 为光速，为载波波长，   A 为晶振频率稳定度的阿兰均方差。 A 与相干积

分时间 cohT 为线性关系，因此加长相干积分时间虽然能够降低热噪声，但晶振引起的

相位误差却会线性增加，这也是弱信号下难以实现相位跟踪的一个原因，此时时钟误

差可能上升为主要误差源因此不能通过单纯的加长积分时间实现载波相位的稳定跟踪。 

综合以上误差，锁相环总的相位跟踪误差为： 

222

AvtPLL                                                    (2.24) 

码环测量误差源主要包括热噪声误差以及动态应力误差两部分。在使用载波辅助

时可仅考虑热噪声影响。当使用归一化超前减滞后功率码鉴别器时，以伪码码片为单

位的测量均方差为（Betz and Kolodziejski, 2000）： 
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(2.25) 

其中， LB 为码环带宽，CN0 为信号载噪比，D 为超前码和滞后码之间的码片间距，标

准相关器中 D 为 1， cohT 为相干积分时间， feB 为射频前端带宽， cT 为伪码码片宽度。

通过公式可知，降低环路带宽 LB 、缩小相关器间距 D、加长相干积分时间 cohT 可提高
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码相位跟踪精度。其中 D 的选取还取决于射频前端带宽 feB ，图 2.6 所示的自相关函数

为理想自相关函数，当射频前端带宽有限时，自相关函数会被平滑，带宽越窄，则相

关峰越平滑。而窄相关器间距使得相关结果靠近平滑的相关峰顶部，导致鉴相误差增

大，因此使用窄相关时需要 feB 较大。此外，由于北斗信号的 cT 为 GPS 信号的一半，

因此理论上北斗信号基带信号带宽更宽，相关峰更尖锐从而在使用窄相关器时伪码噪

声更低。图 2.17 为 GPS 和北斗信号在高低载噪比时，不同码间距和环路带宽时的码环

热噪声标准差。由于使用了窄相关器，射频前端带宽 feB 较高，此处设置为 30MHz。

在高信噪比时， cohT 为 1ms，低信噪比时 cohT 为 20ms。 

 
a）高载噪比、带宽为 0.5Hz                         b）高载噪比、带宽为 0.1Hz 

 
c）低载噪比、带宽为 0.5Hz                          d）低载噪比、带宽为 0.1Hz 

图 2.17 GPS北斗码环热噪声在不同相关间距和带宽下与 CN0关系曲线 

通过锁相环和码环跟踪噪声公式可知，对环路参数以及射频硬件和时钟参数的设

置可提高接收机对载波相位和伪码跟踪精度，而这两者的精度决定了载波相位和伪距

观测量的精度，进一步决定了利用载波相位和伪距定位的定位精度。 
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2.2.6 观测量提取 

跟踪环实现载波相位和码相位跟踪之后，式（2.13）的即时码 I 支路积分中的多普

勒频率误差 df 和载波相位误差 约为 0。此时 I 支路积分可提取导航电文数据比特并

用于比特同步和帧同步，在帧同步之后可解码导航电文。在进行定位解算时，需要知

道卫星位置以及卫星到接收机距离。在得到导航电文之后，可解码出 GNSS 系统时间

和卫星星历，从而计算出卫星位置，而距离测量值可通过载波环和码环得到。实现码

跟踪以及帧同步之后，GPS 信号和北斗 D1 码信号可根据当前接收的子帧、字以及电

文比特得到分辨率为 20ms 的时间测量值，北斗 D2 码信号可得到分辨率为 2ms 的时间

测量值，然后根据在当前电文比特内生成的伪码周期数得到分辨率为 1ms 的时间测量

值，最后根据当前生成的伪码相位以及码 NCO 相位，GPS 信号可得到分辨率为 10231  

ms 以及更高的时间测量值（受码 NCO 位数影响），北斗信号可得到分辨率为 20461

ms 以及更高的时间测量值。由于接收机时钟和卫星时钟存在钟差，上述方式得到的信

号传播时间存在钟差，导致距离测量值存在一个偏差，因此该距离测量值被称为伪距

测量值（Milliken and Zoller, 1978）。不同系统之间也存在钟差，本地时间和 GPS 系统

之间的钟差通常与本地时间和北斗系统之间的钟差不同。在进行定位解算时需要同时

求解钟差估计值，因此单系统解算时三个位置未知量和一个钟差未知量需要至少四个

观测量构成方程组进行解算。而每增加一个系统就需要增加一个钟差估计值，因此需

要增加一个未知数和一个观测方程。 

接收机和卫星之间多普勒频率的积分值为该积分时间段内的接收机和卫星相对运

动距离。根据多普勒频率和载波相位之间的关系可知，多普勒频率积分值也即是载波

相位变化量，因此载波相位观测值通过对多普勒频率进行计数得到。假设接收机一秒

产生一次观测值，则进行载波相位提取时需要对这一秒内载波 NCO 溢出进行计数得到

载波的整周数。其次需要得到载波 NCO 当前的相位值，并减去上一观测时刻的 NCO

相位值从而得到载波的小数部分。最后这两者相加并去除中频频率的影响可得这一秒

内积分多普勒，积分多普勒的累加即为载波相位测量值。由于进行载波相位测量时得

到的是观测时段内的距离变化量，并不知道起始时刻卫星与接收机的距离，因此载波

相位测量值存在模糊度。 

载波相位测量值精度为厘米级甚至毫米级，而伪距测量值精度为米级或亚米级，

实际应用中通常利用载波相位测量值对伪距测量值进行平滑（Hatch, 1983）。 

2.3 接收机导航解算与差分定位 

在得到伪距观测值并通过星历计算出卫星位置之后可进行接收机位置解算。根据

使用的解算方法可分为单接收机的单点定位和使用参考接收机的差分定位，差分定位

根据使用观测值的不同又分为伪距差分和载波相位差分。下面分别对三种定位方法进

行介绍。 
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2.3.1 单点定位 

单点定位主要依靠伪距进行定位，编号为 i 的卫星的伪距观测方程为： 
           iiii

u

ii TIttr                                         (2.26) 

其中 r 为接收机到卫星的实际距离， ut 为接收机时钟与 GNSS 系统的钟差， t 为卫星

时钟与 GNSS 系统的钟差， I 为电离层误差，T 为对流层误差， 为其余噪声量。 r 可

表示为： 

          222
zzyyxxr iiii                                      (2.27) 

其中       iii zyx ,, 为卫星三维坐标向量，  zyx ,, 为待求解的接收机三维坐标向量。 

卫星钟差可通过星历中时钟参数进行校正，而电离层和对流层误差可通过相应的

模型进行校正，校正后的伪距方程为： 
     ii

cu

i tr                                                       (2.28) 

其中 c 为校正后的伪距观测值，且为： 
         iiiii

c TIt                                                  (2.29) 

将式（2.27）代入式（2.28）并忽略噪声项可得 N 颗可见卫星构成的伪距方程组： 
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                            (2.30) 

式（2.30）中卫星坐标可通过星历求解，伪距观测值可通过码跟踪环路得到，因

此解式中的未知数  zyx ,, 和 ut 即可实现定位与授时。当使用 GPS 和北斗双系统定位

时， ut 需要区分为 GPS 系统的钟差 GPSu，t , 和北斗系统的钟差 BDSut , ，此时式（2.30）

中需要求解五个未知量。 

2.3.2 伪距双差 

虽然卫星钟差、电离层和对流层误差可通过模型进行校正，但由于模型只是对误

差的近似建模且误差具有一定的随机性，校正后的伪距仍然包含较大的误差。从图

2.17 中可知在高载噪比信号下，码环跟踪热噪声标准差小于 1m，但实际中独立接收机

的水平定位精度约为 10m，高程方向精度约为 15m，主要由未校正的误差造成。虽然

该精度可满足大部分导航需求，然而城市环境中车道级导航通常需要定位精度水平方

向达到米级，因而需要其他方法进一步提高定位精度。电离层和对流层等误差具有空

间相关性，距离上相近的信号传播路径误差相似，因而可用差分的方法消去公共误差，

提高定位精度（周忠谟 等，1997）。伪距差分和载波相位差分就是通过对空间距离上

相近的两台接收机的伪距观测量和载波相位观测量做差以降低观测量误差的定位方法。

图 2.18 为双差示意图。 
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卫星 i 卫星 j

用户u 基准站 r

 j
u

 i
u
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 j
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图 2.18 伪距和载波相位双差示意图 

其中用户接收机u 和基准站参考接收机 r 到卫星 i 和 j 的伪距测量值分别为  i
u 、  i

r 、
 j
u 和  j

r ，载波相位观测值分别为  i
u 、  i

r 、  j
u 和  j

r 。u 和 r 到卫星 i 的伪距单差

为（Xu, 2007）： 
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            (2.31) 

其中  i
urr 、 urt 、  i

urI 、  i
urT 和  i

ur 分别为接收机到卫星实际距离、接收机钟差、电离层延

时误差、对流层延时误差和噪声的单差，且定义如下： 
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                                                       (2.32) 

由于电离层和对流层的空间相关性，当用户接收机和参考接收机距离为数十公里

以内时，  i
urI 和  i

urT 近似为 0，在不考虑多路径误差时，伪距观测噪声  i
u 和  i

r 主要为

热噪声，若  i
u 和  i

r 为相互独立的高斯分布，则  i
ur 同样服从高斯分布。伪距单差式

（2.31）可简化为： 
     i

urur

i

ur

i

ur tr                                                       (2.33) 

在伪距单差的基础上引入卫星 j 可进一步做双差，接收机 u 和 r 到卫星 i 和 j 的伪

距双差（Pseudorange Double Difference, PRDD）为： 
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                                 (2.34) 
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其中  ij

urr 和  ij

ur 分别为接收机到卫星实际距离、噪声的双差，且定义如下： 
     

     j
ur

i

ur

ij

ur

j

ur

i

ur

ij

ur rrr

 


                                                       (2.35) 

在差分定位中，基准站接收机位置向量已知，因此求解用户接收机位置也即是求

解两接收机之间基线向量。基线向量长度远小于接收机到卫星距离，因此基线向量和

实际距离的单差的关系为： 
   i

rur

i

urr 1b                                                          (2.36) 

其中  i
r1 为卫星与接收机方向的单位向量，由式（2.36）可得基线向量和实际距离的双

差的关系为： 
           ur

j

r

i

r

j

rur

i

rur

ij

urr b111b1b                                   (2.37) 

将式（2.34）代入式（2.37）可得 
        ij

urur

j

r

i

r

ij

ur   b11                                              (2.38) 

式（2.38）中未知数为接收机坐标，当获得足够数量的观测值时，可求解式（2.38）

构成的方程组获得伪距差分定位结果。需要说明的是，做双差时通常选取一颗卫星作

为参考卫星，其余卫星与该卫星做双差。由于参考卫星的观测量噪声会被引入所有的

双差观测量中，一般选取载噪比最高的卫星作为参考卫星。 

2.3.3 载波相位双差 

虽然伪距双差可消除卫星钟差、电离层、对流层误差，但伪码相位跟踪噪声远大

于载波相位跟踪噪声，因此高精度定位中使用载波相位观测值进行差分定位。 

编号为 i的卫星的载波相位观测方程为： 
              iiiii

u

ii NTIttr   1
                               (2.39) 

其中为载波波长， N 为载波相位观测值整周模糊度，  为载波相位观测噪声。与式

（2.31）类似，接收机u 和 r 到卫星 i的载波相位单差为： 
     

            

            

          i
ur

i

ur

i

ur

i

urur

i

ur

i

r

i

r

i

r

i

r

i

r

i

r

i

u

i

u

i

u

i

u

i

u

i

u

i

r

i

u

i

ur

NTItr

NTIttr

NTIttr

,

1

,

1

,

1





























                              (2.40) 

其中  i
urN 和

 i
ur, 分别为整周模糊度和载波相位误差的单差，且定义如下： 
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                                                      (2.41) 

同样，接收机u 和 r 间电离层和对流层单差近似为 0，因此式（2.40）可简化为： 
        i

ur
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urur
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ur
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ur Ntr ,

1

  
                                          (2.42) 

接收机u 和 r 到卫星 i和 j 的载波相位双差（Carrier Phase Double Difference, CPDD）
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为： 
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                  (2.43) 

其中  ij

urN 和
 ij

ur, 分别为整周模糊度和载波相位误差的双差，且定义如下： 
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                                                     (2.44) 

式（2.43）相比于（2.34）还包含载波相位双差整周模糊度，在解出模糊度之后

（Teunissen, 1995; De Jonge and Tiberius, 1996），即可计算基线向量进而得到用户接收

机的位置。由于载波相位观测值精度远高于伪距观测值精度，故利用载波相位差分定

位结果精度远高于伪距差分定位结果。 

当基线向量 urb 为 0 时，  ij

urr 为 0，PRDD 为  ij

ur ，该项主要由伪距测量噪声构成，

来源于码环热噪声；CPDD 为
   ij

ur

ij

urN , ，其中  ij

urN 为整数，在去除整数后为
 ij

ur, ，该

项主要由载波相位测量噪声构成，因此零基线双差可用于评估伪距和载波相位观测值

的噪声水平。由于不同接收机使用的硬件和环路参数不完全相同，因此环路噪声不完

全相同。若使用相同接收机，则零基线 PRDD 噪声  ij

ur 和 CPDD 噪声
 ij

ur, 的标准差为

单个接收机的观测值噪声标准差的 2 倍（假设做双差的两个卫星信号 CN0 相同），通

过零基线双差可直接获得接收机观测值噪声水平。 

2.4 惯性导航和组合导航原理 

惯性导航系统简称惯导，基本原理是根据牛顿运动定律，利用加速度计和陀螺仪

等惯性器件测量载体的加速度和角速度，并进行积分计算载体的位置、速度与姿态等

导航参数（Savage, 1998）。惯导系统无需与外界进行信号的接收与发射，具有自主性、

强抗干扰能力、隐蔽性好、适应各种环境和全天候工作能力等特点。惯性导航系统有

平台式惯导系统和捷联式惯导系统，相比于平台式惯导系统，捷联式惯导系统由于体

积小、成本低、可靠性高和易维护的特点而得到越来越多的应用（王巍，2013）。但惯

导系统也有其不足之处，由于惯性导航算法使用积分运算，误差随时间累积导致惯导

长期精度不足。 

2.4.1 参考坐标系 

图 2.19 给出了与惯性导航相关的常用坐标系，包括惯性坐标系、地球坐标系以及

导航坐标系（Titterton and Weston, 2004）。 
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图 2.19 参考坐标系 

惯性坐标系（ i系） 

惯性坐标系为一个理想坐标系，实际中难以构造严格的惯性坐标系，而使用近似

坐标系代替。原点O定义在地球中心，坐标系相对于背景星空静止， z 轴 iZ 与地球极

轴一致， x、 y 轴 iX 和 iY 位于赤道平面且 iX 指向春分点， iX 、 iY 和 iZ 轴构成右手坐

标系。 

地球坐标系（ e系） 

原点位于地球中心，坐标轴与地球固连。 z 轴 eZ 与极轴一致， x 、 y 轴 eX 和 eY 位

于赤道平面内，且 eX 指向本初子午线与赤道的交点， eX 、 eY 和 eZ 构成右手坐标系。

e系相对于 i系饶 iZ 轴以角速率 ie 旋转，其中 ie 为地球自转角速率。 

导航坐标系（ n系） 

是一种当地地理坐标系，原点位于导航系统所处的位置， x 、 y 轴 N 和 E 位于当

地水平面内且 N 轴指向北方 E 轴指向正东方， z 轴与 x轴和 y 轴构成右手坐标系。 

载体坐标系（b 系） 

该坐标系与导航系统的传感器载体相固连，通常轴向与惯性测量单元（Inertial 

Measurement Unit, IMU）的轴向一致。 

2.4.2 惯性导航方程 

在导航坐标系中用于惯导机械编排的位置、速度和姿态微分方程为： 
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其中位置矢量为纬度、经度 和高程 h ， Rm和 Rn 分别为子午圈和卯酉圈曲率半径，

速度向量为北、东和地方向速度。 n

bC 为 b 系到 n 系的旋转矩阵， b
f 和 b

ibω 分别为比力

和角速度矢量， n

ieω 为地球自转角速度矢量在 n 系中的投影（高钟毓，2012），其表达

式为式（2.48），计算方法如图 2.20 所示， n

enω 的计算方法如图 2.21 所示， n

lg 为当地

重力矢量。   表示矢量的反对称矩阵， n

inω 为 n

ieω 与 n

enω 之和。 

 Tieie

n

ie  sin0cos ω                                         (2.48) 

地心

地球自转轴

ieω
N

D

 E

ieω





 为纬度

将地球自转投影

到NED坐标系

 
图 2.20 

n

ieω 示意图 

图 2.21 中在计算角速度时只需确定线速度相对于旋转轴的旋转半径即可。 Nv 的旋

转半径为 hRm ，产生的角速度与 E 轴方向相反，其中 h 为导航载体高程； Ev 旋转半

径为   cos hRn ，产生的角速度沿地球自转轴方向； Dv 不产生旋转。最后将产生的

角速度投影到 n系的三个轴向可得： 
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 为纬度
Ev 产生以此为半径绕自转轴的旋

转，方向同地球自转角速率方向

Nv 产生以此为半径

绕自转轴的旋转
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图 2.21 

n

enω 示意图 
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在得到 n

ieω 和 n

enω 之后，可通过下式计算 n

inω ： 
n

en

n

ie

n

in ωωω                                                          (2.50) 

2.4.3 惯导误差微分方程 

惯导系统由于利用积分进行导航推算，因此独立工作的惯导系统存在噪声累积问

题，长时间工作后利用上述位置、速度和姿态更新得到的导航结果存在误差漂移，误

差漂移速度取决于惯导精度等级。GNSS 系统得到的位置和速度估算结果具有长期稳

定性，因此很适合与惯导进行组合并对惯导进行误差校正。惯导与 GNSS 系统的组合

根据使用的 GNSS 观测量的不同可分为松组合、紧组合，两者通常都使用卡尔曼滤波

器进行不同系统的数据融合和滤波（周徐昌，沈建森，2006）。松组合使用 GNSS 的定

位与定速结果作为观测量，而紧组合使用 GNSS 的伪距与伪距率作为观测量进行组合

导航滤波。 

为了使用卡尔曼滤波器，首先需要构建惯导系统误差传递模型，因此在惯导微分

方程的基础上做扰动分析将非线性差分方程线性化。位置、速度、姿态和重力项的扰

动方程为： 
nnn

rrr ˆ                                                          (2.51) 

nnn
vvv ˆ                                                         (2.52) 

   n
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n

b CφIC ˆ                                                      (2.53) 

n
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n

l ggg ˆ                                                         (2.54) 

其中φ为姿态角误差向量。 

由于位置的微分是关于位置与速度的函数，因此位置误差的微分方程为： 
n

rv

n

rr

n
vFrFr                                                      (2.55) 

其中 rrF 和 rvF 分别为位置的微分对位置和速度的偏导矩阵，后续速度和姿态误差微分

方程中偏导矩阵与之类似。 rrF 和 rvF 为： 
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将式（2.45）中的、和 h分别求偏导可得 rrF 和 rvF 的具体表达式为： 
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速度误差的微分方程为： 
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由式（2.48）可知 n

ieω 仅是位置的函数，因此对位置求偏导可得： 

 Tieie

n

ie  cos0sin ω                                    (2.61) 

由式（2.49）可知 n

en 是位置和速度的函数，因此对位置和速度分别求偏导可得： 
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通过式（2.48）和式（2.49）可得 n

en

n

ie ωω 2 为： 
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由于 n

lg 近似为正常重力矢量  Tg00 ，而 g 是高程的函数，且可表示为 
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gg                                                        (2.64) 

其中 0g 是当 0h 时的正常重力， RmRnR  ，对上式进行扰动可得： 
T

n

l h
hR

g


















  200g                                            (2.65) 

将以上各式代入式（2.60）可得： 
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      (2.66) 

其中 rF 为  n

en

n

ie ωω  2 中关于位置的偏导项， vF 为  n

en

n

ie ωω  2 中关于速度的偏导项，

vrF 由   r

n
Fv  和 n

lg 构成， vvF 由   v

n
Fv  和    n

en

n

ie ωω2 构成，此处仅给出推导原理，

最终整理得到的具体表达式可参考张提升（2013）和 Shin（2001）。 

对姿态微分方程进行扰动可得： 

  n

ib

n

in

n

in ωφωωφ                                                   (2.67) 

其中 n

en

n

ie

n

in ωωω  ，因此 n

inω 是位置和速度的函数，φ 可表示为： 

  n

ib

n

in

n

v

n

r ωφωvFrFφ                                          (2.68) 

其中 rF 由 n

ieω 和 n

enω 中位置的偏导项构成，可通过式（2.61）和（2.62）得到， vF 为
n

enω 中速度的偏导项构成，可通过式（2.62）得到，具体形式同样可参考张提升

（2013）和 Shin（2001）。 

2.4.4 卡尔曼滤波 

得到误差微分方程之后，系统的误差方程可表示为： 

         ttttt wGxFx                                                  (2.69) 

其中  tx 为状态向量，  tF 为状态转移矩阵，  tw 为系统过程噪声向量，  tG 为噪声

驱动矩阵。  tx 为: 

   Tnnt φvrx                                                     (2.70) 

将系统方程离散化可得： 

1111,   kkkkkk wGxΦx                                                (2.71) 

其中 kx 和 1kx 分别为 k 和 1k 时刻的状态向量， 1, kkΦ 为离散形式的状态转移矩阵，

1kG 和 1kw 分别为离散形式的噪声驱动矩阵和噪声向量。 1, kkΦ 可表示为： 

  tt kkkkkk   1,1,1, exp FIFΦ                                          (2.72) 

上式使用泰勒级数对指数函数进行展开并取一阶近似，其中 1, kkF 为  tF 的离散形

式。 

离散形式的量测方程可表示为： 

kkkk exHz                                                        (2.73) 

其中 kz 为量测向量， kH 为量测矩阵， ke 为量测噪声向量。当使用位置和速度作为测

量值时， kz 和 kH 可分别表示为： 
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 366  0IHk                                                     (2.75) 
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其中 INSr 和 INSv 是补偿杆臂效应之后惯导系统估算得到的位置和速度向量， GPSr 和 GPSv

是 GPS 系统解算的位置和速度向量。 

2.5 本章小结 

本章分别介绍了接收机和惯导两个系统的工作原理以及组合导航原理。接收机方

面首先介绍了 GNSS 信号结构以及生成方式；其次介绍了接收机结构并在此基础上推

导了信号处理各个流程中的信号模型；然后阐述了码相位捕获以及载波频率捕获的原

理，并介绍了跟踪过程中用到的鉴别器以及滤波器，在此基础上引出了观测量提取方

法；最后给出了独立接收机定位原理以及使用参考接收机时差分定位原理。惯性导航

方面首先介绍了常用坐标系的定义；其次详细描述了机械编排中的位置、速度以及姿

态更新算法；之后通过误差微分方程引出 GNSS 接收机与惯导系统的数据融合算法。 
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3 复杂环境下 GNSS 信号跟踪理论与方法 

3.1 引言 

为了实现城市复杂环境下的连续定位导航，接收机跟踪环路需要具备动态环境下

弱信号处理以及短时遮挡情况下接收机对载波频率或者相位的跟踪保持能力。在实现

弱信号跟踪的前提下，本文通过提高码环跟踪精度实现较高精度的伪距定位，并使用

开环跟踪保证观测值的连续性并降低信号重捕获及牵引时间。 

本章研究了信号衰落及遮挡环境下无外部辅助模式下接收机的基带信号处理理论

与方法，3.2 节研究基于 FFT 鉴频器的跟踪模型，阐述 FFT 鉴频器工作原理以及动态

条件下的跟踪误差；3.3 节采用概率密度函数分析 FFT 鉴频器的弱信号处理性能，并

分析在低动态条件下 FFT 鉴频器对动态弱信号的处理能力，最后介绍 FFT 鉴频器鉴频

误差；3.4 节阐述与 FFT 鉴频器具有一定相似性的基于能量的鉴频器，该类鉴频器在

低动态环境下有较好跟踪性能；3.5 节探讨在信号遮挡时的跟踪保持技术，首先说明遮

挡时开环跟踪原理，其次在分析开环跟踪误差的基础上提出改善开环跟踪质量的方法。 

3.2 基于 FFT 鉴频器的跟踪模型 

锁频环由于对频率进行跟踪，相比于锁相环更加稳健（Kaplan and Hegarty, 2005）

且拥有更大的动态跟踪能力，因此弱信号环境下主要进行频率跟踪（Lin, 2013）。最常

用的鉴频器为相位差鉴频器（Natali, 1984），但当信号受到严重衰减或畸变时该鉴频器

性能不理想。本文使用 FFT 鉴频器，该方法针对高动态应用提出，但同时具有较好的

弱信号跟踪能力。下面根据基带信号处理模型给出使用 FFT 鉴频器的接收机跟踪模型，

以及 FFT 鉴频器的工作原理。 

3.2.1 FFT 鉴频器跟踪模型 

天线接收到的射频信号在经过射频前端下变频，采样以及量化之后可得到中频信

号，GNSS 接收机基带信号处理模块对中频信号进行基带处理。中频信号首先与本地

生成的载波相乘剥离载波，然后和本地生成的伪码相关剥离伪码。对剥离载波和伪码

的信号进行积分即可得到式（2.13）所示的同相与正交支路的即时码 IQ 积分值，将

IQ 积分值简写为： 
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T
tfTfctadtQ

T
tfTfctadtI
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ddP

                            (3.1) 

其中 a为接收信号强度，  1td 为导航电文比特，  
 
x

x
xc

sin
sin  。 

将式（3.1）的 IQ 支路积分值改写成复数形式为： 
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其中    Tfctad dsin 为  trP 的幅度，该幅度值会随着 Tfd 的增大而衰减，其波形如

图 2.8 所示。在稳定跟踪条件下， Tfd 为一较小值，而  csin 函数在零附近取值约为

1，因此可将幅度值近似为  tad 。因此公式（3.2）可简化为： 
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2exp
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tjQtItr
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                                      (3.3) 

式（3.3）中的  









2
2

T
tfj d 为  trP 的相位，该相位会随着时间 t 旋转，而其

旋转速率取决于 df 。导航电文比特  td 的取值为±1 且随机，因此当电文比特翻转的

时候会有 180 度的相位变化。在辅助式 GNSS（Assisted GNSS, AGNSS）接收机中，

当辅助信息的时间精度达到 0.5ms 时，可利用导航电文辅助来预测电文比特的翻转从

而克服 180 度相位变化的问题，且可克服导航电文对积分的限制（Djuknic and Richton, 

2001），如 GPS L1 C/A 码中 20ms 的积分限制，北斗 D1 信号中 20ms、D2 信号中 2ms

的积分限制。但在没有辅助信息的独立 GNSS 接收机中由于没有电文辅助因而难以检

查到电文跳变，因此可利用复数平方来消除导航电文跳变的影响。但这种方法中噪声

也被平方，因此会产生平方损耗（van Diggelen, 2009）。  trP 进行复数平方之后的结果

为： 
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22exp
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tQtIjtQtI
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d

PPPP

PPP

                                     (3.4) 

在  tSP 中，导航电文  td 的影响不再存在，但频率和相位变为原来的二倍。在有

电文辅助情况下，  trP 表达式中的导航电文项  td 由于辅助信息的存在而变为已知量；

在没有导航电文辅助情况下，进行复数平方之后的  tSP 中不存在导航电文的影响，因

此电文辅助后的  trP 和复数平方之后的  tSP 可看做单音频率信号。为了实现多普勒频

率的跟踪，鉴频器需要利用  trP 或者  tSP 对频率残余 df 进行估计。此处使用 FFT 变

换对单音频率信号  trP 或者  tSP 的时间序列进行频率估计，使用 FFT 鉴频器的接收机

结构如图 3.1 所示。图 3.1 为图 2.5 的简化图，由于此处关心的是载波跟踪环路，因此

图中忽略了码跟踪环路。 
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图 3.1 基于 FFT鉴频器的频率跟踪模型 

3.2.2 FFT 鉴频器工作原理 

由于式（3.1）同时适用于 GPS 和北斗信号，GPS 信号和北斗信号跟踪时 FFT 鉴

频器原理相同。在得到 IQ 积分值 )(tIP 和 )(tQP 之后可利用复数平方或者导航电文辅助

去掉 GPS 信号和北斗 D1 信号中导航电文的影响。北斗 D2 信号中导航电文比特时长

为 2ms，因此在没有电文辅助只能使用复数平方时，相干积分时间最长为 2ms。相比

于 D1 信号的 20ms 相干积分，使用 D2 信号的相干积分增益较小，不适合做弱信号处

理，因此接收机设计中在处理弱信号时仅使用非地球静止轨道（Geostationary Earth 

Orbit, GEO）卫星的 D1 信号。GPS 信号与北斗 D1 信号唯一的不同在于，GPS 信号不

包含 NH 码，北斗 D1 信号包含 NH 码，因此在对 D1 信号进行 20ms 相干积分时需要

考虑 NH 码造成的符号变化而不能直接对其相加。对时间序列  trP 或者  tSP 进行 FFT

变换之后可得频域变换结果 )(kX ，其定义为式（3.5），最后利用鉴频器鉴频得到多普

勒频率误差估计值。由于在对长  trP 或者  tSP 序列进行 FFT 变换时，载波 NCO 更新

速率较低，此时环路滤波器性能下降，因此该估计值直接用于载波 NCO 的控制而不使

用环路滤波器。 

 




N

i N

kij
ixkX

1

)1)(1(2
exp)()(


                                        (3.5) 

式（3.5）中 )(ix 为时间序列，对应于此处的  trp 或者  tS p ，总共进行 N 点的

FFT 变换。FFT 变换过程中时间序列信号与
N

kij )1)(1(2
exp

 
相乘并累加，其中

N

kij )1)(1(2
exp

 
为载波项，因此 FFT 变换可看成再次剥离载波（此时待剥离的载

波频率为多普勒频率误差 df ）并积分的过程，因此使用 FFT 鉴频器时总的等效积分

时间为 FFT 变换的总时长 NT 。当使用电文辅助时， NT 为总的相干积分时间；当使

用复数平方时，T 为相干积分时间， N 为非相干累加次数。因为 FFT 变换等效于对

IQ 积分值序列的进一步积分，因此 FFT 鉴频器可用于弱信号的跟踪。 

在弱信号环境中，时域信号  trP 和  tSP 可能被噪声淹没，但频域中，噪声分布在

整个频谱内，而信号则集中在一个频率点，因此频域中信号谱线能量可能超过噪声谱

线能量。FFT 鉴频器寻找 )(kX 的幅度最大值，该值即为信号的频率谱线，而其对应的

频率即为 df 的估计值，其余频率谱线为噪声。 
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FFT 变换得到的频率分辨率取决于积分总时间 NT ，且可表示为： 

NTfr 1                                                               (3.6) 

利用  tSP 计算得到的多普勒频率误差估计值，也即是频率鉴别结果可表示为： 

rd f
N

kf 









2
1

2

1ˆ
max                                                   (3.7) 

其中， maxk 为 )(kX 进行 FFT 频移之后的最大值的索引，FFT 频移将零频率的直流分量

移到频率谱线的中间。 

载波相位估计值也可通过  tSP 的 FFT 变换得到，且可表示为： 

  max
2

1
ˆ kXangle                                                     (3.8) 

其中  angle 函数计算复数的相位角，由于  tSP 为  trP 的复数平方，  tSP 的频率和相

位为  trP 的二倍，因此利用  trP 的 FFT 进行频率和相位鉴别时鉴别结果分别为： 

  max

max

ˆ

2
1ˆ

kXangle

f
N

kf rd
















                                                    (3.9) 

当 df 较小时，  tSP 为近似直流信号，由式（3.5）可知其频率谱线能量最大值为

)1(X ，且可表示为： 

  


N

i ip tSX
1

)1(                                                      (3.10) 

将式（3.4）代入式（3.10）可得： 
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                             (3.11) 

将式（3.11）代入式（3.8）可得鉴相值： 

           


N

i ipip

N

i ipip tQtItQtI
1

22

1
,22atan

2

1
̂                          (3.12) 

该鉴相值与 Borio 和 Lachapelle（2009）提出的非相干鉴相器等效，他们通过对非

相干接收机使用最大似然估计得到该鉴相值。但式（3.12）只是 FFT 鉴相器在低动态

时的鉴相特例，当动态较高时， df 不再为近似零频率因此频率谱线能量最大值不再是

)1(X ，则式（3.12）的非相干鉴相器不再成立，但此时依然可以使用式（3.8）进行载

波相位估计。 

由于式（3.7）直接利用最大能量谱线的频率作为鉴频结果，而实际中由于 FFT 变

换点数有限，由式（3.6）定义的频率分辨率受总积分时间 NT 的限制，因此频率估计

精度有限。当 df 不是 rf 的整数倍的时候，由于 FFT 的“栅栏”效应引起频谱泄漏，

导致信号能量分布在两个频率谱线上（齐国清，2006），而信号真实频率在两个能量最

大谱线之间，最终导致鉴频结果最大误差可达 2rf 。虽然增加总积分时间可提高频率
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分辨率，改善频率估计精度，但会降低 FFT 鉴频器的更新率从而降低接收机对动态的

跟踪能力。因此实际中利用对 FFT 鉴频结果进一步使用插值法提高鉴频精度（Rife and 

Vincent, 1970; Quinn, 1994; 谢明，丁康，1994）。插值法利用能量次大谱线与能量最大

谱线的幅度估算实际频率在两条频率谱线之间的位置从而得到一个频率校正量，对复

数平方的 FFT 得到的频率校正量可表示为： 

  rf
AA

A
II

21

2
12

2

1


                                                  (3.13) 

其中， 1A 和 2A 分别为 FFT 变换后能量最大谱线和能量次大谱线的幅度， 1I 和 2I 分别

为 1A 和 2A 谱线的索引值，由于信号能量分布在相邻的两个频率谱线上，因此 112  II ，

其中正负号的选择取决于 2A 谱线相对于 1A 谱线的位置，因此 12 II  用于计算校正量的

符号， 为插值法得到的频率偏差校正值，对式（3.7）进行校正后的频率估计值为： 

 







 rd f

N
kf

2
1

2

1ˆ
max                                             (3.14) 

3.2.3 频率跟踪误差 

由图 3.1 可知，鉴频结果 df̂ 直接用于对载波 NCO 的控制，因此可视为一阶 FLL。

此时环路结构如图 3.2 所示： 

 sfi  sF
 sfo sfe

s
1

环路滤波器

K

 
图 3.2 锁频环 s域框图 

图 3.2 中输入信号  sf i 可视为多普勒频率 df ，而输出信号  sfo 为载波 NCO 生成

的载波频率，鉴别器利用  sf i 与  sfo 生成频率误差  sfe ，系数 K 为环路的增益。由

于噪声的存在，误差信号  sfe 通常需要经过滤波器进行滤波。锁频环的功能是利用频

率误差  sfe 控制 NCO 生成的频率，当  sfe 为零时，说明 NCO 生成的频率  sfo 与输

入信号频率  sf i 实现同步；当  sfe 不为零时，NCO 需要调整输出频率  sfo ，通过误

差信号  sfe 控制生成频率的变化率，从而实现 NCO 频率的动态调整进而实现与输入

信号频率的同步。根据拉普拉斯变换性质可知，时域中信号微分等效于 s 域中信号乘

以 s，而这也是该框图中 s1 模块的功能。锁频环传递函数可写为： 

        ssfsKFsfsf ooi                                               (3.15) 

式（3.15）经整理可得锁频环系统函数  sH 为： 

 
 
 

 
 sKFs

sKF

sf

sf
sH

i

o


                                                (3.16) 

锁频环与锁相环具有相同的传递函数，直观的理解是，锁相环利用相位差异对
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NCO 的频率进行控制并最终实现相位锁定，而锁频环利用频率差异对 NCO 的频率进

行控制并最终实现频率锁定，两者的差别仅仅是误差控制信号的产生方法不同，但利

用误差信号进行后续控制原理一致。因此结构上，锁频环框图与锁相环框图都是由增

益模块，滤波模块以及积分模块构成。 

锁频环频率误差信号  sfe 与输入信号  sf i 之间的误差传递函数  sH e 为： 
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 10                           (3.17) 

图 3.1 中，鉴频值直接用于对 NCO 的控制，此时环路可看作一阶锁频环，环路滤

波器的传递函数  sF 为常数且可表示为： 

  n
K

sF 
1

                                                           (3.18) 

其中 n 为特征频率。将式（3.18）代入式 3.17 可得此时的误差传递函数： 
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                                              (3.19) 

由于接收机内信号处理为离散的数字信号处理，因此利用双线性变换将式（3.19）

变换到 z 域内，可得： 
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                                 (3.20) 

其中 sT 为离散化时采样周期，也即是鉴频周期，此处为 NT 。在恒加速度情况下，输

入信号  sf i 为频率斜升信号，此时信号在时域中可表示为： 

   ngnunf i                                                          (3.21) 

式中 g 用于表示接收机与卫星相对运动的动态，动态越大，频率斜升信号的斜率

越大，  nu 为阶跃函数。式（3.21）在 z 域可表示为： 
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利用终值定理可得误差信号  nfe 的稳态终值为： 
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                       (3.23) 

稳态时频率跟踪误差为 nsTg  ，因此在利用鉴频值直接对载波 NCO 进行控制时

不能无偏的估计斜升多普勒频率。在滤波器设计中需要考虑等效带宽的限制，即环路

带宽 LB 与环路更新周期 sT 的乘积需小于 0.5。在处理弱信号时，总的积分时间可达数
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百毫秒，要求带宽不能较大，而为了能够跟踪动态，需要滤波器带宽较大，带宽设计

上出现矛盾。此外，当 sLTB 较大时，滤波器性能会下降。因此，虽然恒加速度动态下

接收机无法实现多普勒频率的无偏跟踪，但本文仍然只使用一阶滤波器而没有选择无

偏跟踪恒加速度的二阶滤波器。 

3.3 FFT 鉴频器弱信号处理能力分析 

3.3.1 低动态时 FFT 鉴频器灵敏度分析 

式（3.1）表示的 IQ 积分值幅度服从莱斯分布（Ward, 1996）。由于 FFT 变换等效

于对 IQ 积分值进一步载波剥离和积分，因此对于包含单音频信号的  trP 序列，在有电

文辅助时进行 FFT 变换处理之后，频域中信号谱线的能量也服从莱斯分布，且其概率

密度函数（Probability Density Function, PDF）为： 
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                                       (3.24) 

其中 2

n 为单边带噪声功率， A 为信号幅度，此处为频域信号幅度，因此
2

2

2 n

A


为信噪

比（Signal to Noise Ratio, SNR）， 0I 为修正的零阶贝塞尔函数。频域中噪声谱线不包

含信号，则 A为 0，此时噪声谱线能量服从瑞利分布且 PDF 为： 
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                                                (3.25) 

由于 FFT 的处理增益，在频域中信噪比相比于时域中信噪比增加  Nlg10 dB。在

强信号处理中，由于 FFT 变换后频域中能量最强的谱线为信号的频率谱线，此时鉴频

结果为该频率谱线对应的频率，频率估计值不存在大的误差，误差受限于 FFT 频率分

辨率和插值精度，小于 2rf 。在弱信号处理中，FFT 变换后代表信号的谱线在频域中

虽然能量期望值大于噪声谱线的能量期望值，但由于噪声的随机性，此时信号谱线有

可能被噪声淹没，且随着时域中信号强度的减弱，信号谱线被噪声淹没的概率会增加。

当频域中噪声谱线能量超过信号谱线能量时，频域中能量最强的谱线为噪声谱线而不

是信号谱线，此时将噪声谱线作为信号谱线，导致鉴频结果为噪声频率谱线对应的频

率，频率估计值存在大的误差，误差大于 2rf 。当噪声谱线能量强于信号谱线能量时，

服从莱斯分布的随机变量幅度至少小于一个服从瑞利分布的随机变量（瑞利分布的随

机变量个数为 1N ）的幅度，因此弱信号时 FFT 鉴频有可能峰值不是信号，从而导致

频率估计错误。检测到正确的峰值即是频域中信号强度大于所有其余噪声强度，而该

概率可表示为如下（Hurd et al., 1987）： 
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                     (3.26) 

通过式（3.26）可知，使用 FFT 鉴频器的正确鉴频概率不仅与信噪比相关，还与

FFT 变换后噪声谱线个数 1N 有关。当信号载噪比一定时，可通过减小噪声谱线数量

来提高鉴频正确概率。在准静态环境中，IQ 积分序列中的单频信号频率在零频率附近，

因此在频域寻找峰值的时候只需要在零频率点附近寻找，而不用整个频域寻找。因为

其余频率点为噪声，噪声谱线能量有可能大于信号谱线能量，当使用全部 N 个频点进

行鉴频时可能将噪声谱线频率作为鉴频结果；而当仅使用零频率点附近M 个频点进行

鉴频时，若超过信号谱线能量的噪声谱线不在M 点内时，可抛弃能量较大的噪声谱线

从而避免鉴频错误。由于只利用 FFT 变换结果中的部分频点M （M 小于 FFT 变换总

点数 N ）进行多普勒频率估计，此时动态处理能力下降，但是正确检测到 FFT 变换峰

值的概率会提高，此时正确鉴频概率为： 
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图 3.3 为使用部分频点鉴频示意图，横轴为频率，纵轴为 FFT 频域幅度。图中红

色圆圈代表信号谱线，灰色圆圈代表噪声谱线。图 3.3 中上半部分 IQ 积分序列中单频

信号强度较强，因此 FFT 变换之后信号谱线在频域中能量比其余噪声谱线能量都大，

此时使用 N 频点 FFT 变换结果进行鉴频也可得到正确的鉴频结果。图 3.3 中下半部分

IQ 积分序列中单频信号强度较弱，且噪声具有随机性，导致在频域中出现噪声频谱能

量超过信号频谱能量。此时若用 N 频点 FFT 变换结果进行鉴频则会将能量最大的噪声

谱线频率作为鉴频结果从而出现鉴频错误；若使用虚线框中的M 频点 FFT 变换结果

进行鉴频则信号谱线能量在这M 频点中依然是最大值，则可得到正确的鉴频结果。 

频率

频率

FFT幅度

  
图 3.3 部分频点鉴频示意图                       图 3.4 正确峰值检测概率 
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式（3.26）和（3.27）分别给出了在有电文辅助时使用 N 频点和M 频点 FFT 变换

结果进行鉴频时正确鉴频的概率，此外也可用蒙特卡洛仿真来得到以上 PDF 曲线。仿

真中生成了一个包含高斯白噪声的单频复信号，该信号的频率通过 FFT 鉴频器计算得

到，然后鉴频结果和仿真设置的频率进行对比从而判断 FFT 鉴频器鉴频结果正确与否。

仿真中可控制复信号的 SNR，因此该仿真可以得到正确的峰值检测概率和信号 SNR 之

间的关系。由于复数平方之后进行 FFT 的检测概率解析解难以得到，此处只给出蒙特

卡洛仿真结果。 

FFT 点数 N 为 16，在准静态环境下只使用M 个频点进行鉴频，其中M 为 3。图

3.4 为正确检测峰值的概率的理论曲线和蒙特卡洛仿真结果。结果包括 FFT、复数平方

FFT（Squared FFT, SFFT）、部分频点 FFT（Partial FFT, PFFT）以及部分频点 SFFT

（Partial Squared FFT, PSFFT）。图中后缀 T 表示理论值，后缀 MC 表示蒙特卡洛仿真

结果，横坐标为 20msIQ 积分的信噪比，纵坐标为正确检测峰值的概率。 

图 3.4 中可以看出，当 SNR 足够大时，检测概率趋近于 1。当 SNR 很弱，比如 A

趋近于 0 的时候，从式（3.24）和式（3.25）可看出莱斯分布退化为瑞利分布，此时频

域中所有频点的幅度服从相同的分布，因此每一个频率点都有相同的概率成为峰值，

也即是正确的峰值检测概率为 N1 或者 M1 。当 SNR 低于 5dB 时，SFFT 的检测概率

开始快速下降，而 FFT 的检测概率在 SNR 低于 0dB 时才开始快速下降。对于准静态

环境，当峰值检测概率在 0.9，使用部分点进行 FFT 鉴频时，先验动态信息可将灵敏

度提高约 2dB。 

SNR 和 CN0 的关系为： 

 TSNRCN lg100                                                    (3.28) 

其中T 为进行 FFT 变换之前总的相干积分时间，此处为 0.02 秒。通过公式可得，当

CN0 小于 22dB-Hz 时，16 点 SFFT 方法得到错误的频率估计的概率开始快速增大。对

于未使用复数平方的 FFT 方法（使用导航电文辅助），16 点 FFT 鉴频器可处理载噪比

17dB-Hz 的信号。 

3.3.2 恒加速动态时 FFT鉴频器灵敏度分析 

在考虑恒加速度动态条件下，式（3.3）中忽略相位项可改写为： 

      tgtfjtadtrP 22exp 0                                           (3.29) 

其中 0f 为每次进行 FFT 处理的时间段内的多普勒频率误差初始值， g 代表恒加速度运

动时频率斜升的斜率。当接收机恒加速度运动时，该频率初始误差为接收机锁频环稳

态跟踪误差。恒加速运动时多普勒频率误差随时间一次方增长，此时  trP 为线性调频

（Linear Frequency Modulation, LFM）信号，在有导航电文辅助时去掉式（3.29）中的

 td 进行 FFT 变换可得： 
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               (3.30) 

其中  erf 函数为高斯误差函数，  trP 的频谱  fF 的形状由式中的两个误差函数决定，

且频谱近似为一个矩形（Levanon and Getz, 1994）。图 3.5 为不同动态下 LFM 信号的频

谱。其中 0f 为-250Hz，采样率为 1000Hz，FFT 变换总时间为 512ms。从图中可看出

LFM 信号频谱近似为矩形，矩形的起始频率为 0f ，宽为 NTg 。 

 
图 3.5 不同动态下 LFM信号频谱 

因此可近似认为频域中信号均等的分布在多个频率谱线上，且包含信号的谱线个

数取决于接收机动态 g 。当接收机动态增加时，信号能量会分布在更多的频率谱线上，

当动态下降时，谱线数量减少。时域中信号为  exp 形式，功率恒定。因此对于不同

的动态 g ，时域信号能量相同。根据帕塞瓦尔定理可知不同动态时频域信号能量也相

同，而信号近似分布在 1NTg 个谱线上，因而每个谱线的能量相应的降低为

 12 NTgA ，此时正确鉴频概率为： 
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其中 








1

1

NTg
为组合数计算。此时由于信号在频域中均匀的分布在数个频率点，利用

FFT 计算 LFM 信号的频率存在误差，FFT 鉴频器将包含信号的频率点都作为正确的鉴

频结果，所以式（3.31）的含义为在 1NTg 个包含信号能量的谱线中包含着 FFT 变换

的幅度最大值的概率。由于谱线能量降低，因此根据式（3.24）可得  xp1 为： 
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                       (3.32) 

LFM 信号可通过 Wigner-Hough 变换、Radon-Ambiguity 变换以及分数阶 FFT 变换

等算法进行特征提取从而得到 0f 和 g 的估计值（朱文涛 等，2014），利用 FFT 计算

LFM 信号的频率并不是最合适的 LFM 信号参数估计算法，但上述方法计算复杂，且

实际中接收机并不是一直都在做恒加速运动，因此虽然恒加速运动时 FFT 得到的频率

估计值存在误差，此处仍然使用运算量小且适用范围广的 FFT 算法进行频率估计。 

在不同动态下的正确鉴频概率曲线如图 3.6 所示，图中显示了信号由于动态而分

布在 1 到 6 个频率谱线上时鉴频正确的概率随 SNR 的变化曲线。由于此时 1NTg 个

包含信号的谱线都作为正确鉴频结果，因此在信噪比极低时鉴频概率趋近于 NNTg 1 。

在 SNR 大于-5dB 时，由于低动态时信号能量集中在较少的谱线上，此时动态越低，正

确鉴频概率越大。在 SNR 低于-10dB 时，由于信号强度太弱，此时鉴频正确概率较低，

无法进行正确的鉴频。 

 

图 3.6 不同动态时 FFT正确鉴频概率 

3.3.3 FFT 鉴频器鉴频误差 

FFT 鉴别器频率鉴别误差由两部分构成，第一部分为由于检测到了错误的频率点

而造成的鉴频错误。由于噪声频点具有相同的概率密度，因此任意一个频率谱线的噪

声都有相同的概率被作为信号，从而此时频率误差均匀分布在 FFT 鉴别器频率鉴别范

围之内，则根据均匀分布的随机变量方差可将鉴频误差方差表示为： 
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                                               (3.33) 

鉴频误差的第二部分由于 FFT 频率估计误差造成，也即是由于 IQ 积分中存在噪

声，当信号所对应的频点在频域中为能量最大谱线时 FFT 本身所存在的计算误差，可

表示为（Rife and Vincent, 1970）： 
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                                             (3.34) 

正确鉴频的概率为式（3.26）所表示的概率 p ，将以上两部分结合起来可得总的

鉴频误差方差为： 
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2 1 wrongfcorrectff pp                                               (3.35) 

3.4 能量鉴频器 

FFT 鉴频器中式（3.13）使用两个频率点的频谱幅度进行更精细的频率鉴别，码

相位鉴别器基于超前码和滞后码进行鉴相，根据这种思想，基于能量的鉴别器被提出

来（Juang and Chen, 2009; Tang et al., 2013; Guo et al., 2014）。该方法包括超前减滞后法、

频率精化法和双级 NCO 法。这三种方法通过频率维积分的  csin 波形进行频率误差

估计，使用  csin 函数主波瓣内三个不同频率点的积分值进行鉴频。由于这三种基于

能量的鉴频器计算的频率点个数不如 FFT 鉴频器多，因此动态性能较差。此外，三个

频率点的频率间隔也比 FFT 频域中频率间隔小，进一步降低它们的动态处理能力。但

频率间隔的降低使得三个频点更加集中在  csin 波形的顶部，可获得更好的信号质量，

类似于码环窄相关器可提高码相位跟踪精度，以上三种方法在静态条件下有着比 FFT

鉴频器更高的频率跟踪精度，因此作为静态信号处理的一种备选方案。 

3.4.1 超前减滞后鉴频器 

类似于伪码跟踪过程中本地生成超前伪码与滞后伪码，超前减滞后法在实际多普

勒频率上下间隔一定频率处产生一个超前频率和一个滞后频率的本地载波信号，然后

与中频信号进行载波剥离，再利用即时码进行伪码剥离之后进行积分。该鉴频器可表

示为： 
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其中， fI 和 fQ 分别为利用超前频率生成的 IQ 积分值， sI 和 sQ 分别为利用滞后频率生

成的 IQ 积分值，  为超前频率和滞后频率的频率间隔，T 为 IQ 积分时间， P̂ 为接

收信号的强度估计值，可用即时频率产生的 IQ 积分值幅度进行近似。该鉴频器的工作

原理类似于码环的超前减滞后码鉴相器，但由于伪随机码自相关峰理想情况下为三角

形，故码鉴相器可得到无误差的鉴相结果。该鉴频器利用图 2.8 中主波峰的形状进行

鉴频，选取的超前频率和滞后频率需在主波峰内，该鉴频器利用  csin 函数的形状进

行频率近似估计，因此得到的鉴频值存在误差。 
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3.4.2 频率精化法鉴频器 

频率精化法最初用于信号捕获过程中对频率进行精化估计，但也可用作信号跟踪

过程中的鉴频器，当用作鉴频器时，该方法和超前减滞后法一样，也需要生成三个不

同频率的本地载波信号，该鉴频器可表示为： 

CBA

CCBBAA

SSS

SfSfSf
f




ˆ                                                (3.37) 

其中 Af 为中间频率 NCO 的频率， Bf 和 Cf 分别为超前频率和滞后频率， AS 、 BS 、 CS

分别为以上三个频率对应的 IQ 积分值的幅度。该方法形式上是利用三个频率对应的积

分幅值进行频率加权平均，但在理想的无噪声条件下为多普勒频率的理论估计值，式

（3.37）是通过三角恒等式推导的无偏差的频率估计值。但该方法的频率选择受限，

三个频率之间的步进量为： 

T
f step

3

2
                                                             (3.38) 

其中T 为积分时间。 

3.4.3 双级载波 NCO 鉴频器 

虽然频率精化法根据数学公式得到了频率的解析表达式，但频率步长固定，为了

克服频率步长的限制，两级载波 NCO 的鉴频方法被提出，该鉴频器可表示为（Guo et 

al., 2014）： 
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ff






cos22
ˆ                                        (3.39) 

其中 sA 、 fA 和 pA 分别为滞后、超前和即时频率对应的 IQ 积分的幅度， f 为三个频

率之间的频率步进，T 同样为积分时间。在理想的无噪声环境下， f 的选择只需使得

三个频率点在图 2.8 的主波峰内，而不受其他约束，因此相比于频率精化法更加通用。 

FFT 鉴频通过在整个频域范围内搜索能量最大谱线得到 IQ 积分中的残余多普勒频

率估计值，而以上三个基于能量的鉴频器由于只生成三个频率点的积分，等效于计算

了三个离散点的傅里叶变换，因此频率鉴别范围较小，动态跟踪能力较弱。其优点与

部分频点 FFT 相同，对噪声的抑制能力更强。FFT 鉴频中插值方法根据  csin 函数波

形进行近似插值，因此即使使用插值法，FFT 得到的频率估计值依然存在误差，而频

率精化法和双级载波 NCO 的鉴频方法在无噪声情况下理论上都可得到无误差的频率估

计值。 

图 3.7 为使用超前减滞后鉴频器和频率精化法鉴频器的接收机载波跟踪结构。此

时正弦表和余弦表需要生成三个不同频率的本地载波（普通接收机只需要生成图中的

P 路载波），中频信号利用即时码剥离伪码之后分别与三路载波进行混频并积分得到三

对 IQ 积分值，然后利用这三对 IQ 积分值进行鉴频。 
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IFS 余弦表
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滤波器
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图 3.7 使用超前减滞后和频率精化法鉴频器的载波环路结构 

图 3.8 为使用两级 NCO 鉴频器的接收机载波跟踪结构。其中第一级载波 NCO 用

于和中频信号进行混频，与普通接收机中 NCO 相同，运行频率较高，可得到第一次积

分结果 1PI 和 1PQ ，此时 IQ 积分结果中包含多普勒频率残余。该积分值与第二级载波

NCO 生成的三路载波进行混频并积分得到最终的三对 IQ 积分结果，鉴频器利用三对

IQ 积分结果得到鉴频值之后用于控制第一级载波 NCO，第二级载波 NCO 运行频率较

低。超前减滞后鉴频器和频率精化法鉴频器结构中载波 NCO 生成三个频率，六个混频

器与六个积分器的运行频率均较高，而两级 NCO 鉴频器中仅第一级中两个混频器和两

个积分器工作在较高频率，第二级中混频器与积分器运行频率低，因此可节约运算量。

但只要超前频率和滞后频率之间的频率间隔相同，使用一级 NCO 和使用两级 NCO 最

终得到的积分结果相同。 
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积分清零

余弦表

正弦表

积分清零

本地
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积分清零
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图 3.8 使用两级 NCO鉴频器的载波环路结构 

通过对 FFT 鉴频原理和基于能量鉴频器原理的分析可知，此类鉴频器均是通过同

时与多个载波频率进行混频然后积分，可等效为计算不同频率点的频域能量。不同的
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是 FFT 通过快速算法一次获得了多个频率点的频域能量，而基于能量的鉴频器通过三

个相关器一次只能得到三个频率点的频率能量。普通接收机中一次只有一个相关器获

得一个频率点的频率能量，因此通过时间维度上相邻的 IQ 积分进行鉴频，也即是

FLL 中常用的相位差鉴频器。而 FFT 或者基于能量的鉴频器可通过在频率维度上相邻

的 IQ 积分进行鉴频。弱信号环境下，IQ 积分时间通常较长，在时间维度上进行鉴频

涉及的时间跨度是频率维度上鉴频的 2 倍，因此更容易受动态和晶振噪声的影响。在

动态环境下，频域能量可能泄露到几个频率点上，或者集中在远离 0 频率点的频率谱

线上，此时频域积分值越多动态处理能力越强，因此计算 N 对 IQ 积分值的 FFT 鉴频

器动态性能优于计算 3 对 IQ 积分值的基于能量的鉴频器，基于能量的鉴频器优于计算

1 对 IQ 积分值的相位差鉴频器。 

3.4.4 能量鉴频器性能分析 

式（3.36）的超前减滞后鉴频器利用  csin 函数进行频率近似估计，而两级载波

NCO 鉴频器通过三角函数恒等式，可得到多普勒频率偏差的理论估计值。图 3.9 为两

鉴频器在不同频率误差输入时鉴频器鉴别结果。由于两级 NCO 鉴频器可得多普勒频率

偏差的理论值，其鉴频曲线为理想的直线。超前减滞后鉴别器在频率误差为零附近与

理想鉴频曲线重合，但在频率误差较大时鉴频误差增大。 

图 3.10 为不同频率间隔时超前减滞后鉴频器和两级载波 NCO 鉴频器的弱信号跟

踪门限，此时相干积分时间 20ms，非相干累加次数为 5。能量鉴频器中非相干操作与

FFT 鉴频器中复数平方相同，用于去除导航电文跳变影响。随着频率间隔的增加，超

前减滞后鉴频器的跟踪门限增加，跟踪灵敏度下降。但频率间隔的增加将加大动态鉴

频范围。而随着频率间隔的增加，两级载波 NCO 鉴频器的跟踪门限下降，跟踪灵敏度

上升。 

  
图 3.9 能量鉴频器输入输出曲线                  图 3.10 不同频率间隔时跟踪灵敏度 
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3.5 载波相位开环跟踪 

第二章中将跟踪环跟踪频率统一用多普勒频率表示，但实际中通道跟踪的频率除

了由卫星和接收机之间相对运动产生的多普勒频率之外，还包括由于接收机和卫星时

钟钟偏和钟漂产生的频率偏差，以及各通道的噪声。卫星使用的时钟为原子钟，其钟

偏和钟漂较小，且有地面站对卫星连续跟踪进行时钟误差估计与校准。接收机通常使

用的时钟为温补晶振（Temperature Compensated Crystal Oscillator, TCXO）和恒温晶振

（Oven Controlled Crystal Oscillator, OCXO），相比于卫星的原子钟其钟偏变化较大，

转换到通道跟踪频率可达数百赫兹，但钟漂通常也较小，钟偏在捕获阶段已经得到了

处理，因此跟踪环路在稳定跟踪阶段主要跟踪接收机钟漂以及多普勒频率变化量。此

外，接收机通道在对信号进行跟踪时不对多普勒频率、钟偏和钟漂以及噪声进行区分，

而是利用跟踪环一起进行跟踪处理，因此通常将通道跟踪频率笼统称为多普勒频率。 

3.5.1 载波相位开环跟踪原理 

城市环境中卫星信号可能被树干、高楼、高架桥以及人行天桥短时间内完全遮挡，

此时接收机无法实现对信号的连续跟踪，而使用载波相位观测值进行定位的接收机需

要尽可能的获得连续的载波相位观测值（区别于弱信号环境，此时假设大部分时间信

号强度较高可得到载波相位观测值，仅少数时候存在遮挡）。当卫星信号短时间内被完

全遮挡时，接收机跟踪环路无法实现对信号参数的估计和跟踪。由于 GPS 信号一个伪

码码片长约 300 米，北斗信号一个伪码码片长约 150 米，短时间内因为码 NCO 未更新

而产生的码相位误差小于码环牵引范围，因此对码环跟踪影响较小。而 GPS 信号和北

斗信号的一个载波周期都约为 19cm，信号被遮挡时锁相环很容易失去对载波相位的锁

定，进而产生载波相位周跳等问题导致无法获得连续的载波相位观测值。此外，在卫

星信号恢复可见之后，接收机通常需要对信号进行重新牵引跟踪，若此时环路跟踪误

差较大也会加大牵引跟踪需要的收敛时间。为了实现对信号的连续跟踪，当存在信号

遮挡时，希望环路能够实现较小误差的载波频率和载波相位跟踪。为了维持载波频率

和载波相位的跟踪，需要对载波进行跟踪保持，也称开环跟踪，此时不利用跟踪环

（信号被遮挡，无法得到正确的 IQ 积分值以及载波鉴频和鉴相值）而是通过载波频率

重构的方法实现频率和相位的虚拟跟踪保持（Alban et al., 2003）。由于载波相位是载

波频率的积分，为了实现载波相位的保持，需要重构高精度的载波频率，从而减小积

分过程中相位误差累积，因此需要对载波频率中各个成分进行高精度重构。载波相位

可表示为： 


2

1
12

t

t
tracktt dtf                                                     (3.40) 

其中 2t 和 1t 分别是 2t 和 1t 时刻的载波相位值， trackf 为载波跟踪环路得到的跟踪频率，

在 2t 和 1t 时间段内载波相位的变化量即为 trackf 在这段时间内的积分。在进行开环跟踪
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时 trackf 不再是通道跟踪环路得到的跟踪频率，而是利用现有信息（开环通道在开环之

前正常跟踪结果以及未开环通道当前跟踪结果）得到的某一个通道的频率估计值（将

其标记为 trackf̂ ），此时 2t 则是根据开环前的载波相位 1t 以及估计频率 trackf̂ 的积分得到

的开环载波相位估计值，由估计频率 trackf̂ 控制载波 NCO 生成本地载波相位，因此载

波相位 2t 的开环跟踪误差由相位初始值 1t 的误差和 trackf̂ 的估计误差的积分两部分组

成。为了提高开环跟踪时载波相位虚拟跟踪精度，需要得到高精度的 trackf 估计值，因

此需要对 trackf 的组成以及误差进行分析。其中环路跟踪频率 trackf 可进一步细化为： 

noiseclockdtrack ffff                                                  (3.41) 

其中， df 为卫星与接收机相对运动产生的多普勒频率，又可表示为卫星相对于某一参

考系运动产生的多普勒频率 sat

df 和接收机相对于同一参考系运动产生的多普勒频率 rec

df

之差，由于卫星位置和速度计算中通常使用地心地固（Earth Centered Earth Fixed, 

ECEF）坐标系，此处位置和速度的计算都使用 ECEF 坐标系， clockf 为本地时钟的实际

输出频率与标称频率之差对通道产生的频率误差， noisef 为其余各项噪声之和。 df 可表

示为： 

      rec
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11
                   (3.42) 

其中为载波波长，由于 GPS L1 信号和北斗 B1 信号载波频率不同，此处需要分别计

算，
sat

v 和
rec

v 分别为卫星和接收机的速度矢量， sat
p 和 rec

p 分别为卫星和接收机的位置

矢量， sr
1 为卫星与接收机视线方向（Line Of Sight, LOS）单位矢量，且表示为： 

recsat

recsat
sr

pp

pp
1




                                                       (3.43) 

在重构 sat

df 项时，需要知道卫星位置与接收机位置以及卫星速度。卫星位置 sat
p 可

通过卫星广播星历计算，接收机位置 rec
p 即为接收机定位结果，卫星速度同样可通过

广播星历计算得到（Remondi, 2004）。 

跟踪环路更新周期通常为 1ms，也即是对频率进行时间间隔为 1ms 的矩形积分得

到载波相位。而卫星位置和速度计算频率则通常为 1Hz 到 10Hz，为了降低频率积分中

的误差，可提高 sat

df 的估算频率到 1kHz 使得用于积分的离散 sa t

df 值更加接近真实的
sat

df ，一种方法是利用星历在每一毫秒进行一次卫星速度计算，该方法计算量大；另

一种方法是计算卫星加速度然后进行速度外推，外推公式为： 

      tTTtT satsatsat  111 avv                                        (3.44) 

其中  1Tsat
a 为 1T 时刻卫星加速度， t 为外推时间间隔。卫星加速度可通过星历计算得

到（Zhang et al., 2006），但由于卫星加速度较小，最大绝对值约为 0.177
2sm （谢钢，

2009），且卫星速度计算精度较高，因此可简单地利用卫星速度计算加速度： 
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vv
a                                               (3.45) 

其中  0Tsat
v 和  1Tsat

v 为相邻的卫星速度计算时刻 0T 和 1T 时刻的卫星速度。式（3.44）

对卫星速度做等加速度外推，假设 0T 到 1T 时刻内的加速度与 1T 到 tT 1 时刻内加速度

相同，从而利用 0T 和 1T 时刻算得的卫星速度计算 tT 1 时刻卫星速度。 

当某颗卫星信号受到遮挡，而其他卫星可正常跟踪时，接收机可利用通道跟踪频

率计算接收机速度。在获得接收机速度之后即可将其投影到遮挡卫星 LOS 方向上，从

而得到被遮挡卫星的 rec

df 。式（3.42）表示某一个通道的多普勒频率，将其代入式

（3.41）可得： 

  noiseclock

srrecsat

track fff  1vv


1
                                     (3.46) 

式（3.46）中未知量为
rec

v 在三个方向上的分量以及钟偏产生的频率误差 clockf 共四

个未知量， trackf 为通道多普勒频率观测值，
sat

v 和 sr
1 可通过卫星星历以及接收机位置

解算结果获得。与位置解算相同，只要获得至少四个观测方程即可利用最小二乘法求

解以上四个未知量。当接收机无法获得足够观测量时接收机速度无法通过接收机自身

解算得到，此时可利用惯导系统短时间内获得速度测量值。 trackf 观测量数目为 N 时待

求解方程组为： 
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                                   (3.47) 

其中 rec

xv 、
rec

yv 、 rec

zv 分别为接收机在 ECEF 坐标系下三个轴向上的速度， clkV 可表示为： 

clockclk fV                                                            (3.48) 

由于在射频前端进行下变频时使用本地时钟的倍频信号与接收到的卫星信号进行

混频，因此时钟频率误差会被引入到中频信号中进而产生式（3.41）中的 clockf 项。若

时钟标称频率为 0clkf ，真实频率与标称频率之间的误差为 0clkf ，则时钟的频率偏差率

为： 

0

0

clk

clk
err

f

f
f


                                                          (3.49) 

在进行射频混频时引入的频率误差 clockf 为： 

carriererrclock fff                                                       (3.50) 

其中 carrierf 为卫星信号载波频率，因此在卫星信号载波频率不同时利用同一时钟得到的

clockf 不同。通过速度解算也可发现解算出来的 clkV 可用于计算 clockf ，但计算中需要利

用载波波长作为系数转换。GPS L1 信号与北斗 B1 信号载波频率不同，因此同一个本

地时钟对两个系统的信号产生的 clockf 不同。 
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3.5.2 载波相位开环跟踪误差分析 

开环相位跟踪结果 2t 的误差由 1t 的初始相位误差和 trackf 估计误差的积分组成。

1t 的误差即为式（2.24）表示的 PLL ，开环过程中 PLL 造成的误差为初始误差，在整

个开环跟踪过程中不累积，在仅考虑静态场景时忽略 v 。图 2.14 为不同锁相环带宽和

积分时间时，锁相环热噪声误差 t 随信号 CN0 的变化曲线。从图中可知，当使用

7Hz 环路带宽且 CN0 高于 30dB-Hz 时，锁相环热噪声标准差小于 6 度。由于 t 受信号

CN0 影响较大，为了降低初始相位误差，在环路带宽和积分时间确定时，需要选择合

适的 CN0 进行开环跟踪。 A 的影响将在分析 trackf̂ 估计值误差时给出。 

通过重构的方法得到通道跟踪频率 trackf̂ 估计值不可避免的存在估计误差，频率估

计误差直接影响载波频率和载波相位开环跟踪精度。根据 trackf 的表达式（3.41）可知，

评估 trackf̂ 估计误差需要分析多普勒频率误差、时钟频率误差以及环路跟踪误差。 

sat

df 的计算涉及到利用卫星位置 sat
p 和接收机位置 rec

p 计算 LOS 方向单位向量 sr
1 。

由于广播星历计算得到的卫星位置 sat
p 精度可达到米量级（Warren and Raquet, 2003），

接收机定位结果 rec
p 的误差也是数十米量级，位置误差相比于 GNSS 卫星到地面接收

机之间约为 20000km 的距离可忽略不计（北斗倾斜轨道卫星轨道高度更高），因此位

置误差对 sr
1 的影响可忽略，因此计算速度在 LOS 方向投影时仅需考虑速度误差。 sat

df

的计算中另一个需要考察的量为卫星速度
sa t

v ，通过广播星历得到的卫星速度精度在

各个轴向上可达±1 smm （Zhang et al., 2006），因此 sat

df 精度可达±0.0087Hz，数十秒

的短时间内该误差对载波相位的影响也可忽略不计。因此可认为 sa t

df 的估计精度足够

高。 

利用式（3.46）可得到 clockf 的估计值，然而时钟频率 clockf 难以通过模型得到精确

的估计值，且每次工作过程中频率变化存在差异。从以年为单位的时间尺度来看，

TCXO 和 OCXO 的长期频率老化值通常随时间呈对数变化趋势（Vig and Meeker, 

1991），该趋势为时钟输出频率的系统性误差。时钟的初始老化率较高，而在长时间使

用之后老化率趋于稳定，输出频率随时间近似成线性关系。在以秒为单位的短时间内

频率噪声通常表现为随机游走噪声、白噪声以及线性漂移，可利用阿兰方差对时钟噪

声成分进行评估。 

图 3.11 为在接收机中利用式（3.46）进行多普勒测速计算得到的某一低精度

OCXO 一次工作中的钟偏曲线及其阿兰方差曲线。从阿兰方差结果可看出，时间从 1

到 4 秒内阿兰方差曲线斜率为-0.5，根据阿兰方差曲线特性可知此时时钟的频率误差在

短时间内主要包括白噪声。随着时间的加长，在 10 秒附近阿兰方差曲线斜率为 0.5，

表现出一定的随机游走特性。而在之后的时间内阿兰方差曲线斜率为 1，此时表现为

斜升的频率漂移。 
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图 3.11 低等级 OCXO频率误差曲线及其阿兰方差曲线 

图 3.12 为某一较高精度 OCXO 一次工作中的钟偏曲线及其阿兰方差曲线，由于该

时钟短期稳定性较好，此次工作过程中频率偏差比较稳定，没有出现斜升，阿兰方差

曲线斜率主要为-0.5，也即是频率误差以白噪声为主。 

 
图 3.12 高等级 OCXO频率误差曲线及其阿兰方差曲线 

从以上两个时钟频率误差可看出，短时间内高精度时钟误差主要以白噪声为主，

较低精度时钟在去除频率漂移趋势之后也以白噪声为主。两者在短时间内（1s）阿兰

均方差相近，但低等级晶振长时间内存在频率漂移。此外，对常用的三款商用接收机

在 GNSS 信号完全断开时的测试也表明，短时间内接收机中时钟频率稳定度较高（Niu 

et al., 2015b）。该测试利用高频率稳定度的芯片级原子钟作为时钟参考对接收机秒脉冲

（Pulse Per Second, PPS）信号进行测量，在 600s 无卫星信号情况下，接收机输出的

PPS 信号与 GPS 时间整秒之间的误差呈线性增加，表明此三款接收机频率误差 clockf 为
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固定值，也即是短期内频率误差主要为白噪声，或者可通过时钟控制技术得到频率斜

升的变化率对频率斜升进行简单有效的补偿，若是存在更复杂的时钟误差，则难以在

600s 内实现 PPS 信号误差的线性增加。 

由于载波开环跟踪仅适用于数十秒之内的短期频率和相位维持，因此在对 clockf 项

进行重构时，仅考虑白噪声项以及线性漂移项。在所有卫星都被遮挡情况下， clockf 需

要利用遮挡前的信息进行估计。对于白噪声起主导的时钟，可利用开环前正常跟踪得

到的 clockf 均值或者零阶线性拟合作为开环后的 clockf 估计值；对于频率线性漂移起主导

的时钟，可利用开环前正常跟踪得到的 clockf 的一阶线性拟合作为 clockf 估计值。这两种

方法都需要对接收机估计的钟偏进行缓存以便在开环时用于计算均值和拟合。当所有

卫星信号都被遮挡之后，没有正常跟踪的信号通道，此时利用均值或拟合得到的 clockf

与 df 进行开环跟踪。 

在部分卫星可见情况下，当重构 df 之后，通过式（3.41）可得每个正常跟踪通道

独立跟踪获得的 clockf ，且表示为： 

noisedtrackclock ffff                                                   (3.51) 

由于通过不断更新跟踪环得到的 clockf 更能反映时钟频率的瞬时变化，而同一载波

频率时各个通道的 clockf 相同，不同载波频率的不同系统之间也只需通过载波波长进行

转换，因此通道间进行辅助可得到更高精度的时钟频率估计值。由于正常跟踪通道可

以稳定跟踪载波相位观测值，时钟频率的任何波动对载波相位跟踪结果不会产生累积

误差，只会引入初始相位误差。静止情况下忽略由载体运动引起的晶振相位抖动误差。

由晶振频率漂移随时间的累积引起的相位抖动噪声均方差的估算公式为（2.23），利用

该式可计算 A 。图 3.12 中下半部分为某高精度 OCXO 的阿兰均方差曲线图，图中使

用的是 clockf 得到的阿兰均方差，而在衡量频率稳定度时使用归一化的 errf 的值计算阿

兰均方差。因此将图 3.12 中的阿兰均方差值根据式（3.46）除以 L1 载波频率转换为此

处需要的   A ，可得 为 1s 时该 OCXO 的阿兰均方差约为
11108.6  。利用该阿兰方

差结果可得相干时间为 1ms 时的晶振相位抖动噪声均方差为 0.039°，该相位误差远

小于锁相环热噪声引起的相位抖动。通过速度解算得到的 clockf 噪声水平与环路跟踪频

率 trackf 噪声水平相关，而 trackf 噪声与环路带宽、积分时间等参数相关。为了得到较可

靠的晶振参数，利用氢原子钟作为频率源，通过专业的频率对比仪器分析了较低精度

的 OCXO 参数。通过连续 20 个小时的测试，得到该 OCXO 的 1s 阿兰均方差为
101057.2  ，与图 3.10 和图 3.11 中得到的阿兰均方差数量级一致。 

在使用通道间频率辅助时，单个正常跟踪通道即可提供 clockf 估计值。但式（3.49）

表示的时钟频率估计值包含噪声，为了降低噪声可使用多个正常跟踪通道得到的 clockf

估计值求平均作为最终的 clockf 辅助信号遮挡通道的开环跟踪。假设 clockf 中包含白噪声

成分，且各个通道的白噪声相互独立，根据高斯白噪声特性，对多个通道白噪声进行
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求均值后的白噪声均方差与求均值前各个白噪声的均方差的关系为： 

N

N

i

i

sum




2

                                                         (3.52) 

其中 i 为第 i 个跟踪通道的白噪声均方差， N 为正常跟踪通道个数，因此利用正常跟

踪通道的 clockf 估计值均值可降低热噪声。特别的，当各个通道的 i 相同时，此时式

（3.52）可改写为： 

N

i
sum


                                                             (3.53) 

该部分白噪声积分产生随机游走的开环相位误差，随机游走的标准差 r 与其驱动

白噪声的标准差 n 的关系为： 

nr t                                                             (3.54) 

其中 t 为白噪声序列长度，取决于 IQ 积分时间和总开环时间。 

综上可知，为了降低载波相位开环跟踪误差，一种方法是缩短白噪声序列长度，

也即是使用短时间开环，此方法受限于实际中信号遮挡时间而不具备可行性；另一种

方法是降低通道相位跟踪初始值 1t 的误差和 trackf 的估计误差。降低 1t 的误差一方面是

提高晶振的稳定性，当晶振为高精度晶振时此项起次要作用，对开环相位误差改善有

限；另一方面是降低环路热噪声均方差 t ，可通过降低环路带宽，增加相干积分时间

以及在信号强度较好时开始开环跟踪实现。在静态时降低 trackf 的估计误差主要是降低

clockf 的估计误差，所有卫星均被遮挡时需要利用拟合得到开环时 clockf 估计值，部分卫

星遮挡由于时钟误差在各通道之间具有相关性，利用正常跟踪通道的 clockf 估计值可较

好的辅助被遮挡动态进行开环跟踪。 

在得到 df 和 clockf 的估计值之后，用这两者直接控制 NCO 频率，开环时间段内这

两者对时间的积分即为相位变化量。开环控制结构如图 3.13 所示，此时由于信号被遮

挡，鉴相器输出为噪声，用于更新 NCO 的频率控制字不再由环路生成，而是直接利用

计算得到的 df 和 clockf 对 NCO 进行控制。 

NCO

clockf

滤波器鉴相器

df

 
图 3.13 开环载波控制 

图 3.14 为静止场景下所有卫星信号均被遮挡 20s 时进行开环跟踪得到的开环相位

跟踪误差随时间的发散曲线，此时 clockf 通过开环前缓存的 clockf 值进行拟合得到。图

3.15 为静止场景下单个卫星信号被遮挡 20s 时得到的开环相位跟踪误差随时间的发散
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曲线，此时信号被遮挡通道的 clockf 通过其他正常跟踪通道获取。虽然使用的时钟频率

稳定度较高，拟合得到的 clockf 误差相比于通道辅助得到的 clockf 误差仍然较大，因此所

有卫星均被遮挡时开环相位误差大于单个卫星遮挡时开环相位跟踪误差。 

  
图 3.14 所有卫星均被遮挡时开环相位跟踪误差            图 3.15 单个卫星被遮挡时开环相位跟踪误差 

3.6 本章小结 

本章首先阐述了弱信号环境下使用 FFT 鉴频器进行载波跟踪的原理，通过 FFT 变

换后频域中信号的概率密度函数推导了 FFT 鉴频器的弱信号处理能力。低动态条件下，

由于 FFT 变换后信号谱线在零附近，可使用部分频点鉴频从而提高灵敏度。通过理论

公式和蒙特卡洛仿真给出了有导航电文辅助时 FFT 和部分频点 FFT，以及无导航电文

辅助时 SFFT 和部分频点 SFFT 鉴频器正确鉴频概率随信噪比的关系曲线。理论分析和

仿真表明，当 IQ 积分时间为 20ms 时，使用 SFFT 鉴频器时，当 CN0 低于 22dB-Hz 时

鉴频错误概率开始快速增加；使用 FFT 鉴频器时，当 CN0 低于 17dB-Hz 时鉴频错误

概率开始快速增加。动态环境下，分析了恒加速度时正确鉴频概率随载噪比以及动态

的关系。 

其次介绍了三种同样具有较好弱信号处理能力的基于能量的鉴频器，分析了各个

方法的优劣并给出了相应的接收机载波跟踪结构，并对比分析了不同鉴频器的性能。 

最后在分析了载波环跟踪频率的成分后给出了信号遮挡情况下的载波频率和相位

开环跟踪方法，简要介绍了接收机和卫星相对运动产生的多普勒频率的计算方法；随

后分析了本地时钟造成的频率误差，并从卫星全部遮挡和部分遮挡两方面说明了开环

时本地时钟误差的估计方法，通过通道间辅助进行钟差估计提高了部分卫星遮挡时开

环载波相位跟踪精度。 
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4 复杂环境下深组合跟踪理论与方法 

4.1 引言 

信号质量好的强信号环境下，静态时可通过降低锁相环带宽实现高精度载波相位

提取进而获得高精度的载波相位差分定位结果，动态条件下独立接收机环路带宽需要

在热噪声和动态之间进行折中选择。信号质量差的弱信号环境下，静态时可通过 FFT

鉴频器实现弱信号跟踪，但积分时间越长，载波 NCO 的更新速率越低导致动态处理能

力越低，因此也存在动态与灵敏度之间的折中。在信号被完全遮挡情况下，接收机无

法实现对卫星信号的跟踪，静态时由于不用估计接收机速度从而可实现短时间的开环

载波相位或频率的跟踪；而在动态条件下，若可见卫星数量无法实现正常的位置速度

解算，则无法进行开环跟踪。独立接收机难以解决以上三种动态场景问题，阻碍了高

质量观测值的提取，而深组合接收机系统可通过惯导系统获得接收机载体运动动态信

息，并利用该动态信息对接收机跟踪环路辅助从而降低环路跟踪动态应力。深组合模

式下，动态强信号条件下可使用更窄的环路带宽实现载波相位跟踪；动态弱信号条件

下可使用更长的积分时间，更慢的载波 NCO 更新率实现载波频率跟踪；遮挡条件下实

现接收机动态估计从而重构各个卫星跟踪通道载波频率或相位，实现短时间遮挡时的

开环跟踪。 

本章围绕利用标量深组合接收机解决以上问题展开，4.2 节介绍标量深组合系统结

构以及辅助频率计算方法。由于惯导误差模型是深组合跟踪环误差建模与分析的基础，

4.3 节将惯性传感器误差模型代入惯导误差微分方程推导了惯导速度误差模型。4.4 节

为了分析深组合中闭环误差模型，首先给出深组合闭环传递函数模型；其次分析不同

动态下传统 PLL 环路误差响应；最后结合惯导速度误差模型和传统 PLL 环路误差响应

导出深组合中误差响应并对其特性进行分析。4.5 节分析深组合中开环误差模型，首先

通过开环跟踪结构给出载波相位和载波频率开环跟踪传递函数模型；其次结合惯导速

度误差模型得到时域中载波相位和载波频率跟踪误差并对其特性进行分析。4.6 节首先

给出使用惯导辅助的 FFT 跟踪结构；其次分析 FFT 鉴频器动态跟踪能力，并结合开环

频率跟踪误差给出惯导辅助下 FFT 鉴频器动态跟踪能力。 

4.2 标量深组合系统 

4.2.1 标量深组合系统结构 

从辅助对象角度来看，只要惯导对接收机基带信号处理进行了辅助即可称为深组

合系统，因此深组合系统可分为采用矢量跟踪环的矢量深组合结构和采用标量跟踪环

的标量深组合结构。本文涉及的深组合结构为标量深组合结构，也即是接收机跟踪环

路使用传统标量跟踪环，而使用惯导信息对环路进行辅助。图 4.1 为使用标量深组合

的组合导航接收机系统框图。深组合系统由接收机、惯导系统以及组合导航滤波器构
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成。接收机部分完成射频信号下变频、量化以及基带信号处理之后提取观测量并解码

导航电文进行 PVT 解算；惯导系统部分首先利用加速度计和陀螺仪获取并输出加速度

和角速度原始测量数据，原始数据经过误差补偿之后用于惯导初始对准，完成初始对

准之后机械编排算法利用惯导数据估计接收机位置、速度、加速度和姿态等惯性导航

结果。在惯导系统和接收机系统完成初始化之后，组合导航卡尔曼滤波器将接收机的

位置和速度解算结果和 INS 推算结果进行数据融合得到更加平滑的位置、速度、姿态

结果以及惯性传感器误差估计值。惯性传感器误差估计值进一步反馈回惯导系统进行

传感器误差补偿，用于弥补惯导系统独立运行时误差随时间发散的问题。 

与松组合或者紧组合不同的是，深组合系统中惯导系统在得到载体运动速度之后

转换成载体与卫星之间的多普勒频率并以前馈的形式对接收机跟踪环路进行辅助。接

收机接收到的卫星信号中的多普勒频率由接收机与卫星的相对运动产生，而卫星运动

速度可通过卫星星历计算得到，在惯导辅助下，接收机运动速度可通过惯导机械编排

算法计算得到。在提取足够的观测量之后可计算出卫星与接收机的位置，从而将卫星

与接收机相对运动投影到 LOS 方向获得多普勒频率估计值。动态环境下，该多普勒频

率变化快，接收机跟踪通道无法正常跟踪或者需要增加环路带宽从而引入更多噪声。

而在惯导辅助下，接收机不需要通过载波跟踪环即可得到多普勒频率的估计值。此时

接收机只需要跟踪惯导对多普勒频率估计的误差，而该估计误差远小于多普勒频率本

身，接收机工作在准静态环境，因此深组合接收机中这种前馈辅助形式可削弱动态对

接收机跟踪环的影响，从而改善接收机动态跟踪性能。 
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图 4.1 深组合导航接收机系统结构 
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4.2.2 载波频率辅助信息计算 

图 4.1 中频率辅助模块进行辅助频率计算，并用于对接收机跟踪环路的辅助。式

（3.41）给出了通道跟踪频率，由于频率辅助的原理是不直接通过环路而是利用其它

信息得到环路跟踪频率的估计值，因此辅助频率的计算也依据该式得到。计算辅助频

率需要计算由卫星与接收机相对运动产生的多普勒频率 df 和由时钟频偏差产生的 clockf

的估计值。 df 中由卫星运动产生的 sat

df 利用卫星速度在卫星与接收机 LOS 方向进行投

影，由接收机运动产生的 rec

df 在惯导辅助下可通过惯导系统得到高速率的速度估计值

之后在卫星与接收机 LOS 方向进行投影。与独立接收机中不同的是，深组合接收机中

接收机定位结果通过组合导航卡尔曼滤波器平滑，此时计算 LOS 时接收机位置不再使

用 PVT 解算得到的位置，而是使用惯导机械编排得到的接收机位置（去除杆臂效应）。

clock f 依然通过接收机中 PVT 解算模块的多普勒测速得到。由于 clockf 随时间变化速率取

决于所使用的本地时钟性能，但通常使用 TCXO 或者 OCXO 时 clockf 变化缓慢。而另一

方面由于 PVT 解算得到的 clockf 存在较大噪声，因此实际深组合接收机实现过程中 clockf

的辅助信息仅在初始化频率辅助时给出，后续 clockf 的变化量依靠跟踪环进行跟踪而不

再使用测速计算值进行更新。图 4.1 中频率辅助模块利用 PVT 解算模块得到的卫星位

置以及惯导机械编排得到的接收机位置计算 LOS 方向单位向量，该单位向量可表示为： 

rec

INS

sat

rec

INS

sat
sr

INS
pp

pp
1




                                                       (4.1) 

其中 rec

INSp 为接收机位置，该位置通过惯导解算得到的位置利用杆臂投影到接收机天线

相位中心并转换到 ECEF 坐标系下。频率辅助模块将 PVT 解算得到的卫星速度投影到

该 LOS 方向 得到 sat

df ： 

sr

INS

satsat

df 1v 


1
                                                        (4.2) 

df 中接收机运动造成的多普勒频率 rec

df 通过惯导估计的接收机运动速度和 LOS 方

向单位向量 sr

INS1 进行计算，且表示为： 

sr

INS

rec

INS

rec

df 1v 


1
                                                       (4.3) 

其中 rec

INSv 为接收机速度，该速度通过惯导解算得到的速度利用杆臂投影到接收机天线

相位中心。当处理动态信号时，接收机的载波 NCO 需要以高速率更新，比如 1 kHz，

为了提高 df 的估计速率，卫星速度可通过式（3.44）的外推方法计算每一毫秒的 sa t
v

值。接收机速度 rec

INSv 更新速率和机械编排速率相同，若惯导机械编排速率低于 1kHz，

则利用接收机加速度进行外推为 1kHz。接收机加速度可通过惯导机械编排算法得到，

因此任意时刻接收机速度可表示为： 

      tTTtT recrecrec  111 avv                                           (4.4) 

其中 1T 为惯导机械编排解算时间， t 为速度外推时间间隔，
rec

a 为通过惯导机械编排
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得到的接收机加速度。 

结合 sat

df 和 rec

df 可得到 df 为： 

  sr

INS

rec

INS

satrec

d

sat

dd fff 1vv 


1
                                         (4.5) 

在得到 df 和 clockf 后将两者相加即可得到惯导辅助频率 aidf ： 

clockdaid fff                                                          (4.6) 

该辅助频率与载波环滤波器输出值相加之后用于控制载波环 NCO，由于载波环得

到了接收机速度信息的辅助，接收机载体运动对环路的影响变小。由于使用了载波辅

助码环结构，码跟踪环路也得到了惯导的辅助，因此载波环和码环动态性能都可得到

提高。 

4.3 惯导误差传递模型 

4.2 节说明了深组合接收机中惯导辅助接收机跟踪环的原理以及深组合接收机系统

结构，并介绍了辅助信息的计算方法，而实际中由于误差的存在，辅助频率的计算必

然存在误差。辅助频率的误差将直接影响深组合闭环和开环跟踪性能，因此在分析闭

环载波相位跟踪误差、开环载波相位和频率跟踪误差以及惯导辅助 FFT 鉴频器跟踪能

力之前需要分析辅助信息误差。惯导辅助频率 aidf 中 sat

df 误差忽略不计，而 clockf 的变化

量通过环路跟踪，因此 aidf 的误差分析重点是 rec

df ，也即是需要分析惯导对接收机载体

速度估计值的误差。 

本节首先给出惯导误差微分方程中的速度和姿态误差微分方程，然后通过拉普拉

斯变换得到 s 域速度误差，最后对 s 域速度误差中包含的惯性传感器误差进行细化建

模推导了完整的惯导速度误差模型。 

4.3.1 惯导速度误差模型 

第二章中已经得到了速度误差和姿态误差的微分方程，利用误差微分方程即可分

析惯导误差传递。将第二章中惯导误差微分方程中的速度和姿态误差微分方程在 n 系

中三个轴向上展开可得（班亚龙，2016）： 
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             (4.12) 

其中 *f 为加速度计测量比力， *f 为加速度计比力测量误差， * 为陀螺角速率测量误

差。为了便于误差分析，仅考虑速度误差和姿态误差的主要影响因素而忽略次要因素，

需要对式（4.7）~ （4.12）进行简化，简化基于以下假设：1）导航系统在地球表面附

近做低动态匀加速运行；2）惯性器件三个轴向一致。速度和姿态误差微分方程保留主

要误差项之后可得（Niu et al., 2015a）： 
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                                            (4.13) 

同第二章中相同，将简化后的速度和姿态误差微分方程写成系统状态方程，状态

方程可表示为： 

     ttt wFxx                                                       (4.14) 

其中  tx 为误差状态矢量，包括速度误差和姿态角误差， F 为系统状态转移矩阵，

 tw 为系统驱动白噪声矢量。  tx 、F和  tw 可分别表示为： 

   T
yawpitchrollDEN vvvt x                                 (4.15) 



 

67 



































000000

000000

000000

0000

0000

0000

NE

ND

ED

ff

ff

ff

F                                       (4.16) 

   TDENDEN ffft  w                            (4.17) 

在低动态假设条件下短时间内F 为常数矩阵，因此系统状态转移方程为常系数微

分方程，将状态转移方程变换到 s 域可得： 

       ssss wFxxx  0                                               (4.18) 

其中  0x 为系统在时域内初始状态矢量，也即是初始速度误差以及初始姿态误差。将

其改写成  sx 的函数为： 

        sss wxFIx 


0
1

                                            (4.19) 

其中   1
FIs 可表示为： 
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通过式（4.15）、（4.17）、（4.19）和（4.20）即可得到 s 域速度误差，将 s 域速度

误差展开可得： 
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         (4.21) 

4.3.2 惯性传感器误差模型 

由于此时并未对传感器误差进行建模，因此式（4.21）中仅使用  sf 和  sω 指代

加速度计和陀螺仪误差的 s 域模型。为了进一步分析速度误差与传感器误差之间的关

系，需要对传感器误差进行具体化。根据惯性器件特性，此处将加速度计和陀螺仪误

差分别建模为零偏和白噪声，仅考虑加速度计的比例因子误差而忽略陀螺仪的比例因

子误差可得传感器误差模型为： 

        ttdiagtt aadaca wsfbbf  ,,                                   (4.22) 
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     ttt gdgcg wbbω  ,,                                              (4.23) 

其中 ca,b 和 cg ,b 分别是建模为随机常数的加速度计和陀螺仪常值零偏矢量，每次惯性器

件上电工作时为随机值，而在一次工作过程中保持恒定，  tda,b 和  tdg ,b 为惯性器件零

偏漂移矢量，可建模为一阶高斯-马尔科夫过程，  diag  函数用于将矢量转换成对角

矩阵， as 为加速度计比例因子误差矢量，建模为随机常数，  taw 和  tgw 分别是建模

为高斯白噪声的加速度计和陀螺仪零偏白噪声矢量。其中建模为一阶高斯-马尔科夫过

程的零偏漂移可进一步表示为： 

     ttdiagt dada

da

da ,,

,

,

1
wb

T
b 














                                      (4.24) 

     ttdiagt dgdg
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dg ,,
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                                      (4.25) 

其中 da,T 和 dg ,T 为一阶高斯-马尔科夫过程的相关时间矢量，  tda,w 和  tdg ,w 为相应的

驱动白噪声矢量。对式（4.24）和（4.25）进行拉普拉斯变换可得 s 域中零偏漂移的一

阶高斯-马尔科夫模型为： 
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一阶高斯-马尔科夫过程的初值
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在时域内为按照指数衰减的量

   tdada

1

,, exp0 Tb 和    tdada

1

,, exp0 Tb ，由于相关时间 da,T 和 dg ,T 通常较大，而此处仅

考虑短时间内的惯导误差发散，因此初值随时间的衰减较小可将该项归入到 ca,b 和 cg ,b

之内。在恒加速运动时，综合以上各项传感器误差可得 s 域内传感器误差模型为： 
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将传感器误差代入速度误差函数（4.21）中可得： 
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     (4.32) 

其中白噪声由于表达式不确定而依然使用符号代替，后续分析中将分析其统计特性。 

表 4.1 为两个不同精度等级惯导的参数列表，表中参数用于式（4.30）~ （4.32）

中进行速度误差计算，将用于后续误差分析。 

表 4.1 惯导参数列表 

参数类型  符号 FSAS MTi-G 

陀螺 

常值零偏 cgb ,  0.1 hdeg/  15 hdeg/  

高斯-马尔科夫驱动白

噪声功率谱密度 dgwP
,

   Hzsh //deg/1.0
2

   Hzsh //deg/100
2

 

相关时间 dgT ,  10800 s  600 s  

白噪声功率谱密度 
gwP   2deg/15.0 h   2deg/3 h  

加速度计 

常值零偏 cab ,  50 mGal  800 mGal  

高斯-马尔科夫驱动白

噪声功率谱密度 dawP
,

   HzsmGal //100
2

   HzsmGal //2000
2

 

相关时间 daT ,  10800 s  600 s  

白噪声功率谱密度 
awP   2//03.0 hsm   2//12.0 hsm  

比例因子 as  300 ppm
 

1000 ppm
 

初始误差 

水平速度  0Nv /  0Ev  0.008 sm /  0.05 sm /  

横滚/俯仰角  0roll /  0pitch  0.01 deg  0.10 deg  

航向角  0yaw  0.05 deg  0.15 deg  

得到惯导辅助速度误差之后，将速度误差在 LOS 方向投影并通过载波波长进行转

换即可得到针对某一颗卫星的惯导辅助频率误差：  

    sr

INSIMU ssf 1v  


1
                                                 (4.33) 

4.4 深组合闭环误差建模及分析 

为了分析惯导辅助下接收机通道跟踪性能，需要建立标量深组合跟踪环路数学模

型以及惯导误差模型。4.3 节已经分析了惯导误差模型，本节将首先给出深组合跟踪环

传递函数模型，在此基础上将惯导误差模型代入深组合跟踪环传递函数可得惯导辅助

下的深组合环路跟踪误差。 
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4.4.1 深组合闭环传递函数 

根据图 4.1 所示的深组合接收机结构，可得如图 4.2 所示的跟踪环模型。图中下半

部分的接收机跟踪环支路与普通 PLL 环路相同，上半部分用于辅助信息生成，并以前

馈的形式用于载波 NCO 控制。 

dK  sF

s
 si

oK
s

1


 se  so

 sfIMUIMU

惯导支路

接收机跟踪环支路

 sf sat

d
 sfclock

 sf rec

d

 
图 4.2 深组合跟踪环路模型 

图中  si 和  so 为 PLL 的输入与输出相位，  se 为鉴相误差， dK 和 oK 分别为

鉴相器和 NCO 增益，  sF 为环路滤波器。辅助信息包括利用惯导估计的载体动态

 sf rec

d ，利用星历以及接收机位置估计的卫星动态  sf sat

d 以及多普勒测速得到的时钟

漂移频率  sfclock ，由于惯导估计误差的存在，  sf rec

d 存在频率误差  sf IMU 。 

辅助信息误差仅考虑惯导辅助误差  sf IMU ，此时根据环路模型结合图 4.2 中上下

两个支路中的信号可得深组合跟踪环数学模型为： 

             s
s

KsFKsssfss oodoiIMUi  
1

                         (4.34) 

因此有惯导辅助的深组合接收机中环路跟踪误差为： 

 
 
 

   sHsf
ssFKKs

sf
s eIMU

od

IMU
e 






1
                                  (4.35) 

其中  sH e 为 PLL 环路的误差传递函数且可表示为： 

 
 sFKKs

s
sH

od

e


                                                   (4.36) 

对于二阶环路，  sH e 可表示为： 

 
22

2

2 nn

e
ss

s
sH

 
                                                 (4.37) 

其中 为  sH e 对应的系统传递函数的阻尼系数， n 为特征频率。 

4.4.2 PLL 环路跟踪误差 

通过式（4.35）可知，深组合闭环相位跟踪误差  se 与  sf IMU 和 PLL 环路误差

传递函数  sH e 相关，因此下面首先分析在不同输入误差下 PLL 的误差响应，在此基

础上结合深组合环路中输入误差  sf
s

IMU
1

即可得到深组合环路中总的相位误差响应。
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此外，在无惯导辅助的独立接收机中，需要计算动态条件下相位跟踪误差，因此在分

析相位误差响应时将给出在不同输入误差下最大相位跟踪误差。 

1）速度阶跃相位误差响应 

当存在速度阶跃时，跟踪环输入频率产生阶跃，相位随时间线性斜升，此时输入

相位可表示为    tutfti  ，其中 f 为频率阶跃值， s 域中输入信号为

 
2

1

s
fsi  ，则根据式（4.37）给出的接收机环路中误差传递函数可得相位误差响应

为： 

     
22222

2

2
2

1

2 nnnn

ie
ss

f

s
f

ss

s
ssHes










                (4.38) 

为了得到相位误差随时间的变化关系，将  se2 变换到时域可得： 

 
   

f
tt

t

n

nn

e 





2

2

2

1

1sinexp




                                      (4.39) 

为了评估频率阶跃输入时环路最大相位跟踪误差，需要计算  te2 的最大值点。频

率阶跃响应为按照指数衰减的振荡函数，而最大相位跟踪误差为第一个极大值点。第

一个极大值点时 t 为： 

  
2

22

1

1tan










n

a
t                                                   (4.40) 

此时相位跟踪误差为： 

 
         

f
aa

t

n

e 





2

222222

2

1

1tansin1tan1exp




          (4.41) 

当 取标准阻尼 22 时可得： 

  f
B

ft
Ln

e 
2418.04559.0

2


                                           (4.42) 

2）恒加速度相位误差响应 

当载体做恒加速运动时，多普勒频率随时间呈线性斜升，而相位则为二次函数，

此时输入相位可表示为    tutfti  2

2

1  ，其中 f 为频率变化率，此时 s 域中输入信

号为  
3

1

s
fsi   ，对应的相位误差响应为： 

     
sss

f

s
f

ss

s
ssHes

nnnn

ie 223322

2

3
2

1

2 











                (4.43) 

同样，将  se3 利用拉普拉斯逆变换变换到时域可得： 
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1sinh
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             (4.44) 

二阶锁相环不能无偏的跟踪恒加速度动态，跟踪误差中包含值为常数的稳态相位

跟踪误差
2

n

f




。  te3 取第一个极大值点时 t 为： 

21 






n

t                                                         (4.45) 

此时相位跟踪误差为： 

 
         

f
iif

t
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            (4.46) 

当 取标准阻尼 22 时可得： 

  f
B

ft
Ln

e
 

223

2934.00432.1


                                            (4.47) 

3）加加速度相位误差响应 

当载体运动存在加加速度时，多普勒频率为二次函数，输入相位为三次函数，此

时输入相位可表示为    tutfti 


3

6

1
 ，其中



f 对应加加速度的强度，此时 s 域中输

入信号为  
4

1

s
fsi 


 ，对应的相位误差响应为： 

     
2234422

2

4
2

1

2 sss

f

s
f

ss

s
ssHes

nnnn

ie














             (4.48) 

将  se4 变换到时域可得： 
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(4.49) 

由于二阶环在处理加加速度时相位响应中包含
2

n

t


项，该项使得相位误差随时间

发散，因此在接收机设计中如果需要处理加加速度则不能使用二阶环，且  te4 也不存

在最大值。但式（4.30）~ （4.32）所示的惯导辅助信息误差中有等效为加加速度的误

差项，因此此处给出二阶环的加加速度相位误差响应，便于后续分析惯导误差对环路

的影响。 
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4.4.3 深组合跟踪环误差模型 

4.4.2 节中分析可知，锁相环瞬态响应与阻尼系数以及环路特征频率有关，锁相环

中阻尼系数决定了环路对激励响应的灵活度，阻尼系数越大，环路瞬态响应中振荡越

轻微，环路稳定性越高，但表现为对激励反应迟缓。在二阶环中当环路特征频率 n 确

定时，阻尼系数为 0.5 时环路具有最好的噪声性能（董喜艳，2012），但为了平衡噪声

性能与环路稳定性，环路滤波器阻尼系数通常设置为标准阻尼 22 。然而从 4.4.2 节

的分析可知，使用标准阻尼时误差响应公式较为复杂，为了简化分析，班亚龙（2016）

使用临界阻尼系数 1。临界阻尼为过阻尼和欠阻尼分界点，以式（4.39）为例，使用临

界阻尼系数时，由于
 

t
t

n

n 




 2

2

1 1

1sin
lim






，可极大简化  te 的表达式，方便后续分析，

此时误差响应函数不再振荡。此处同样为了简化分析使用针对阻尼系数为 1 时的环路

进行分析。当 为 1 时，令式（4.39）、（4.44）和（4.49）中 f 、 f 和


f 为 1 可得： 

   ttt ne   exp2                                                     (4.50) 
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                                         (4.51) 
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2

exp
334

                                  (4.52) 

结合深组合跟踪环路误差公式（4.35）以及惯导速度误差模型可得深组合环路跟

踪误差。为了简化分析，此处仅考虑单个方向速度误差，其余方向速度误差分析方法

与此相同。并假设速度误差与 LOS 方向一致，则可不考虑向 LOS 单位向量 sr

INS1 的投影

问题。考虑北向速度误差时的环路跟踪误差为： 
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sHsf
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                                                (4.53) 

将  sH e  和  svN 的具体形式代入式（4.53）中可得： 
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  (4.54) 

其中  0Nv 、  0pitchDf  、  0yawEf  对应项为初始误差造成的相位输入误差，分别为频

率阶跃、频率斜升和频率斜升激励响应，其时域响应可通过拉普拉斯逆变换求得。

cNab , 、 aNN sf 、 cEgDbf , 、 cDgEbf , 对应项为传感器常值零偏和比例因子误差造成的相位

输入误差，分别为频率斜升、频率斜升、加加速度和加加速度激励响应。以上七项表
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达式确定，可得到时域中相位误差响应表达式，其余项为白噪声相关项，后文将分析

其统计特性。表达式确定项对应三种不同的误差激励，将其与式（4.50）~ （4.52）中

的单位激励相结合可得各项在环路中造成的相位误差为： 
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t e
N

ve N 2,
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                                                   (4.55) 
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                                                (4.60) 

   t
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t e

cDgE

be cDg 4

,

, ,



                                                  (4.61) 

其中  te2 、  te3 和  te4 为接收机锁相环对不同阶数的单位相位误差输入的响应，也

即是式（4.50）、（4.51）和（4.52），  t
Nve  , 为速度初始误差  0Nv 造成的环路相位跟

踪误差，  t
p itche  , 为姿态初始误差  0pitch 造成的环路相位跟踪误差，  t

yawe  , 为姿态初

始误差  0yaw 造成的环路相位跟踪误差，  t
cNabe ,, 为加速度计常值零偏 cNab , 造成的环路

相位跟踪误差，  t
aNse, 为加速度计随机常数的比例因子误差 aNs 造成的环路相位跟踪

误差，  t
cEgbe ,, 为陀螺常值零偏 cEgb , 造成的环路相位跟踪误差，  t

cDgbe ,, 为陀螺常值零

偏 cDgb , 造成的环路相位跟踪误差。 

速度误差  svN 中白噪声项和白噪声驱动项由于噪声的表达形式不确定，无法给

出其系统响应，但可分析噪声经过系统后系统响应的统计特性。班亚龙（2016）利用

卷积积分分析速度误差中白噪声输入产生的系统响应输出的平均功率。利用卷积积分

可得单位功率输入白噪声的输出信号平均功率为（朱华，1990）： 

    dvvtE
t

ei  0

22                                                      (4.62) 

其中 e 为误差响应的时域形式。通过式（4.54）可知，北向速度误差中加速度零偏白

噪声  swaN 对应二阶相位误差 e2 ，陀螺零偏白噪声  swgE 和  swgD 对应三阶相位误差

e3 。一阶高斯-马尔科夫过程中存在相关时间 da,T 和 dg ,T ，由于相关时间较长，为了简

化分析将其导数
1

,



daT 和
1

,



dgT 近似为 0 ，则加速度零偏漂移对应的一阶高斯-马尔科夫过

程驱动白噪声  sw dNa, 等效为三阶相位误差 e3 ，而陀螺零偏漂移对应的一阶高斯-马尔
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科夫过程驱动白噪声  sw dEg , 和  sw dDg , 等效为四阶相位误差 e4 。将  te2 、  te3 和

 te4 代入式（4.62）中可得表达式不确定的白噪声相关项的输出响应平均功率。 

二阶项噪声响应平均功率为： 
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                              (4.63) 

三阶项噪声响应平均功率为： 
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(4.64) 

四阶项噪声响应平均功率为： 
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  (4.65) 

通过   tE i

2

2 、   tE i

2

3 和   tE i

2

4 可得  svN 中白噪声相关项产生的误差响应平均

功率为： 
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其中 2

,dNaw 为加速度计零偏漂移驱动白噪声  sw dNa, 产生的环路相位跟踪误差平均功率，

dNawP
,
为白噪声  sw dNa, 的功率谱密度，

2

aNw 为加速度计零偏白噪声  swaN 产生的环路

相位跟踪误差平均功率，
aNwP 为白噪声  swaN 的功率谱密度， 2

,dEgw 为陀螺东向零偏漂
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移驱动白噪声  sw dEg , 产生的环路相位跟踪误差平均功率，
dEgwP

,
为白噪声  sw dEg , 的功

率谱密度， 2

gEw 为陀螺东向零偏白噪声  swgE 产生的环路相位跟踪误差平均功率，
gEwP

为白噪声  swgE 的功率谱密度， 2

,dDgw 为陀螺地向零偏漂移驱动白噪声  sw dDg , 产生的环

路相位跟踪误差平均功率，
dDgwP

,
为白噪声  sw dDg , 的功率谱密度， 2

gDw 为陀螺地向零

偏白噪声  swgD 产生的环路相位跟踪误差平均功率，
gDwP 为白噪声  swgD 的功率谱密度。 

4.4.4 深组合跟踪环误差分析 

式（4.55）~ （4.61）和（4.66）~ （4.71）分别给出了利用随机常数建模的确定项

和白噪声相关项造成的闭环载波相位跟踪误差，将表 4.1 中相应的参数以及载体运动

加速度代入其中可得 FSAS 和 MTi-G 辅助时环路跟踪误差。此时假设载体在水平方向

运动，东向和北向加速度分别为 20
2/ sm 和 12

2/ sm 。图 4.3 为 FSAS 对应的闭环载波

相位跟踪误差，其中 a）和 b）分别是环路带宽为 15Hz 时得到的各个确定项和白噪声

相关项造成的跟踪误差及其总误差，c）和 d）分别是环路带宽为 3Hz 时得到的确定项

和白噪声相关项造成的跟踪误差及其总误差。确定项总误差通过各项误差求和得到，

白噪声相关项计算的是噪声标准差，因此总误差的标准差通过白噪声之和的标准差计

算方法得到。通过 a）、b）或者 c）、d）可知，在使用 FSAS 时确定项造成的相位跟踪

误差远大于白噪声相关项造成的相位跟踪误差。通过 a）和 c）可知确定项中初始速度

误差  0Nv 和初始姿态角误差  0yaw 产生的相位误差起主导作用。  0Nv 和  0yaw 分

别对应频率阶跃和频率斜升激励，而频率阶跃产生的环路瞬态响应最大值与环路带宽

成反比（式（4.39）），频率斜升激励的稳态响应或瞬态响应最大值与环路带宽的二次

方成反比（式（4.44）），因此环路带宽从 15Hz 降低到 3Hz 时环路误差增加，且 3Hz时

 0yaw 产生的相位误差快速增加。此外通过式（4.40）和式（4.45）可知，误差达到最

大值的时间与环路带宽成反比，带宽越大，误差收敛越快，系统对动态的响应越快。

噪声项中仅有加速度零偏白噪声  swaN 对应二阶相位，通过二阶项噪声响应平均公式

（4.63）可知，随着时间的增加，   tE i

2

2 将稳定于
34

1

n
，式（4.63）中指数相关部分

将衰减为 0，因此  swaN 产生的噪声平均功率将随时间趋于稳定。其余噪声对应三阶

相位和四阶相位，   tE i

2

3 和   tE i

2

4 都将随时间的增加而增加，对应的噪声平均功率

都将发散。b）和 d）中  swaN 产生的相位噪声功率随时间趋于稳定，其余项产生的相

位噪声功率随时间增加，总的噪声功率随时间增加。b）中 1 秒内  swaN 产生的噪声功

率最大，在降低环路带宽时，由于高阶项增加更快，因此 d）中  sw dNa, 产生的噪声功

率增长为最大值。此外，需要说明的是，当组合导航滤波器收敛之后，可获得加速度

计和陀螺仪常值零偏 ca,b 和 cg ,b 的估计值，可降低传感器常值零偏的影响。当环路滤波
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器收敛之后，速度初始误差  0Nv 的影响也可被去除（Zhang et al., 2017）。 

 
a）15Hz环路带宽下随机常数性质误差                  b）15Hz环路带宽下噪声性质误差 

 
c）3Hz环路带宽下随机常数性质误差                       d）3Hz环路带宽下噪声性质误差 

图 4.3 FSAS 惯导辅助时闭环载波相位跟踪误差 

图 4.4 为 MTi-G 对应的闭环载波相位跟踪误差，其中 a）和 b）分别是环路带宽为

15Hz 时得到的确定项和白噪声相关项造成的跟踪误差，c）和 d）分别是环路带宽为

3Hz 时得到的确定项和白噪声相关项造成的跟踪误差。使用 MTi-G 时确定项造成的相

位跟踪误差依然是误差的主要成分。通过 a）和 c）可知确定项中初始速度误差  0Nv

和初始姿态角误差  0yaw 产生的相位误差起主导作用，开始阶段  0Nv 造成的相位误

差较大，稳态中  0yaw 起主导作用。白噪声相关项中  sw dNa, 和  swgD 起主导作用。 



 

78 

 
a）15Hz环路带宽下随机常数性质误差                      b）15Hz环路带宽下噪声性质误差 

 
c）3Hz环路带宽下随机常数性质误差                       d）3Hz环路带宽下噪声性质误差 

图 4.4 MTi-G惯导辅助时闭环载波相位跟踪误差 

由于确定项造成的总误差主要取决于  0Nv 和  0yaw ，而使用 FSAS 时，  0Nv

和  0yaw 小于使用 MTi-G，因此载体做机动时使用 FSAS 进行环路辅助得到的相位跟

踪误差小于使用 MTi-G 进行辅助得到的相位跟踪误差。此外，  0yaw 相关项误差与载

体东向加速度 Ef 成正比，载体运动加速度越大，  t
yawe  , 越大，总的相位误差越大。 

4.5 深组合开环误差建模及分析 

4.5.1 深组合开环跟踪模型 

当某个通道的卫星信号被完全遮挡，接收机通道鉴别器无法通过有效的 IQ 积分值

对环路 NCO 进行控制时，可以采用第三章介绍的载波相位跟踪保持实现短时间内载波

相位的开环虚拟跟踪或者较长时间的载波频率开环虚拟跟踪。深组合导航系统中接收

机速度可通过惯导机械编排得到并用于开环时通道跟踪频率的重构。在接收机仍然可

获得足够卫星进行定位时，接收机观测值可用于惯导误差校正，惯导速度估计值不会
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发散。当接收机多个通道被完全遮挡导致接收机无法实现位置速度解算时，独立接收

机无法获得接收机速度估计值从而无法实现开环跟踪。深组合接收机依然可通过惯导

系统估算接收机速度，然而此时组合导航卡尔曼滤波器由于无法得到有效的接收机位

置速度估计，惯导误差累积导致速度误差发散。惯导系统有着短时精度高的特点，因

此在短时间内接收机无法定位时深组合接收机依然可能实现开环跟踪。 

当接收机环路无法更新时，将图 4.2 中的深组合跟踪环模型中接收机支路断开即

可得图 4.5 所示载波开环跟踪模型。 

dK  sF

s
 si

oK
s

1


 se  so

 sfIMUIMU

惯导支路

接收机环路

 sf sat

d
 sfclock

 sf rec

d

 
图 4.5 深组合开环跟踪模型 

图 4.5 中载波 NCO 仅利用惯导支路进行控制，接收机支路中无法得到有效的鉴相

值  se ，因此不用于控制 NCO。此时输入和输出相位之间的关系为： 

      
s

sfsss IMUio

1
                                               (4.72) 

开环载波相位跟踪误差  s 可表示为： 

       sf
s

sss IMUoi 
1

                                        (4.73) 

开环载波频率跟踪误差  sfopen 可表示为： 

   sfsf IMUopen                                                    (4.74) 

当组合导航滤波器不工作时，惯导得到的接收机位置和速度估计值都发散，短时

间内忽略由于接收机位置估计误差造成的 LOS 方向单位向量误差（位置发散误差远小

于卫星与接收机之间距离），辅助频率误差  sf IMU 依然通过式（4.33）计算。 

4.5.2 开环载波相位跟踪误差 

以北向为例分析开环载波相位跟踪误差，东向和地向速度误差造成的开环跟踪误

差分析方法与北向相同。在不考虑 LOS 方向单位向量 sr

INS1 的投影影响时，根据式

（4.73）和式（4.33）可得开环相位跟踪误差  s 为： 

   sv
s

s N



11

                                                     (4.75) 

将惯导速度估计误差式（4.30）代入式（4.75）中可得开环相位跟踪误差具体形式： 



 

80 

   

       
 

 
 

 
 











































































sw
Ts

sw

s

b

s

f
sw

Ts

sw

s

b

s

f

sw
s

sf

Ts

sw

s

b

ss

f

s

f

s

v

s

sv
s

s

gD

dDg

dDgcDgE
gE

dEg

dEgcEgD

aN
aNN

dNa

dNacNayawEpitchDN

N

1

,

,,

21

,

,,

2

1

,

,,

22

100011

11










  (4.76) 

 s 中非白噪声相关项由于表达式确定可直接通过拉普拉斯逆变换得到时域中开

环相位跟踪误差表达式。  s 中白噪声相关项由于表达式无法确定，同样利用卷积积

分分析白噪声相关项造成的开环相位跟踪误差的平均功率。对式（4.76）中确定项进

行拉普拉斯逆变换可得开环相位跟踪误差为：  

   tvt NvN
0

1



                                                     (4.77) 

   
2

0
1 2t

ft pitchDpitch



                                                (4.78) 

   
2

0
1 2t

ft yawEyaw



                                                (4.79) 

 
2

1 2

,,

t
bt cNab cNa 

                                                    (4.80) 

 
2

1 2t
sft aNNsaN 

                                                   (4.81) 

 
6

1 3

,,

t
bft cEgDb cEg 

                                                  (4.82) 

 
6

1 3

,,

t
bft cDgEb cDg 

                                                   (4.83) 

其中  t
Nv 为速度初始误差  0Nv 造成的开环相位跟踪误差，  t

p itch 为姿态初始误

差  0pitch 造成的开环相位跟踪误差，  t
yaw 为姿态初始误差  0yaw 造成的开环相位

跟踪误差，  t
cNab ,

 为加速度计常值零偏 cNab , 造成的开环相位跟踪误差，  t
aNs 为加

速度计随机常数的比例因子误差 aNs 造成的开环相位跟踪误差，  t
cEgb ,

 为陀螺常值零

偏 cEgb , 造成的开环相位跟踪误差，  t
cDgb ,

 为陀螺常值零偏 cDgb , 造成的开环相位跟踪

误差。由于没有环路滤波器，此时相位误差直接为频率误差  sf IMU 的积分，而

 sf IM U 中包含不同阶数的频率误差，因此式（4.77）~（4.83）所示的开环相位误差

随时间按照不同阶数增长。 

对于白噪声相关项产生的开环相位误差，首先以加速度计零偏白噪声为例进行分

析。根据式（4.76）可知， aNw 在 s 域中产生的响应为： 
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   sw
s

s aNwaN 2

11


                                                  (4.84) 

因此对于加速度计零偏白噪声  swaN ，在进行开环相位跟踪时其 s 域系统传递函

数为： 

 
22

11

s
sHw


                                                       (4.85) 

对系统函数  sHw2 进行拉普拉斯逆变换可得系统函数时域表达式为： 

  ttwe



1

2,                                                        (4.86) 

在得到传递函数  sHw2 的时域形式之后，可通过式（4.62）计算单位功率白噪声

产生的响应的平均功率： 

    
3

1 3

20

2

2,

2

2,

t
dvvtE

t

wewe


                                          (4.87) 

与  swaN 分析方法相同，可得  sw dNa, 、  swgE 和  swgD 的传递函数及其拉普拉斯

逆变换为： 

 
33

11

s
sHw


                                                        (4.88) 

 
2

1 2

3,

t
twe


                                                         (4.89) 

由于计算白噪声响应的平均功率需要对时域系统函数取平方，所以式（4.88）和

式（4.89）中忽略了符号项。利用式（4.62）可得相应的单位功率白噪声产生的响应的

平均功率： 

    
20

1 5

20

2

3,

2

3,

t
dvvtE

t

wewe


                                          (4.90) 

同样  sw dEg , 和  sw dDg , 的传递函数及其拉普拉斯逆变换为： 

 
44

11

s
sHw


                                                         (4.91) 

 
6

1 3

4,

t
twe


                                                         (4.92) 

利用式（4.62）可得相应的单位功率白噪声产生的响应的平均功率为： 

    
252

1 7

20

2

4,

2

4,

t
dvvtE

t

wewe


                                          (4.93) 

通过   tE we

2

2, 、   tE we

2

3, 和   tE we

2

4, 可得  svN 中白噪声相关项产生的开环

相位跟踪误差的平均功率为： 

  tEP weww dNadNa

2

3,

2

,,
                                                 (4.94) 

  tEP weww aNaN

2

2,

2                                                   (4.95) 
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  tEPf wewDw dEgdEg

2

4,

22

,,
                                              (4.96) 

  tEPf wewDw gEgE

2

3,

22                                                 (4.97) 

  tEPf wewEw dDgdDg

2

4,

22

,,
                                              (4.98) 

  tEPf wewEw gDgD

2

3,

22                                                (4.99) 

其中 2

,dNaw 为加速度计零偏漂移驱动白噪声  sw dNa, 产生的开环相位跟踪误差平均功率，

2

aNw 为加速度计零偏白噪声  swaN 产生的开环相位跟踪误差平均功率， 2

,dEgw 为陀螺东

向零偏漂移驱动白噪声  sw dEg , 产生的开环相位跟踪误差平均功率， 2

gEw 为陀螺东向零

偏白噪声  swgE 产生的开环相位跟踪误差平均功率， 2

,dDgw 为陀螺地向零偏漂移驱动白

噪声  sw dDg , 产生的开环相位跟踪误差平均功率， 2

gDw 为陀螺地向零偏白噪声  swgD 产

生的开环相位跟踪误差平均功率。 

4.5.3 开环载波相位跟踪误差分析 

式（4.77）~ （4.83）给出了确定项中各个误差成分产生的开环载波相位跟踪误差，

式（4.94）~ （4.99）给出了白噪声相关项造成的开环载波相位跟踪误差平均功率，将

表 4.1 中相应的参数以及载体运动加速度代入其中可得 FSAS 和 MTi-G 辅助时开环相

位跟踪误差。由于下面将对比分析 5 秒内的开环相位误差，因此假设此时东向和北向

加速度分别为 4
2/ sm 和 3

2/ sm （保证速度在普通车载场景速度范围内）。图 4.6 为

FSAS 对应的开环载波相位跟踪误差，其中 a）和 b）分别是 1 秒开环时间内各个确定

项和白噪声相关项造成的开环相位跟踪误差及其总误差，c）和 d）分别是 5 秒开环时

间内各个确定项和白噪声相关项造成的开环相位跟踪误差及其总误差。由于开环时没

有环路滤波器且惯导误差发散，开环相位误差随时间一直增加。开环跟踪过程中同样

是确定项造成的相位误差远大于白噪声相关项造成的相位误差，但由于白噪声相关项

造成的误差随时间增加得更快，随着开环时间的增加白噪声相关项造成的相位误差在

总误差中所占比例将增加。a）中 1 秒内，  0Nv 产生的相位误差占主导，但 c）中 5

秒内，姿态误差  0yaw 产生的误差成为最大误差项，且  0pitch 产生的相位误差也较大。

在上述载体加速度假设下，5 秒内开环相位误差超过 180 度，因此 FSAS 不适合用于 5

秒及以上时间的开环相位跟踪。但若仅考虑载体做匀速运动，也即是东向和北向加速

度都为 0
2/ sm ，则确定项中仅有  0Nv 、  0pitch 、 cNab , 和 cEgb , 产生相位误差，且总相

位误差小于 130 度，白噪声相关项中 dNaw , 、 aNw 、 dEgw , 和 gEw 产生相位误差，且相位

误差标准差为 27 度，则总的相位误差（1 值）小于 180 度可用于开环相位跟踪。白

噪声相关项中，1 秒开环时各误差项中 aNw 产生的误差标准差最大，但其随时间的增长

最慢，在 5 秒开环时 dNaw , 产生的误差标准差最大，起主导作用。 
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a）1秒内开环随机常数性质误差                       b）1秒内开环噪声性质误差 

 
c）5秒内开环随机常数性质误差                      d）5秒内开环噪声性质误差 

图 4.6 FSAS 惯导辅助时开环载波相位跟踪误差 

图 4.7 为 MTi-G 对应的开环载波相位跟踪误差，其中 a）和 b）分别是 1 秒开环时

间内各个确定项和白噪声相关项造成的开环相位跟踪误差及其总误差。由于使用 MTi-

G 时初始速度误差较大，开环跟踪时由  0Nv 造成的相位误差快速增加，1 秒内为 94

度，则 2 秒内为 188 度，因此不能用于 2 秒及以上时间的开环跟踪，仅能用于 1 秒的

开环跟踪，此时主要误差由初始速度  0Nv 产生。c）和 d）分别是 20 秒开环相位跟踪

误差，由于载波相位和码相位都对应距离测量值，因此载波相位和码相位开环误差计

算方法完全相同，则 20 秒内确定项造成的开环码相位跟踪误差为 7.5m，白噪声相关

项造成的码相位误差标准差为 14.7m，总的码相位误差（1 值）小于 GPS L1 信号的

0.1 个伪码码片，小于北斗 B1 信号的 0.2 个伪码码片，都在标准码环牵引跟踪误差范

围内。因此 MTi-G 不能用于长时间的开环载波相位跟踪，但是可用于开环码相位跟踪。 
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a）1秒内开环随机常数性质误差                      b）1秒内开环噪声性质误差 

  
c）20秒内开环随机常数性质误差                     d）20秒内开环噪声性质误差 

图 4.7 MTi-G惯导辅助时开环载波相位跟踪误差 

4.5.4 开环载波频率跟踪误差 

当需要较长时间开环跟踪，或惯导精度等级较低时，载波相位开环跟踪误差较大，

此时可进行载波频率开环跟踪。以北向为例分析开环载波频率跟踪误差，根据式

（4.74）和式（4.33）可得开环载波频率误差  sfopen 为： 

   svsf Nopen 



1

                                                   (4.100) 

将惯导速度估计误差式（4.30）代入式（4.100）中可得开环频率跟踪误差具体形

式： 
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同样将  sfopen 中误差项分为表达式确定的非白噪声相关项和表达式不确定的白噪

声相关项。对确定项进行拉普拉斯逆变换可得时域中开环频率跟踪误差为： 

   0
1

, Nvopen vtf
N




                                                  (4.102) 

   tftf pitchDopen pitch
0

1
, 


                                              (4.103) 

   tftf yawEopen yaw
0

1
, 


                                              (4.104) 

  tbtf cNabopen cNa ,,

1
, 

                                                 (4.105) 

  tsftf aNNsopen aN 


1
,                                                (4.106) 

 
2

1 2

,, ,

t
bftf cEgDbopen cEg 

                                             (4.107) 

 
2

1 2

,, ,

t
bftf cDgEbopen cDg 

                                              (4.108) 

其中  tf
Nvopen , 为速度初始误差  0Nv 造成的开环频率跟踪误差，  tf

p itchopen , 为姿态初

始误差  0pitch 造成的开环频率跟踪误差，  tf
yawopen , 为姿态初始误差  0yaw 造成的开

环频率跟踪误差，  tf
cNabopen ,, 为加速度计常值零偏 cNab , 造成的开环频率跟踪误差，

 tf
aNsopen, 为加速度计随机常数的比例因子误差 aNs 造成的开环频率跟踪误差，

 tf
cEgbopen ,, 为陀螺常值零偏 cEgb , 造成的开环频率跟踪误差，  tf

cDgbopen ,, 为陀螺常值零偏

cDgb , 造成的开环频率跟踪误差。 

白噪声相关项产生的开环频率跟踪误差的平均功率计算方法与开环相位跟踪误差

的平均功率计算方法相同。加速度计零偏白噪声  swaN 在进行开环频率跟踪时 s 域和

时域系统传递函数分别为： 

 
s

sH fw

11
1


                                                       (4.109) 

 



1

1, tf wopen                                                       (4.110) 

在得到时域传递函数之后，通过式（4.62）计算单位功率白噪声产生的响应的平

均功率： 

     tdvvftfE
t

wopenwopen 20

2

1,

2

1,

1


                                        (4.111) 

由于加速度计零偏白噪声 aNw 的积分即是其产生的速度误差，也即是 aNw 产生的速

度误差为随机游走，而随机游走的平均功率随时间线性增加也从另一方面验证了
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  tfE wopen

2

1, 为一次线性函数。 

与  swaN 分析方法相同，可得  sw dNa, 、  swgE 和  swgD 的传递函数及其拉普拉斯

逆变换为： 

 
22

11

s
sH fw


                                                       (4.112) 

  ttf wopen



1

2,                                                        (4.113) 

利用式（4.113）可得相应的单位功率白噪声产生的响应的平均功率： 

    
3

1 3

20

2

2,

2

2,

t
dvvftfE

t

wopenwopen


                                       (4.114) 

同样  sw dEg , 和  sw dDg , 的传递函数及其拉普拉斯逆变换为： 

 
33

11

s
sH fw


                                                       (4.115) 

 
2

1 2

3,

t
tf wopen


                                                       (4.116) 

利用式（4.116）可得相应的单位功率白噪声产生的响应的平均功率为： 

    
20

1 5

20

2

3,

2

3,

t
dvvftfE

t

wopenwopen


                                       (4.117) 

通过   tfE wopen

2

1, 、   tfE wopen

2

2, 和   tfE wopen

2

3, 可得  svN 中白噪声相关项产生的

开环频率跟踪误差的平均功率为： 

  tfEPf wopenwwopen dNadNa

2

2,

2

, ,,
                                            (4.118) 

  tfEPf wopenwwopen aNaN

2

1,

2

,                                               (4.119) 

  tfEPff wopenwDwopen dEgdEg

2

3,

22

, ,,
                                          (4.120) 

  tfEPff wopenwDwopen gEgE

2

2,

22

,                                            (4.121) 

  tfEPff wopenwEwopen dDgdDg

2

3,

22

, ,,
                                          (4.122) 

  tfEPff wopenwEwopen gDgD

2

2,

22

,                                             (4.123) 

其中 2

, ,dNawopenf 为加速度计零偏漂移驱动白噪声  sw dNa, 产生的开环频率跟踪误差平均功

率，
2

, aNwopenf 为加速度计零偏白噪声  swaN 产生的开环频率跟踪误差平均功率，

2

, ,dEgwopenf 为陀螺东向零偏漂移驱动白噪声  sw dEg , 产生的开环频率跟踪误差平均功率，

2

gEw 为陀螺东向零偏白噪声 2

, gEwopenf 产生的开环频率跟踪误差平均功率， 2

, ,dDgwopenf 为陀

螺地向零偏漂移驱动白噪声  sw dDg , 产生的开环频率跟踪误差平均功率， 2

, gDwopenf 为陀

螺地向零偏白噪声  swgD 产生的开环频率跟踪误差平均功率。 
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4.5.5 开环载波频率跟踪误差分析 

式（4.102）~ （4.108）给出了确定项中各个误差成分产生的开环载波频率跟踪误

差，式（4.118）~ （4.123）给出了白噪声相关项造成的开环载波频率跟踪误差平均功

率，将表 4.1 中相应的参数以及载体运动加速度代入其中可得 FSAS 和 MTi-G 辅助时

开环频率跟踪误差，假设东向和北向加速度分别为 4
2/ sm 和 3

2/ sm 。图 4.8a和 4.8b 分

别为 FSAS 辅助时 20 秒内确定项和白噪声相关项造成的开环频率跟踪误差，此时初始

速度误差  0Nv 造成的频率误差不随时间变化，  0pitch 和  0yaw 产生的误差随时间线

性增加且为主要误差项，  0yaw 产生的误差同时取决于载体东向加速度 Ef 。噪声相关

项中 dNaw , 和 gEw 产生的误差占主导作用， gDw 产生的误差也较大，此三项功率随时间

的三次方增加，而 aNw 的功率仅随时间的一次方增加，在总误差中影响可忽略。 dEgw ,

和 dDgw , 产生的误差随时间增加最快，但这两项驱动白噪声功率较小，因此在 20 秒内

产生的频率误差功率较小。确定项和白噪声项产生的误差水平相当，20 秒内总频率误

差（1 值）小于 1.1Hz。使用 20msIQ 积分的 FFT 鉴频器鉴频范围为±25Hz，远大于

该频率误差。320ms 时长的 FFT 鉴频器鉴频分辨率为 3.125Hz，使用三频点 FFT 鉴频

器也可正确鉴别该开环频率误差，因此在卫星信号被遮挡无法实现接收机定位时，20

秒内可通过惯导实现接收机通道频率跟踪，在卫星信号恢复之后接收机通道即可转入

频率跟踪。 

  
a）20秒内开环随机常数性质误差                      b）20秒内开环噪声性质误差 

图 4.8 FSAS 惯导辅助时开环载波频率跟踪误差 

图 4.9a 和 4.9b 分别为 MTi-G 辅助时 20 秒内确定项和白噪声相关项造成的开环频

率跟踪误差。 确定项中  0pitch 和  0yaw 为主要误差项，  0Nv 产生的频率误差不随时

间变化，在总误差中影响同样较小。由于 MTi-G 比例因子误差较大， cNab , 产生的误差

也较大，而 cEgb , 产生的误差由于随时间的二次方增加，在第 20 秒时也较大。白噪声相

关项中 dEgw , 和 dDgw , 产生的误差功率随时间增长最快， dNaw , 产生的误差功率随时间增
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长速度次之，以上三项误差为主要误差项。由于白噪声误差功率随时间增长较快，且

驱动白噪声功率较大，在使用 MTi-G 时，白噪声项产生的误差超过确定项产生的误差

成为主要误差项。使用 MTi-G 进行开环频率辅助时 20 秒内总频率误差（1 值）小于

16Hz，该频率误差在使用 20msIQ 积分的 FFT 鉴频器鉴频范围内。 

  
a）20秒内开环随机常数性质误差                     b）20秒内开环噪声性质误差 

图 4.9 MTi-G惯导辅助时开环载波频率跟踪误差 

4.6 惯导辅助 FFT 鉴频器 

4.6.1 惯导辅助 FFT 鉴频器结构 

弱信号环境下，接收机跟踪环路需要加长积分时间，降低环路的更新率，动态处

理能力下降，相同条件下等效为动态的增加。普通动态的城市车载环境，当接收机加

长积分时间，降低环路带宽时也可能因动态影响而无法实现稳定的信号跟踪。由于惯

导系统实现了载体动态的估计并用于生成多普勒频率辅助跟踪环，跟踪环需要跟踪的

动态大大降低。 

图 3.1 给出了利用 FFT 作为鉴频器的载波频率跟踪方法，该方法具有良好的弱信

号处理能力且具有一定的动态处理能力，但弱信号处理能力同样需要与动态处理能力

进行折中选择。恒加速动态环境下，由于 IQ 积分值不再是单频信号而是 LFM 信号，

因此鉴频误差会增加，此外弱信号环境下独立接收机难以处理车载动态信号。由于

FFT 鉴频器兼具弱信号与低动态处理能力，因此在处理车载弱信号时此处选用 FFT 鉴

频器。在使用深组合接收机结构对频率跟踪环路进行辅助之后，动态条件下 FFT 鉴频

器可工作在准静态条件下，此时利用 FFT 鉴频器良好的弱信号处理能力即可实现动态

环境下的弱信号跟踪。 

在图 4.1 所示的普通标量深组合接收机系统中使用 FFT 鉴频器替代普通深组合接

收机中载波鉴别器可得到使用 FFT 鉴别器的标量深组合接收机。图 4.10 给出了利用

FFT 鉴别器的惯导辅助 GNSS 接收机深组合模型。图 4.10 中上半部分为利用 FFT 鉴频

器的载波跟踪环路，其结构与图 3.1 相同。与图 3.1 不同的是惯导机械编排得到的速度
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与加速度估计值会被投影到卫星与接收机 LOS 方向进而转换为接收机的多普勒频率估

计值，并与 FFT 鉴频器鉴频结果一起用于控制载波 NCO。 

码相
关器

载波相
关器

积分
清零

复数
平方

电文
辅助

FFT

鉴频
器

载波
NCO

 tiP
 tSIF

 tQP

 tIP

 tqP

 kX

频率
辅助

IMU
惯导机
械编排

组合导航
滤波器

 
图 4.10 利用 FFT鉴频器的惯导辅助 GNSS跟踪模型 

4.6.2 惯导辅助 FFT 鉴频器动态跟踪能力分析 

由于惯导对载体动态估计误差的存在，动态环境得到的辅助频率 aidf 存在误差，

接收机通道为了实现正常的信号跟踪，需要跟踪环承受 aidf 的估计误差。当使用 aidf 辅

助 FFT 鉴频器时，需要 FFT 鉴频器能够处理惯导辅助信息的加速度误差。假设载体进

行恒加速度运动，则 IQ 积分可表示为式（3.29）。式（3.29）中多普勒频率和多普勒频

率变化率由卫星与接收机相对运动速度和加速度产生，由于卫星速度和加速度估计精

度较高，为了方便描述此处不再考虑卫星运动的影响。由接收机运动产生的多普勒频

率呈线性增加，且表示为： 



tav
f

LOSrec

d




0,                                                   (4.124) 

其中 0,LOSv 为接收机进行恒加速运动之前的初始速度在 LOS 方向的投影， a 为接收机

加速度在 LOS 方向的投影。 0,LOSv 和 a分别对应于式（3.29）中的初始多普勒频率 0f 和

多普勒频率变化率 g 。由于 0,LOSv 产生的初始多普勒频率在恒加速运动前已经被跟踪环

跟踪，只有多普勒频率的变化部分 ta  需要被处理。FFT 鉴频器的鉴频范围为： 

T
f range

1
                                                           (4.125) 

其中T 为进行 FFT 变换的 IQ 积分时间，频率鉴别范围为  TT 21~21 ，由于使用 N

对 IQ 积分进行 FFT 变换， NT 为 FFT 变换时间，记为 FFTT 。在一次 FFT 变换中由接

收机加速度变化带来的多普勒频率变化为 FFTTa  。由于 LFM 信号频谱近似为矩形，

且 FFT 鉴频器的分辨率为式（3.6），因此矩形多普勒频谱分布在 2

FFTTa  个频点上。

由于 2

FFTTa  频点具有近似相同的频谱能量，FFT 鉴频器会在 2

FFTTa  频点中以相等

的概率选择一个频点作为频率鉴别结果，因此最大的频率鉴别误差为 FFTTa  。在下
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一次进行 FFT 变换时，初始频率误差为上一次 FFT 频率鉴别误差，同样在这次 FFT 变

换过程中多普勒频率变化量为 FFTTa  。则此次 FFT 变换后频谱分布在 FFTTa  和

FFTTa 2 之间，若 FFTTa 2 不超过单边频率鉴别范围 T21 ，则 FFT 鉴频器依然可正

常工作，此时鉴频结果最大误差仍然为 FFTTa  。因此为了使 FFT 鉴频器能正常工作，

需要加速度 a满足以下条件（Yan et al., 2017）： 

TT

a

FFT4

1



                                                        (4.126) 

由于 FFTT 决定了频域内信号的 SNR，因此 FFT 在弱信号下灵敏度取决于 FFTT 和 N ，

当 FFTT 越大 N 越小时，FFT 鉴频器灵敏度越高，但动态处理能力越小。当 FFTT 固定时，

可降低T 来增加鉴频器对动态 a 的容忍范围，但 N 的增加会一定程度上降低灵敏度。

若使用部分频点 FFT 作为鉴频器，则由于鉴频范围变窄，对动态的处理能力会进一步

下降。在有惯导辅助时，环路动态 a为惯导对接收机加速度的估计误差在 LOS 方向的

投影，因此评估惯导辅助时的动态跟踪能力也即是计算惯导系统的加速度估计误差。 

在恒加速运动时，通过惯导速度误差微分方程（4.13）即可得到载体的加速度估

计误差 v 。对于一个给定的 IMU， f 为已知量且姿态角误差φ的数量级可通过估算得

到。因此，当得到加速度估计值之后，也即是得到 *f 的值之后，可通过式（4.13）计算

惯导对加速度的估计值误差 v ，然后对比 FFT 鉴频器的动态跟踪范围即可判断接收机

能否跟踪当前动态。因此通过式（4.13）和式（4.126）可粗略计算不同的 FFTT 和T 时

惯导辅助的 FFT 鉴频器可跟踪动态范围。 

与式（4.126）的导出方法相同，可知为了使 FFT 鉴频器能正常工作，需要在 FFTT

时间内多普勒频率误差和速度误差满足以下条件： 

T

v
f error

error
4

1



                                                   (4.127) 

4.5 小节得到了开环频率跟踪误差式（4.102）~ （4.108）以及白噪声造成的频率

跟踪误差平均功率（4.118）~ （4.123），在使用 FFT 鉴频器时，FFT 变换时间 FFTT 内

惯导辅助频率误差与开环频率跟踪误差相同，因此 errorf 即是 FFTT 时间内开环频率总误

差，而开环总频率误差需要小于 T41 。 

式（4.102）~ （4.108）给出了确定项中各个误差成分产生的开环载波频率跟踪误

差，式（4.118）~ （4.123）给出了白噪声相关项产生开环载波频率跟踪误差平均功率，

将表 4.1 中相应的参数代入其中可得 FSAS 和 MTi-G 辅助时不同 FFT 变换时间 FFTT 内

频率误差变化。图 4.11 为不同东向加速度以及 FFTT 时确定项和白噪声相关项产生的频

率误差（1 值），其中 a）为使用 FSAS 时频率误差，b）为使用 MTi-G 时频率误差。

从图 4.11 中可知，随着时间 FFTT 以及载体加速度 Ef 的增加，惯导辅助频率误差增加，

使用两种等级惯导都是确定项产生的频率误差起主导作用。 
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a）FSAS惯导辅助                                           b）MTi-G惯导辅助 

图 4.11 惯导辅助时 FFTT 时间内辅助频率误差 

通过式（4.127）可得惯导辅助频率误差的最大允许值，图 4.12 为不同 FFT 采样

时间T 时 FFT 鉴频器可跟踪的动态范围，其中 a）使用 FSAS，b）使用 MTi-G。T 越

大，FFT 鉴频范围越小，动态处理能力越低，但在 FFTT 一定的情况下灵敏度越高。使

用 FSAS 时：当T 为 40ms 时，FFT 鉴频器在使用 1 秒的总处理时间 FFTT 时可跟踪东向

加速度为 1000 2/ sm 的动态；当T 为 80ms 时，a）中右上角标注 80ms 的区域对应的

FFTT 和 Ef 超出 FFT 鉴频器跟踪范围；当T 为 160ms 时，a）中右上角标注 160ms 及

80ms 的区域对应的 FFTT 和 Ef 超出 FFT 鉴频器跟踪范围。使用 MTi-G 时：当T 为 20ms

时，b）中右上角标注 20ms 的区域对应的 FFTT 和 Ef 超出 FFT 鉴频器跟踪范围；当T 为

40ms 时，b）中右上角标注 40ms 及 20ms 的区域对应的 FFTT 和 Ef 超出 FFT 鉴频器跟踪

范围。 

  
     a） FSAS 惯导辅助                                 b）MTi-G惯导辅助 

图 4.12 惯导辅助时 FFT鉴频器动态跟踪范围 

4.7 本章小结 

 本章利用惯导辅助的深组合导航系统进行动态以及遮挡环境下信号处理，首先给
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出了深组合接收机系统结构以及载波频率辅助信息计算方法，说明了频率辅助误差主

要源于惯导估计的载体速度误差；其次基于惯导误差微分方程，通过拉普拉斯变换得

到了 s 域速度误差模型，并对速度误差模型中的惯性传感器误差进行建模得到了惯导

速度误差模型。 

在深组合闭环跟踪模型和惯导速度误差模型的基础上分析了闭环载波相位跟踪误

差。由于闭环跟踪误差为惯导速度误差经过跟踪环路的误差响应，因此深组合载波相

位跟踪误差与惯导精度等级和跟踪环参数相关，惯导精度越高得到的惯导速度误差越

小，载波相位跟踪误差越小。深组合载波相位跟踪误差与环路带宽成反相关，且响应

特性与环路滤波器阶数等参数相关。二阶环闭环跟踪分析结果表明，在车载动态条件

下（最大水平加速度约为 2g），高精度和低精度惯导引入的载波相位跟踪误差主要由

随机常数性质误差产生，惯性传感器模型中噪声性质误差产生的载波相位误差可忽略。

15Hz 和 3Hz 环路带宽时，高精度惯导引入的载波相位跟踪误差分别约为 0.25 度和 2

度；低精度惯导引入的载波相位跟踪误差分别约为 1.5 度和 10 度。 

通过接收机开环跟踪结构和惯导速度误差模型分析了开环跟踪误差。载波相位开

环跟踪误差仅能维持较短时间（5s 以内），而伪码可进行较长时间（20s 以上）开环跟

踪。载波频率同样可进行较长时间（20s）开环跟踪。惯性传感器模型中噪声性质误差

产生的开环跟踪误差随时间增长更快，长时间开环跟踪时噪声性质误差不可忽略。 

在 FFT 鉴频器动态跟踪能力以及惯导误差模型基础上分析了惯导辅助 FFT 进行频

率跟踪时动态跟踪能力。分析表明利用惯导辅助 FFT 鉴频器可实现约 20dB-Hz 弱信号、

100g 动态的信号，且可调整 FFT 鉴频器相干积分时间和 FFT 处理总时间实现动态和弱

信号跟踪性能的折中调整。 
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5 深组合接收机设计与优化 

5.1 引言 

第 3 章分析了无外部辅助时接收机弱信号处理能力以及开环跟踪误差，第 4 章完

善了深组合误差模型。本章将搭建深组合 GNSS 软件接收机，并基于第 3 章和第 4 章

理论和方法对深组合软件接收机进行优化设计。 

5.2 节给出深组合 GNSS 软件接收机系统结构及其工作流程；5.3 节介绍 GNSS 接

收机实现过程中北斗系统和 GPS 系统在信号捕获与跟踪上的不同点以及处理方法；

5.4 节针对 GNSS 接收机弱信号处理算法进行优化；5.5 节介绍引入惯导辅助后的深组

合接收机系统的优化方法；5.6 节为本章内容小结。 

5.2 深组合接收机系统设计 

5.2.1 软件深组合接收机系统结构 

软件深组合接收机利用惯导估计卫星信号中多普勒频率用于卫星信号处理通道辅

助，因此该软件接收机包含 GNSS 接收机部分、惯导部分以及多普勒频率预测部分，

其结构如图 5.1 所示。GNSS 接收机部分由基带信号处理和 PVT 解算组成，其处理卫

星信号中频数据。基带信号处理部分主要由 FFT 并行捕获引擎（Psiaki, 2001; 

O’Driscoll et al., 2008）和多个基带信号处理通道组成。通道主要由伪码发生器、载

波发生器、相关器、导航电文解码模块和观测值提取模块构成，并包含对信号的串行

捕获与跟踪的控制逻辑。PVT 解算部分主要由星历解析、卫星位置计算以及利用最小

二乘实现的接收机 PVT 解算模块构成。通道输出导航电文解码模块解调出的星历数据

以及观测值提取模块提取的观测值，这两者可分别输出到接收机无关的交换格式

（Receiver Independent Exchange Format, RINEX）的星历文件和观测值文件中进行后

处理，或者交给 PVT 模块进行 PVT 解算。 

对于 GPS 信号，进行 FFT 捕获时使用传统的并行码相位搜索；对于北斗信号，使

用补零 FFT 进行并行码相位搜索（Yang et al., 2001a）。若使用串行捕获，则两信号捕

获方法相同。一个基带通道处理一颗卫星播发的一个信号，如一颗 GPS 卫星播发的

L1 C/A 码信号或者一颗北斗卫星播发的 B1 信号。码发生器用于生成 GPS L1 C/A 码和

北斗 B1 信号伪码，通过伪码 NCO 控制伪码生成频率。导航电文解码模块利用 IQ 积

分值进行比特同步和帧同步。强信号时，在帧同步之后进行导航电文解码，对 GPS 信

号导航电文进行汉明校验，对北斗信号导航电文进行去交织和 BCH 校验；弱信号时，

误码率较高不提取导航电文。观测值提取模块通过码发生器和载波发生器提取伪距和

载波相位观测值，强信号跟踪时使用锁相环对载波进行跟踪从而提取载波相位观测值，

弱信号跟踪时使用锁频环对载波进行跟踪，此时无法获取有效的载波相位观测值。跟

踪控制逻辑还对通道跟踪状态进行判断，当检测到跟踪锁定错误时对信号进行重捕获。 
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惯导部分通过中频/惯导数据解码出惯导原始观测值，并利用接收机 PVT 解算得

到的位置和速度进行初始化。完成惯导初始化之后数据解码模块得到的惯导原始观测

值即用于机械编排算法。组合导航滤波器进行 GNSS 和惯导数据融合并用于惯导误差

校正。 

在惯导系统初始化之后可通过惯导系统得到高输出率的接收机位置速度估计值，

多普勒预测模块通过接收机位置和速度、卫星位置和速度以及钟漂进行各个卫星通道

多普勒频率预测并用于通道辅助。 

通道通道

PVT解算
通道
基带通道n

串行捕获
跟踪

导航电文解码

相关器(积分)

码发生器
载波发生器

星历解析
卫星位置计算

最小二乘

观测值
星历

RINEX
文件

„

中频/
惯导

FFT
并行捕获

多普勒预测

机械编排
数据
解码

组合导航
滤波器

观测值提取

GPS L1 C/A
BDS B1

GPS L1/CA,校验

BDS B1,交织,BCH校验
码发

生器

导航
电文
解码

 
图 5.1 软件深组合接收机框图 

为了实现不同卫星系统、同一颗卫星发射的不同频率的信号以及同一系统同一频

率点处不同调制方式信号的统一操作，软件深组合接收机使用面向对象的继承机制在

基类通道中实现统一接口，在每个子类通道中实现相应的算法。同样，码发生器以及

电文解码模块也是用相同的实现机制，因此接收机部分可利用统一的操作处理不同的

卫星信号。 

5.2.2 软件深组合接收机工作流程 

深组合接收机可工作在两种模式下，即无惯导辅助时的独立 GNSS 接收机模式和

有惯导辅助时的深组合 GNSS 接收机模式。两种工作模式下接收机工作流程控制存在

不同，图 5.2 为独立 GNSS 接收机模式时通道工作流程。软件接收机首先读取文件中

中频数据，若无中频数据则退出，有数据时若通道已经初始化则进行跟踪，否则通过

FFT 并行捕获模块进行信号捕获并初始化通道。跟踪过程中进行锁定检测，当检测到
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失锁时失锁计数 Cnt1 加 1，并在 Cnt1 超过门限 T2 时将通道复位。当未检测到失锁时

清零 Cnt1，并判断载噪比 CN0 是否超过门限 T1（CN0 作为码相位锁定指示器用来判

断伪码跟踪是否正常），超过门限则在整秒提取观测值进行定位解算，否则继续读取数

据进行信号跟踪。 

退出

初始化通道

跟踪

观测量提取

定位解算

读数据

开始

锁定检测

初始化

无

有

是

否

CNo>T1

Cnt1+1

Cnt1清零

Cnt1>T2

通道复位

是

是

否

是

否

FFT捕获是

否

 
图 5.2 独立 GNSS接收机模式下通道工作流程 

图 5.3 为深组合 GNSS 接收机模式时通道工作流程，左半部分为接收机通道工作

流程（部分细节被省略，可参考图 5.2），右半部分为惯导工作流程。接收机通道得到

足够的观测值之后进行 PVT 解算用于惯导初始化，惯导完成初始化之后进行机械编排

并计算辅助信息用于通道辅助。通道根据信号强度工作在不同的状态，当载噪比大于

T3 时为强信号可直接利用锁相环跟踪；否则，当载噪比大于 T4 时为弱信号可利用

FFT 鉴频器进行频率跟踪；当载噪比小于 T4 时若有辅助信息则进行开环跟踪，否则工

作在无惯导辅助模式（图 5.2 所示的独立 GNSS 接收机模式时即为无惯导辅助，与此

处惯导未初始化时工作方式相同），各种跟踪模式中均进行失锁检测。 
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开始

读数据 无 退出

跟踪

CNo>T3

CNo>T4
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否

否

否

是
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图 5.3 深组合 GNSS接收机模式下通道工作流程 

5.3 北斗基带信号处理 

5.2.1 中介绍了 GNSS 软件接收机系统结构，GPS 信号处理部分作为接收机设计的

基础不再进行介绍，由于 GPS L1 信号和北斗 B1 信号比较相似，北斗接收机设计也可

借鉴 GPS 接收机设计方法，因此下面仅介绍北斗接收机设计中与 GPS 的不同点。由于

NH 码的加入，北斗信号在捕获跟踪方面和 GPS 信号处理存在不同。具体来说，GPS

导航电文 1 比特时长为 20ms，在 20ms 内电文比特保持不变；而北斗 D1 导航电文信

号中 1 比特导航电文虽然时长为 20ms，但被 NH 码调制，20ms 内部存在电平变化，

北斗 D2 导航电文信号中 1 比特时长为 2ms，比特跳变可能频繁发生。北斗信号在进行

捕获时无法确定比特边沿，因此适用于 GPS 信号的 FFT 捕获方法不适用于北斗信号。

同样由于 NH 码的存在，四象限鉴频器也无法正常工作。 

5.3.1 添加 NH码的信号捕获 

在利用 FFT 进行快速码相位捕获时，使用剥离载波后的中频信号序列与本地生成

的伪码序列利用 FFT 实现快速相关运算。由于导航电文的存在，中频信号序列中有可

能发生比特跳变，导致无法得到相关峰而捕获失败。对于导航电文长为 20ms 的 GPS

信号，若进行 1ms 捕获，则导航电文跳变概率相对较低可直接利用 1ms 中频数据进行

捕获。另一种做法是取相邻的两组中频数据，强信号时使用两组相邻的 1ms 中频数据，

弱信号时使用两组相邻的 10ms 中频数据同时做 FFT 并行捕获（Psiaki, 2001），由于两

组相邻中频数据中必然至少有一组数据不存在比特跳变，因此任何一组中可实现信号

捕获即可。对于北斗 D2 导航电文，其电文长度为 2ms，因此 1ms 积分的 FFT 捕获过

程可参照上述 GPS 信号捕获方法，捕获时取相邻的两组 1ms 中频数据同时进行 FFT 并

行捕获。然而，对于加入了 NH 码调制的北斗 D1 导航电文，一个 NH 码比特长为 1ms，
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一个伪码周期也长为 1ms，此时相邻的两组 1ms 中频数据可能同时存在比特跳变，因

此上述用于 GPS 信号的处理方法无法用于调制有 NH 码的北斗信号。 

对于 1ms 的电文比特，如果一次取 2ms 中频数据，则这 2ms 中频数据中必然有一

个完整的 1ms 伪码序列，因此可采用补零后进行 FFT 的方法捕获，其原理如图 5.4 所

示。在截取的 2ms 中频数据中存在一个完整的 1ms 伪码序列，前后两个比特均发生比

特跳变，中频数据起始码相位未知，如图中红色三角形所示。本地生成的 1ms 伪码经

过补零长为 2ms，初始相位为零，如左半部分黄色实线三角形所示。在循环移位相关

过程中，当伪码相位如黄色虚线三角形时，本地伪码相位和中频数据码相位正好对齐，

此时由于本地伪码长为 1ms，其余部分为 0，因此相关过程中只有图 5.4 中相关区域代

表的 1ms 区间进行相关，因此可得到 1ms 的相关结果。而在普通的 FFT 方法中，如果

不采用补零而直接使用 2ms 数据进行相关，则本地生成的伪码相位与中频数据对齐时

如图 5.4 中右半部分所示，此时中间部分进行相关得到正的相关值，而两边部分由于

比特跳变产生负的相关值，因此相互抵消而无法得到相关峰。 

中频数据

伪码

2 ms

相关
区域

中频数据

伪码

2 ms

 
图 5.4 补零 FFT并行码相位捕获原理示意图 

补零 FFT 方法的流程如图 5.5 所示。其具体实现步骤为： 

1. 读入 2ms 的中频数据 IFS ，将本地生成的载波与中频数据相乘实现载波剥离得

到 i 和 q信号，然后将 i 和 q构成的复数信号进行 FFT 变换。 

2. 在本地生成的 1ms 伪随机码尾部补充 1ms 的 0 将其扩展为 2ms 数据，将扩展的

伪码序列用中频采样率进行上采样，上采样数据进行 FFT 变换并取共轭。 

3. 1 和 2 中得到的信号进行相乘并做逆 FFT 变换即可得到 2ms 中频数据和 2ms 扩

展伪码序列的相关值。然后在前 1ms 数据中寻找相关峰，若出现相关峰，则捕获成功，

此时相关峰在时间轴上的位置即为码相位搜索值。若无相关峰，则在载波多普勒频率

维度继续生成本地载波进行载波剥离，重复步骤 1 和 3 直到将所有频率点都搜索。 
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图 5.5 补零 FFT流程图 

在进行弱信号处理时，1ms 相干积分无法捕获到信号，此时可将包含 NH 码的信

号作为 20ms 的长伪随机码进行处理，则北斗 D1 信号的伪码长 20ms，每 20ms 可能存

在导航电文比特跳变，因此将上述 1ms 相干积分补零 FFT 处理中 2ms 中频数据替换成

40ms 中频数据，将本地伪码长度从 1ms 变成包含 NH 码的 20ms 进行捕获即可实现

20ms 相干积分。若对北斗 D2 信号进行 2ms 相干积分，则可用 4ms 中频数据进行补零

FFT 捕获。 

5.3.2 添加 NH码的信号跟踪 

第二章中在介绍利用相位差鉴频的四象限鉴频器时忽略了导航电文跳变的影响，

对于 GPS L1 C/A 信号，电文长度为 20 ms，而常用的积分时间为 1 ms，因此在 20 ms

中最多发生一次电文跳变对鉴频器影响不大。但对于加入了 NH 码的北斗 B1 信号来说，

比特跳变则可能在连续的毫秒之间发生，导致四象限鉴频器可能无法正常工作（严昆

仑 等，2015）。加入 NH 码之后的 IQ 积分可通过式（2.12）写为： 
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其中，  1tN 为积分起始时刻 1t 的 NH 码，将幅度项 RP 和
 

Tf

Tf

d

d



sin
合并简写为a，与

式（2.13）相似，将式（5.1）改写成复数形式可得： 

          




























 

2
2exp 111111

T
tfjtNtadtjQtItr dPPP                   (5.2) 

由于频率误差 df 的存在， Pr 表示的复数会在复平面中旋转，旋转速度与 df 成正比。

相位差鉴频器就是通过该复数的相位旋转速度计算 df ，而相位旋转速度可通过 Pr 的

相邻两历元的相位差以及时间间隔计算得到。为了计算 Pr 向量相邻历元的相位差，将

 1trP 与  0trP 的共轭相乘可得： 
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                  (5.3) 

其中相邻时刻差 01 tt  即为积分时间T 。另一方面，  1trP 和  0trP 的共轭相乘也可写成

关于 PI 和 PQ 的形式： 

             

                10101010

00110

*

1

tItQtQtIjtQtQtItI

tjQtItjQtItrtr

PPPPPPPP

PPPPPP




              (5.4) 

与式（2.18）相同的方式定义叉积 cross和点积 dot ，对比上面两式可知 dot 为

   0

*

1 trtr PP 的实部、cross为    0

*

1 trtr PP 的虚部，因此可分别表示为： 
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d
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                                      (5.5) 

       

         TftNtNtdtda
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d

PPPP
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2
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                                    (5.6) 

参考表 2.2 可知，通过 cross和 dot 可进行频率误差鉴别。四象限反正切鉴频器可

表示为  dotcrossaTfd ,2tan2  ，其返回的角度值在  ~ 之间。当 dot 和 cross的

符号因为电文比特跳变而变化时，鉴频器得到的角度值会有 180 度的变化，从而导致

计算出来的 df 会存在 T21 Hz 的误差。在 GPS 信号中，由于 20ms 导航电文中不包含

比特跳变，鉴频错误的概率最高为 021 ，而在添加 NH 码的北斗 D1 码中比特跳变可

能连续发生，因此北斗信号处理中无法使用四象限鉴频器。 

二象限反正切鉴频器  dotcrossaTfd tan2  使用 dot 和 cross的比值进行鉴频，

因此当        1010 tNtNtdtd 发生跳变导致dot 和 cross的符号改变时鉴频结果不会发生改

变，因此二象限鉴频器不受 IQ 积分中的比特跳变的影响。但其返回的角度值在

2~2  之间，鉴频范围较小。 

通过向量 Pr 在复平面中的向量旋转示意图 5.6 可以更清楚地说明比特跳变对四象

限鉴频器带来的影响。由于频率误差 df 的存在，在时间T 内向量  0trP 旋转到  1trP 处，

相位角旋转为 Tfd2 ，其中  0trP 的符号为    00 tNtd ，  1trP 的符号为    11 tNtd 。当

   00 tNtd 和    11 tNtd 的符号相同时，向量  1trP 为图中实线向量。当    00 tNtd 和

   11 tNtd 的符号不同时，向量  1trP 为图中虚线向量，该结果由角度为 Tfd2 的旋转

和相位 180 度翻转复合而成，此时逆时针旋转的向量被四象限鉴频器鉴别成顺时针旋

转，且旋转角大小为 Tfd 2 。 
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图 5.6 相位差鉴频器原理图 

鉴频器鉴频结果通过滤波器滤波之后用于反馈控制载波 NCO 从而最终实现频率的

锁定，也即是跟踪过程中 df 为 0，此时在向量图中 Pr 停止旋转。当信号中调制 NH 码

时，由于连续的毫秒之间有可能发生比特跳变，因此 Pr 会有 180 度的角度变化。若此

时 df 为 T21  Hz，则 Pr 又会由 df 产生 180 度的角度变化。因此比特跳变和频率 T21

的误差叠加在一起导致在向量图中 Pr 的角度变化为零，因此鉴频器输出为零，环路表

现为频率实现了稳定跟踪，然而频率锁定在了错误的频率上，且无法实现载波相位的

正确锁定。由于锁定频率错误，此时从 I 路解调出来的导航比特    tNtd ˆˆ 也会发生错误。

若令真实的比特为    tNtd ，则满足： 

                   11000011
ˆˆˆˆ tNtdtNtdtNtdtNtd                                 (5.7) 

也即是当相邻的真实比特之间没有符号变化时，解调出来的比特存在符号变化；

当相邻比特之间有符号变化时，解调出来的比特不存在符号变化。因此在跟踪调制有

NH 码的信号时需要使用二象限鉴频器，且需要更高的频率搜索精度防止出现 T21 的

频率跟踪误差。图 5.7 为无频率偏差时正确的跟踪结果，此时 I 路积分值可提取出 NH

码，Q 路积分值为噪声。图 5.8 为存在 500Hz 载波频率跟踪误差时的错误跟踪结果，

此时 I 路积分值无法得到正确的 NH 码，其解调出来的 1ms 比特满足式（5.7）。此外，

由于存在频率偏差，IQ 积分幅值存在衰减（如图 2.7 所示随频率误差衰减），正确跟踪

的 I 路积分值大于错误跟踪的 I 路积分值。 
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图 5.7 正确跟踪结果                               图 5.8 错误跟踪结果 

5.4 弱信号处理算法优化 

5.4.1 部分频点 FFT 和 SFFT鉴频器优化 

低动态环境下利用 FFT 鉴频器时可采用部分频点进行鉴频从而提高跟踪灵敏度，

在接收机设计中，若只需要计算少数几个频点的频谱可利用 FFT 变换公式（3.5）直接

进行计算而不必使用 FFT 算法将所有的N 个频点的频谱全都计算出来。在准静态环境

下，部分点数M 取 3，此时根据式（3.5）可得零频率点附近的 FFT 变换为： 
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                                             (5.8) 

其中 )1(X 为零频率点的 FFT 变换， )2(X 和 )(NX 分别为与零频率点相邻的正负频率点

的 FFT 变换。由于 )2(X 和 )(NX 的计算过程是对 )(ix （也即是 IQ 积分值）的再一次剥

离载波，且 )2(X 和 )(NX 对应的载波共轭，因此计算中可使用类似于中频信号的载波

剥离的方法，利用正弦余弦查找表生成载波信号与 )(ix 进行混频然后积分得到 FFT 变

换值。在得到 )1(X 、 )2(X 和 )(NX 之后 )1(X 的幅度在三者中最大为 1A ，然后从 )2(X

和 )(NX 中找出较大的幅度为 2A 。若 )(ix 为 IQ 的复数平方，则可利用式（3.13）进行

鉴频；若 )(ix 为 IQ，则鉴频结果为式（3.13）的二倍。 

部分点 FFT 计算过程如图 5.9 所示（严昆仑 等，2013）。IQ 积分值可利用复数平

方消除导航电文影响或者使用导航电文辅助进行电文剥离。正弦表和余弦表用于生成

载波
N

ij )1(2
exp

 
和

N

ij )1(2
exp


，利用复数乘法进行载波剥离之后积分，即可得到

)1(X 、 )2(X 和 )(NX 。其中用于生成 )(NX 的正弦表输出需要乘以-1 进行共轭操作。 
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图 5.9 部分频点 FFT鉴频 

在进行部分频点 FFT 鉴频时，生成的上下频率本地载波的频率间隔由 FFT 变换的

频率分辨率决定。双级载波 NCO 的鉴频方法与该结构类似，但由于双级载波 NCO 的

鉴频方法中频率间隔可为任意值，因此正弦余弦表生成的本地载波信号频率可调。由

于中频信号剥离载波时使用了载波 NCO 和正弦余弦查找表生成本地中频载波信号，而

此处再一次利用载波 NCO 和正弦余弦查找表复制 IQ 信号的载波，因此使用了两次载

波 NCO 生成载波信号，故称双级载波 NCO 鉴频。超前减滞后的鉴频方法和频率精化

法中超前频率积分值和滞后频率积分值通过在第一级 NCO 中生成三个载波频率与中频

信号进行混频积分得到，而第一级 NCO 运行频率与中频采样频率相同，频率较高，运

算量大；第二级 NCO 对中频信号积分值进行处理，因而运行频率低，运算量小，因此

实现中同样可通过双载波 NCO 的方法实现。 

5.4.2 信号锁定检测器 

由于噪声、时钟频率不稳定和动态的存在，环路可能出现对信号的失锁。此外，

由于卫星的自然升降，原本可见的卫星随着卫星的运动会变得不可见。在弱信号条件

下失锁发生得更加频繁，树木和建筑物等的遮挡对信号产生衰减可能导致信号太弱而

超出环路跟踪范围，最终导致环路无法正常跟踪信号，而环路通过锁定检测器检测到

环路失锁后可进行失锁重捕获。在进行开环跟踪时需要通过载噪比判断开环时间，也

即是当载噪比低于某一阈值时判断为卫星信号被遮挡，此时进入开环跟踪模式。因此

信号锁定检测器是接收机的一个必要功能模块，锁定检测器通常根据环路跟踪状态判

断环路跟踪是否正常，如可通过超前码、即时码和滞后码的相关值与伪码自相关曲线

是否匹配进行判断。实际中由于接收机需要实时给出跟踪信号的载噪比估计值，因此

载噪比估计是一种常用的码环锁定检测器。当码环正常跟踪时，可根据码环跟踪频率

和载波环跟踪频率是否一致进行载波环频率锁定检测。 

下面介绍常用的窄带宽带功率比载噪比估计方法，该方法通过计算不同带宽上的
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功率进行载噪比估计（Parkinson et al., 1996），积分时间为T 可得到相干积分值  nIP 和

 nQP ，则带宽为 T1 的宽带功率  kWBP 为： 

      





MkM

kMn

PP nQnIkWBP
1

22                                               (5.9) 

将M 个  nIP 和  nQP 继续进行积分，可得相干积分时间为MT 的相干积分 IQ 值： 
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                                                    (5.10) 
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                                                    (5.11) 

则带宽为 MT1 的窄带功率  kNBP 为： 

     kQkIkNBP PMPM

22                                                 (5.12) 

由于窄带功率计算需要进行时间为 MT 的相干积分，因此使用该方法时需要实现

位同步。虽然通过  kWBP 和  kNBP 无法计算信号加噪声功率，但利用宽带功率归一

化窄带功率得到的归一化功率与载噪比呈单调变化，因此可用于计算载噪比。归一化

功率可表示为： 

 
 
 kWBP

kNBP
kNP                                                        (5.13) 

在进行弱信号处理时，  kNP 包含较大噪声，为了进一步降低  kNP 的噪声，对

K 个  kNP 取平均可得码环锁定检测器为： 
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                                                     (5.14) 

通过该锁定检测器可得到载噪比估计值为： 















NPM
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 11
lg100                                                (5.15) 

当无法获得导航电文辅助信息时，锁频环使用 SFFT 鉴频器。通过式（3.4）可知，

SFFT 鉴频器在进行复数平方时，多普勒频率残余会变为原来的两倍。在使用 20ms 相

干积分时，FFT 和 SFFT 鉴频器频率鉴别范围为 ]25~25[ HzHz 。若 IQ 积分中包含±

25Hz 的多普勒频率残余（其余 25Hz 的非零整数倍多普勒频率残余使得 IQ 积分为噪

声），利用 FFT 鉴频器可正确鉴频，而利用 SFFT 鉴频器时，多普勒频率残余为 50Hz，

此时鉴频结果为 0，因此载波 NCO 频率不进行调整，锁频环锁定在错误频率。使用锁

相环时同样存在频率误锁定的情况。 

由于±25Hz 多普勒频率残余的存在，IQ 积分值幅度存在衰减，导致信号能量下

降，载噪比估计值下降，图 5.10 为实测信号处理中的码环锁定检测器输出，图中前半

部分时间内 NP 约为 1，表示码环锁定正常，后半部分时间内 NP 约为 0.4，此时码环

锁定检测器输出值仍然较大，无法区分弱信号和频率锁定错误，需要使用其他方法进
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行频率锁定检测。 

码环多普勒频率和载波环多普勒频率的比值 k 固定（载波环辅助码环的依据），对

于 GPS L1 信号 k 值为 1/1540，对于北斗 B1 信号 k 值为 1/763，利用该比值可通过载波

频率计算码频率，计算得到的码频率与码环跟踪码频率比值 Ratio 为 1。利用上文介绍

的码环锁定检测器可检测码环锁定状态，在码环锁定正确而载波环频率锁定错误时，

码环频率和载波环频率不再一致，此时Ratio 值不再为 1。图 5.11 为图 5.10 相对应的

Ratio 值，当 NP 约为 1 时，Ratio 的均值为 1，此时码环和载波环均跟踪正常；而当

NP 约为 0.4 时，Ratio 的均值不再为 1，其值取决于信号多普勒频率，此时码环可继

续跟踪而载波环频率跟踪错误。因此通过 NP 和 Ratio 两个指标可判断码环和载波环

跟踪状态。在码环锁定正常，而载波环锁定错误时，可将载波 NCO 频率调整 25Hz 实

现载波环的正确跟踪。 

 
            图 5.10 码环锁定检测器                 图 5.11 码环跟踪频率与载波频率转换的码频率比值 

在惯导辅助的深组合接收机中，可通过惯导辅助频率与载波环控制频率进行比较，

用于判断是否存在频率误锁定。当接收机载波跟踪环路锁定正常时，环路控制频率和

惯导辅助频率一致，当载波环锁定错误时，环路控制频率和惯导辅助频率存在偏差。

此外，在信号强度较高足以解调导航电文时，若载波环存在频率偏差，I 路积分无法解

调出正确的导航电文。 

通过式（2.25）可知，伪码跟踪噪声与信号载噪比相关，因此为了保障定位精度，

定位时仅使用较高跟踪精度的伪距观测值，因此可将载噪比低于某一门限 10CN 的通道

的伪距观测值不用于定位计算，而将载噪比低于另一门限 20CN 的通道判断为信号失锁。

其中 20CN 小于 10CN ，两个门限值的选取根据环路弱信号跟踪范围、伪距观测值噪声

要求以及可用观测值数量进行设定。 

5.4.3 位同步 

为了实现伪距测量值的提取，需要实现位同步和帧同步。当载波跟踪环相干积分

时间为 1ms 时，强信号处理过程中实现稳定的载波相位跟踪之后 I 支路的输出即为导
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航电文比特。对于 GPS 信号，电文比特时长为 20ms，在这 20ms 时间内电文比特符号

不变；对于北斗 B1 信号的 D1 码，电文比特时长为 20ms，调制有 NH 码。GPS 信号

进行位同步也即是找到导航电文符号跳变的位置，然而由于噪声的存在，20ms 数据内

部可能也存在电文符号的跳变，因此不能简单的通过一次电文符号跳变就判定其为位

同步。直方图法为常用的位同步算法（Parkinson et al., 1996），该方法通过对符号跳变

的位置进行统计从而判断位同步点。但在弱信号处理中 1ms 的 IQ 积分包含较大噪声，

导致符号跳变频繁，即使进行长时间直方图统计也无法实现可靠的位同步。且弱信号

条件下进行频率跟踪时信号能量分布在 IQ 两支路上，IQ 的符号还会因为相位的旋转

而发生变化。而计算 IQ 路的比特能量则可应用于锁频环路，该方法与通过不同比特相

位的载噪比进行位同步类似（Dafesh, 2006），比特能量法进行比特同步的原理为：将

连续 20ms 的 20 个不同比特相位作为位同步点分别进行相干积分和非相干累加，可得

到 20 个相干非相干积分值。由于 20 个比特相位中仅有一个是正确的位同步点，而实

现位同步之后的相干积分值最大，否则会因为比特跳变而损失能量。因此相干非相干

能量最大的积分值对应正确的位同步点，其余 19 个相干非相干积分对应错误的位同步

点，其中非相干累加是对相干积分能量进一步的滤波。GPS 信号和北斗信号 D1 码相

干积分能量可分别表示为： 
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     (5.16) 

其中M 为相干积分时间，对于 20ms 导航电文，M 可设置为 20， p 代表 20 个不同的

位同步点相位，取值范围为 0~19。对于包含 NH 码的北斗 D1 码，进行相干积分时需

要剥离 NH 码，其中% 表示进行模除取余。进行K 个非相干积分可得： 
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k

cohnon pkPpP
1

,                                                    (5.17) 

nonP 最大值对应的 p 即为位同步点。图 5.12 为 GPS 信号不同比特相位的非相干积

分值，也即是不同的 p 对应的 nonP 。该信号载噪比约为 20dB-Hz，相干积分时间 20ms，

使用 300 次非相干累加，其中比特相位为 17 时非相干能量最大，比特相位为 7 时非相

干能量最小。图 5.13 为相应的 GPS 信号不同比特相位的直方图， 也即是对不同的

 pPnon 最大值对应的 p 进行直方图统计。统计次数总共 127 次，其中 p 为 17 的次数

为 126， p 为 16 的次数为 1，其真实比特同步点 p 为 17，因此此次测试中正确的位同

步概率为 99.21%。 
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图 5.12 GPS 信号不同比特相位的非相干积分                图 5.13 GPS信号不同比特相位的直方图 

图 5.14 为北斗信号不同比特相位的非相干积分值，该信号载噪比约为 20dB-Hz，

相干积分时间为 20ms，非相干累加次数为 300，其中比特相位为 19 时非相干能量最

大。NH 码的自相关最大值和次大值分别为 20（相位为 0）和 4（相位为 6、8、10、

12、14），比特同步和不同步时 20ms 积分增益为 6.99dB；GPS 信号 20ms 电文内符号

相同，自相关最大值为 20，次大值可分别为 20（无 20ms 电文跳变）和 18（有 20ms

电文跳变），比特同步和不同步时 20ms 积分增益为 0dB 或 0.46dB，因此添加 NH 码有

利于比特同步的实现。图 5.15 为相应的北斗信号不同比特相位的直方图，统计次数为

127 次，真实比特同步点 p 为 19，此次测试中位同步正确概率为 100%。 

 
图 5.14 北斗信号不同比特相位的非相干积分           图 5.15 北斗信号不同比特相位的直方图 

5.4.4 帧同步 

在实现位同步之后可进行 20ms 相干积分得到 50bps 的导航电文数据比特，强信号

处理时可通过匹配帧同步头进行帧同步。GPS L1 信号和北斗 B1 信号 D1 电文的子帧

长度均为 6s，GPS 信号的帧同步头长度为 8 比特，北斗信号的帧同步头长度为 11 比特。

在假设导航电文为随机二进制数据时，导航电文中随机的 8 个或者 11 个连续比特恰好

为帧同步头的概率分别为 85.0 和 115.0 ，该概率值较大。因此帧同步时通常需要利用其
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它信息进行帧同步的进一步确定，提高帧同步的可靠性。如连续两个帧同步头相隔 6s，

对一个完整的子帧进行校验检查，连续两个子帧中解得的周内秒在时间上具有相关性

等。弱信号处理时，由于比特误码率较高，50bps 的 IQ 相干积分值中可能无法得到正

确的帧同步头。且同样因为使用锁频环时，IQ 积分能量分布在 IQ 两个支路上，直接

匹配帧同步头容易出错，因此本文对 IQ 积分进一步进行相干积分实现帧同步。该方法

与伪码相位搜索原理相同，在 50bps 的 IQ 积分值序列中搜索帧同步头，对 IQ 积分值

进行载波剥离和伪码剥离并进行相干积分寻找相关峰值，而伪码长度越长则信噪比提

高越大，因此在进行帧同步时希望利用较长的帧同步头进行帧同步。GPS 信号的子帧

第一个字为遥测字，包含 8 比特的帧同步头、14 比特的遥测字信息、1 比特的完好性

状态标识、1 比特保留值和 6 比特奇偶校验码，以上 30 比特可认为已知，因此 GPS 信

号可进行 30 比特的相干积分。若已知当前 GPS 时间周内秒，则第二个字交接字中 17

比特截断的周内时计数也已知，3 比特的子帧码也可通过周内秒推算得到，此时可进

行 50 比特的相干积分。北斗 D1 信号的子帧第一个字包含 11 比特帧同步头、4 比特保

留值、3 比特子帧编号、8 比特周内秒计数（周内秒计数的高 8 位）和 4 比特 BCH 校

验码，因此在没有时间信息的情况下仅有帧同步头和保留值可认为已知，此时可进行

15 比特的相干积分，在获得秒级精度时间信息时，可得到子帧编号和周内秒计数值，

进而计算得到 BCH 校验码，则可进行 30 比特的相干积分。需要说明的是，即使子帧

第一个字或者第二个字部分信息已知，从而可将积分时间延长到 50 比特或者 30 比特，

由于子帧的字并不是伪随机码，所以在信噪比增益上无法与伪随机码相比，但实现原

理相同。 

令式（5.10）和（5.11）中相干积分时间为 20ms，则 IQ 积分值为： 
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将利用已知信息延长的帧同步头表示为  kF ，  kF 长度为K ，可将不同比特相位

的  kIP20 和  kQP20 与  kF 进行相关从而剥离帧同步头并改写成复数形式为： 

        kFpkjQpkIpkIQF PPP  202020 ,                               (5.20) 

其中 p 表示帧同步头的相位，取值范围为 0~299。由于  kIP20 和  kQP20 中包含残余多

普勒频率，直接对  kIQFP20 进行长度为K 的相干积分可能导致信号能量衰减，因此利

用 FFT 变换求相关积分值（FFT 变换等效于对  kIQFP20 进行不同残余多普勒频率的载

波剥离并积分）： 

    pkIQFFFTpkIQFFFT PP ,, 2020                                       (5.21) 

对于不同的帧同步头相位 p ，取  pkIQFFFTP ,20 的最大幅值作为帧头相干积分幅
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值  pIQFFFTP20 ，则使得  pIQFFFTP20 最大的 p 即为帧同步头相位。 

图 5.16 为 GPS 信号 300 个相位的  pIQFFFTP20 值，使用图 5.12 和 5.13 相同数据，

使用 30 比特遥测字作为延长了的帧同步头  kF 。该信号实际帧同步头相位为 186，图

5.16 中相位 p 为 186 时  pIQFFFTP20 为最大值。图 5.17 为对应的帧同步头的直方图，

统计了 128 个子帧数据，其中正确识别帧同步头次数为 125，此次测试中帧同步正确

概率为 97.66%。 

 
图 5.16 GPS 信号不同帧头相位的帧头相关值           图 5.17 GPS信号不同帧头相位的直方图 

为了进一步确保帧同步头的正确性，可使用两帧数据寻找帧同步头，若两个连续

帧头相位差为 300 则确认其为帧同步头。图 5.18 为 600 个相位的  pIQFFFTP20 值，相

位为 486 处为最大值，相位为 186 处为次大值，相位差为 300，可进一步确认其为帧

同步头。图 5.19 为利用连续两帧得到的帧同步头直方图，此时检测到 119 个帧同步头

且帧同步头位置均正确，但漏检 8 个帧头，由于每 6s 进行两帧数据的处理，因此某一

帧的帧同步头相关值过低会产生两次漏检帧头。 

 
图 5.18 GPS 信号不同帧头相位的帧头相关值           图 5.19 GPS信号不同帧头相位的直方图 

图 5.20 为北斗信号 300 个相位的  pIQFFFTP20 值，使用图 5.14 和 5.15 相同数据，

使用子帧第一个字中 11 比特帧同步头、4 比特保留值、通过粗略时间得到的周内秒计
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数高 8 比特作为延长了的帧同步头  kF 。该信号实际帧同步头相位为 286，图 5.20 中

相位 p 为 286 时  pIQFFFTP20 为最大值。图 5.21 为对应的帧同步头的直方图，统计了

128 个子帧数据，其中正确识别帧同步头次数为 97，此次测试中帧同步正确概率为

75.78%。 

 
图 5.20 北斗信号不同帧头相位的帧头相关值           图 5.21 北斗信号不同帧头相位的直方图 

同样通过判断两个连续帧头相位差是否为 300 进行帧同步验证，图 5.22 为 600 个

相位的  pIQFFFTP20 值，相位为 286 处为最大值，相位为 309 处为次大值，而相位为

586 处为第三大值，因此此次帧同步头将被漏检。图 5.23 为对应的帧同步头的直方图，

此时检测到 55 个帧同步头且帧同步头位置均正确，但漏检 72 个帧同步头。 

 
图 5.22 北斗信号不同帧头相位的帧头相关值           图 5.23 北斗信号不同帧头相位的直方图 

由于 NH 码的存在，此数据处理中北斗信号的比特同步性能优于 GPS 信号，而由

于北斗信号延长的帧同步头  kF 长度为 23，GPS 信号延长的帧同步头  kF 长度为 30，

因此北斗信号的帧同步性能弱于 GPS 信号。此外，由于  kF 并非伪随机码，因此帧同

步头相干积分增益还取决于  kF 本身。 

若在深组合接收机中进行重捕获后的比特同步和帧同步，则可利用惯导估计的接

收机位置和星历计算的卫星位置计算接收机到各个卫星之间的距离，进而计算各个卫
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星信号到达接收机的传播时间，当估算的信号传播时间误差小于 0.5ms 时可利用估算

的信号传播时间直接进行比特同步和帧同步。0.5ms 的信号传播时间误差对应接收机

位置误差在 LOS 方向投影为 150km，商用接收机在无卫星信号时十分钟内钟差累积量

为微秒量级（Niu et al., 2015b）。因此在惯导估计的位置误差小于 150km 且所有卫星均

失锁数十分钟以内仍然可利用估算的传播时间进行比特同步和帧同步。 

5.5 深组合优化 

5.5.1 开环跟踪 

当信号被遮挡时，码相位和载波相位鉴别器无法利用 IQ 积分值进行码相位误差和

载波相位误差估计，从而无法有效的更新码 NCO 和载波 NCO。普通接收机跟踪环路

此时可能失锁从而需要对信号进行重新捕获，而深组合接收机可通过开环跟踪进行载

波频率和码相位的虚拟跟踪，在信号恢复之后不需要重新捕获信号即可进行闭环跟踪。

一方面信号重捕获之后首先需要经过牵引和跟踪实现对信号的稳定跟踪，然后才进行

观测值提取并用于定位解算，重捕获到定位需要一定时间；另一方面信号重捕获需要

的计算资源大于跟踪，因此使用开环跟踪可增加信号锁定比例并降低计算量。当信号

被遮挡时信号载噪比下降，因此图 5.24 中开环判断模块利用 IQ 积分值计算信号载噪

比进行开环判断。如图 5.3 深组合接收机模式下工作流程中所示，当载噪比低于门限

T4 时进行开环跟踪。开环跟踪时载波环滤波器和码环滤波器输出不再用于控制载波

NCO 和码 NCO，此时载波 NCO 完全由辅助频率进行控制，辅助频率通过系数 k 转换

之后用于控制码 NCO，载波环和码环均通过惯导辅助进行开环跟踪。 

载波
剥离

伪码
剥离

载波
鉴别器

载波环
滤波器中频

信号
积分

本地
载波

载波
NCO

开环
判断

本地
伪码

频率
辅助

码
NCO

码
鉴相器

码环
滤波器

k

 
图 5.24 开环跟踪结构框图 

图 5.25 为实际车载测试中得到的开环跟踪结果，其中绿色曲线为利用 20msIQ 积

分结果通过窄带宽带功率比计算得到的码环锁定指示器结果 NP ，由于积分时间较短，

NP 噪声较大，若直接使用该值进行开环判断则过于灵敏。黑色曲线为 NP 滤波后结

果，作为开环闭环判读标准。红色曲线为用于控制载波 NCO 的多普勒频率，蓝色曲线
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为惯导辅助频率。在 110s 到 137s 之间信号强度较高，此时进行闭环跟踪，频率辅助

值用于环路闭环跟踪辅助，由于钟漂的存在，环路控制频率和惯导辅助频率之间差异

逐渐增加。在 150 秒附近，信号被遮挡，信号强度下降，滤波后码环锁定指示器值较

小，环路进入开环跟踪模式，此时惯导辅助频率重新初始化（加入闭环跟踪过程中未

被估计的钟漂变化值）用于直接控制载波 NCO，此时红色曲线和蓝色曲线重合。在

175s 之后信号恢复，环路转入闭环跟踪状态。在 100s 的跟踪过程中卫星信号被遮挡数

次，由于使用了开环跟踪策略无需进行失锁重捕即可实现信号的连续跟踪。开环模式

切换到闭环模式时，由于惯导估计频率误差较小（图 5.25 所示结果只是部分卫星被遮

挡，此时 GNSS 接收机仍然可获取足够的观测量实现位置、速度解算），进行闭环跟踪

时初始载波频率误差较小，不需要进行牵引即可直接转入跟踪状态。 

 
图 5.25 开环载波跟踪结果 

5.5.2 闭环收敛 

为了实现信号连续跟踪从而实现连续定位，5.5.1 节介绍了开环跟踪方法，当信号

被遮挡时深组合系统可进行开环跟踪，在信号恢复之后环路重新闭合实现闭环跟踪。

为了降低码环跟踪噪声，稳定跟踪时码环带宽可设置较窄，而环路收敛时间与环路带

宽成反比。当所有卫星均被遮挡导致 GNSS 接收机无法进行位置、速度解算时，惯导

误差无法通过 GNSS 接收机进行校正，其外推得到的位置误差发散，此时进行开环跟

踪得到的伪码跟踪误差也发散，因此从开环跟踪模式切换到闭环跟踪模式时码相位初

始误差可能较大（取决于惯导位置发散误差）。开环到闭环的切换过程中较窄的码环带
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宽将导致较长的收敛时间，收敛过程中码相位跟踪误差较大导致定位精度下降，若不

进行优化，则此时定位误差较大。 

为了实现码相位的快速收敛，本文使用较大的滤波器带宽进行牵引，使用较窄的

滤波器带宽进行跟踪实现瞬态的较快收敛，稳态的较小码相位噪声的跟踪，此处重点

说明环路滤波器带宽的切换时间的选择。式（4.37）为相位阶跃响应，通过该式可知

在相位阶跃输入时相位跟踪误差随时间的变化关系。开环跟踪过程中由于惯导辅助误

差的存在，码环会累积相位跟踪误差，当信号恢复后进行闭环跟踪时等效于环路输入

为相位阶跃激励，因此码相位跟踪误差可通过式（4.37）表示。为了降低带宽切换过

程中造成的相位跟踪误差，切换时间选为相位跟踪误差为 0 时，因此计算式（4.37）

中  te2 为 0 时 t 为： 
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jk
t                                              (5.22) 

其中 不为 1， k 取整数，表示不同的过零点。为了加快收敛可在 k 为 0 时进行环路切

换。在给定 时，相位响应的第一零点时间与环路特征频率 n 成反比，因此 相同时，

环路带宽越大相位响应越快。图 5.26 为使用单一固定环路带宽（0.1Hz）和变环路带

宽时得到的码相位跟踪误差结果，两者均使用标准阻尼系数 0.707。图中约 40 秒前环

路断开一段时间码相位误差开始累积，从 40 秒附近开始进行闭环跟踪，其中可变环路

带宽方法首先使用 3Hz 码环滤波器，然后切换到 1Hz 码环滤波器，最后切换到 0.1Hz

码环滤波器。通过式（5.22）可得 3Hz 环路带宽相位阶跃响应第一个过零点时间为

196ms，1Hz 环路第一个过零点时间为 589ms，因此使用可变环路带宽的方法可以在 1

秒内将码相位牵引到 0 附近，并切换到 0.1Hz 的窄带宽环路进行跟踪，图中可变带宽

收敛速度明显快于固定带宽时的收敛速度。 

 
图 5.26 闭环码相位收敛 

5.5.3 惯导辅助窄相关 

通过伪距差分可消除大部分电离层和对流层误差，此时接收机定位误差主要来源
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于多路径误差（宋茂忠，2001），而城市环境中建筑物的反射不可避免的会产生多路径

信号。在伪码跟踪方面，多径信号会使相关峰产生畸变，从而影响码相位跟踪进而导

致伪码测距出现偏差，而该误差属于偶然误差不具备空间相关性，无法通过差分消除，

因此为了保障接收机定位精度需要接收机具备一定的多径抑制或检测能力。 

接收机多径抑制技术主要包含空域处理、时域处理和空时联合处理（王尔申 等，

2011）三种。其中空域处理通常使用天线技术进行多径信号扼制，如使用具备多径抑

制能力的扼流圈天线或使用天线阵列；时域处理通过改善环路跟踪性能，如窄相关技

术在基带信号处理层面抑制多径误差。时域处理通过改进信号处理实现，因此适用性

更广，其中窄相关技术实现简单，且通过码环测量热噪声公式（2.25）可知，使用窄

相关器可提高码环测距精度，因此本文深组合软件接收机码跟踪环使用窄相关器。 

图 5.27 为不同相关器间距 D 时码相位估计误差随多径延时的变化曲线，此时多径

信号产生的相关值幅度为直射信号的 0.5 倍。图中上半部分为同相多径信号产生的多

径误差，下半部分为反相多径信号产生的多径误差。当 D 为 1 时即为标准相关器间距，

此时最大码相位估计误差为 0.25 码片，而使用 D 为 0.1 的窄相关器时最大码相位估计

误差为 0.025 码片，可有效降低多径误差。图 5.28 为相关器间距 D 为 0.1 码片时，多

径信号相对于直射信号幅度 A 为 0.5、0.3 和 0.1 时的码相位估计误差随多径延时的变

化曲线。当多径信号强度为 0.1 时，最大码相位估计误差为 0.005 码片。 

 
图 5.27 不同相关器间距时多径误差                图 5.28 不同多径信号强度时多径误差 

在使用窄相关器时，由于超前滞后相关器间距缩小，码鉴相范围降低，因此鉴别

器对动态的处理能力下降。在使用惯导辅助的深组合技术时，码跟踪环路间接受惯导

辅助从而工作在准静态环境，因此深组合可弥补窄相关器动态处理能力不足的缺陷，

最终实现多径抑制，低热噪声的伪距观测值提取。 

5.5.4 惯导辅助观测值粗差检测 

城市环境复杂多变，通过码跟踪环路得到的伪距观测值可能存在粗差，若含有粗

差的伪距观测值被用于定位则会造成较大定位误差，因此需要进行观测值粗差检测。
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独立 GNSS 接收机对粗差的检测能力有限，而惯导辅助可提高观测值粗差检测能力

（Chiang et al., 2013; 吴有龙 等，2014）。深组合接收机中可通过惯导外推得到接收机

当前时刻位置，通过卫星星历即可算出当前时刻各个可见卫星的坐标。已知接收机位

置和卫星位置之后即可得到接收机到各个卫星的距离，该距离为惯导外推伪距，记为

IMU 。 IMU 与当前时刻通过码环提取的伪距观测值  进行比较可用于判断码环提取的

伪距  是否包含粗差。实际中  如式（2.26）所示，其包含电离层、对流层误差，接

收机钟差和卫星钟差以及相对论效应误差和多径误差。卫星位置的计算值同样存在星

历误差，因此  和 IMU 之间存在较大差异，若不加以考虑则会影响粗差检测。为了降

低  和 IMU 包含的误差对粗差检测的影响，一种方法是使用  和 IMU 的变化量  和

IMU 。由于相邻时刻前后历元做差可消除大部分误差，因此  和 IMU 受系统误差

影响较小。但城市环境中由于遮挡的原因，卫星信号时隐时现，环路得到的伪距  在

时间轴上不连续，而粗差通常发生在信号遮挡的不连续处，因此通过差分比较伪距变

化量的方法误差较大。另一种方法是直接对  和 IMU 进行误差校正。电离层和对流层

误差可通过模型进行一定程度的校正，接收机钟差可通过接收机位置解算得到，卫星

钟差可通过星历中卫星钟误差参数进行改正，相对论效应同样可通过模型进行改正，

因此进行粗差检测时使用校正后的伪距观测值 c 与 IMU 做差进行粗差检测。将 c 和

IMU 之差记为
D 则有： 

IMUcD                                                          (5.23) 

虽然误差模型可校正大部分误差，但无法校正所有误差， c 仍然存在未被校正的

误差，因此
D 包含 c 和 IMU 的误差。 c 中电离层、对流层误差随空间和时间变化较

慢（不考虑电离层闪烁）， c 中接收机钟差和 IMU 中卫星位置误差随时间变化较慢，

因此可对
D 进行滤波得到

D 中未被校正的缓变误差 DS ，则
D 和 DS 存在较大差异

时表明
D 中存在较大误差，该误差即为伪距粗差。对

D 进行平滑滤波时 DS 可表示

为： 

       11  nnn DSDDS                                         (5.24) 

将
D 和 DS 之差记为 DDS 则有： 

DSDDDS                                                          (5.25) 

此时
D 中缓变的未被矫正的误差 DS 被剔除，因此 DDS 中主要包含伪距热噪声以

及伪距粗差。图 5.29 为城市环境车载测试中得到的一颗 GPS 卫星的
D 和 DS ，由于

伪距粗差的存在，红色曲线表示的
D 中存在部分误差值较大点，对应粗差时刻。取滤

波参数 为 0.05 时得到的 DS 为图中蓝色曲线，从图中可看出蓝色曲线较好的匹配了

红色曲线中的系统性缓变偏差。图 5.30 为图 5.29 所对应的 DDS 结果，当不存在伪距粗

差时 DDS 在零附近波动，通过设置一定的阈值门限即可检测出伪距粗差，图中蓝色点

代表的是伪距粗差超过 6m 时的检测结果。 
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图 5.29 GPS 卫星的

D 和 DS                    图 5.30 GPS卫星的 DDS  

图 5.31 为同一次测试中得到的一颗北斗卫星的
D 和 DS ，由于伪距校正过程中使

用的接收机钟差是接收机本地时钟与 GPS 系统时间之差，而 GPS 系统时间的整秒时刻

与北斗系统时间的整秒时刻存在微小差别，因此
D 包含 100m 左右的均值（可直接使

用接收机本地时钟与北斗系统时间之差对北斗信号进行伪距校正），但该均值不影响粗

差检测。图 5.32 为图 5.31 所对应的 DDS 结果，利用 DDS 同样可以较好检测出伪距中

粗差。 

 
图 5.31 北斗卫星的

D 和 DS                     图 5.32 北斗卫星的 DDS  

此外，多径延时误差同样可能导致伪距观测值粗差，该方法进行伪距观测值粗差

检测时同样具有一定的多径误差检测能力。使用窄相关器可较好抑制长多径信号，但

通过图 5.27 可知，在 D 为 0.1 码片且存在 0.5 码片延时的多径信号时，只能对多径信

号误差进行削弱，理论上并不能完全消除多径影响。多径的存在会使得
D 中存在误差，

假设存在图 5.27 中的多径信号时，使用 D 为 0.1 的窄相关器，当多径延时为 0.5 码片

左右时会在
D 中产生一个 0.025 码片的阶跃（GPS 信号约为 7.5m，北斗信号约为

3.75m），同样可通过该方法进行检测。由于伪距观测值中噪声的存在，该方法对短延
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时多径的检测能力有限。 

以上介绍了北斗系统实现过程中在捕获和跟踪上与 GPS 系统的不同处理方法；

GNSS 接收机在弱信号时的优化方法，包括使用算法复杂度低的部分频点 FFT 和

SFFT 鉴频、更可靠的信号锁定检测方法以及可靠的位同步和帧同步；深组合中优化方

法，包括使用开环跟踪断续、遮挡信号，利用不同环路带宽降低闭环收敛过程中伪码

误差，使用惯导辅助窄相关器进行多径误差抑制和通过惯导辅助进行伪距观测值粗差

检测。将以上方法总结于表 5.1 中。 

表 5.1 深组合接收机优化措施 

优化措施 描述 功能 

补零 FFT 捕获 
避免北斗信号中 NH 码产生的频繁 1ms 比

特跳变对信号捕获的影响 

北斗信号正常捕获 

二象限鉴频器 
避免北斗信号中 NH 码产生的频繁 1ms 比

特跳变对信号跟踪的影响、频率误锁 

北斗信号正常跟踪 

部分频点 FFT 和 SFFT 鉴频 
直接通过相关器计算部分频点的 FFT 变

换，降低运算量 

低复杂度鉴频实现方法 

信号锁定检测 
码环锁定检测结合伪码频率和载波频率比

值以及惯导辅助频率进行锁定检测 

可靠的锁定检测 

位同步 
比较不同比特相位的相干非相干积分能量

进行位同步 

可靠的位同步 

帧同步 
利用 FFT 变换计算扩展帧同步头的相干积

分能量进行帧同步 

可靠的帧同步 

开环跟踪 
通过惯导辅助实现载波频率和伪码相位的

开环跟踪 

断续、遮挡信号的连续跟踪，降

低重捕，增加信号总锁定时间 

闭环收敛 
通过不同环路带宽实现码相位快速收敛，

通过相位阶跃响应计算带宽切换时间 

降低收敛过程中瞬态码相位误差 

惯导辅助窄相关 
通过惯导辅助使用窄相关器的码环，惯导

辅助降低码环跟踪动态 

简单地抑制多径误差并提高伪码

跟踪精度 

惯导辅助观测值粗差检测 
通过惯导外推伪距与通道提取伪距做差进

行伪距观测值粗差检测 

低复杂度的伪距观测值质量控制 

 

5.6 本章小结 

本章首先介绍了深组合 GNSS 软件接收机系统架构和工作流程；其次给出了由于

NH 码的加入，北斗系统实现过程中与 GPS 系统的两个不同点，并介绍了相应的处理

方法；之后针对弱信号环境下对接收机进行了优化：1）使用部分频点 FFT 和 SFFT 鉴

频器时不需要进行 FFT 运算，可通过对部分点进行相关的方法降低了运算量；2）针

对弱信号下信号锁定指示器进行改善，实现了更可靠的锁定判断；3）实现了弱信号下

比特同步和帧同步；最后针对有惯导辅助的深组合接收机系统进行了优化：1）信号断

续情况下进行开环跟踪从而避免城市环境下频繁的失锁重捕并增加了信号的锁定时间；

2）对闭环时环路收敛进行了优化，加快了环路跟踪误差的收敛，降低了开环转闭环时
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环路瞬态跟踪误差；3）码环使用惯导辅助的窄相关器，一方面进行多径误差抑制，另

一方面提高码环跟踪精度；4）利用惯导辅助进行粗差检测，可检测码环跟踪过程中产

生的伪距粗差以及由于多径而产生的伪距偏差。 

本章结合第 3 章和第 4 章的理论分析阐述了深组合接收机系统的实现以及优化方

法，最终实现了完整的深组合 GNSS 软件接收机用于城市复杂环境下车载导航时高质

量观测值提取。除弱信号下冷启动时利用 FFT 并行搜索需要大量等效相关器不利于硬

件实现之外（商用导航接收机具有大规模的等效相关器），该深组合 GNSS 软件接收机

其他功能均能实时运行在嵌入式平台，可作为硬件接收机产品开发的验证手段。 
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6 系统性能测试与分析验证 

6.1 引言 

本文研究目标是在城市复杂环境下利用深组合接收机实现高质量观测值提取，涉

及到的技术挑战如下： 

1) 强信号时伪距和载波相位观测值提取以及利用伪距和载波相位实现定位； 

2) 较弱信号环境下载波相位观测值提取并利用载波相位实现定位，弱信号环境下

伪距提取并利用伪距进行定位解算； 

3) 信号遮挡环境下通过惯导辅助接收机开环跟踪提高观测量连续性及恢复速度。 

针对以上三种信号情况，分别使用仿真器信号和城市复杂环境真实车载信号进行

测试验证。如第一章所介绍，本文研究目标是采用 GNSS/INS 深组合技术，实现城市

复杂环境下高质量观测值提取，强调的是复杂环境下惯导辅助接收机基带技术对接收

机基带信号处理的改善。因此进行测试验证过程中将对比深组合接收机在有惯导辅助

和无惯导辅助时基带信号处理性能和观测值质量，以及对比有惯导辅助的深组合接收

机和无惯导辅助的传统典型商用接收机的观测值质量。 

图 6.1 列出了测试内容及相互关系，仿真器信号测试首先对比不同环路策略的基

带伪码和载波相位跟踪性能；其次分别与商用测量型和导航型接收机对比载波相位观

测值和伪距观测值的观测质量。城市环境车载测试时，首先使用无惯导辅助和有惯导

辅助的接收机进行定位对比；其次和商用接收机对比总体统计结果和典型场景下的定

位性能。差分定位均使用 RTKLIB（Takasu, 2011; Takasu, 2013）软件进行后处理解算

以保证对各接收机原始观测量评估的公平性，然后与参考真值求差得到定位误差。 

基带性能测试 伪距对比载波相位对比

仿真器信号 城市环境真
实车载信号

无惯导
辅助

有惯导
辅助

伪距定位
载波相位定位

伪码跟踪
载波相位跟踪

典型场景商用
接收机对比

车道级导航

强
信
号

强
信
号

弱
信
号

断
续
信
号

弱
信
号

断
续
信
号

弱
信
号

断
续
信
号

 
图 6.1 实验测试内容 

测试中通过中频数据记录仪记录中频数据后利用深组合接收机处理中频数据。由

于仿真器生成的惯导数据接口与思博伦 GSS6425（Spirent, 2016）记录回放仪不兼容，



 

119 

采用 GSS6425 记录基于仿真器的静态场景信号以及车载真实信号，并自制 GPS 中频和

惯导数据联合记录仪记录仿真器生成的动态信号（张提升 等，2014）。动态仿真信号

设置为车载动态，载体在水平方向运动，最大水平加速度为 2g，最大水平速度为

40m/s。GSS6425 射频前端带宽 feB 为 30.69MHz，自制 GPS 中频和惯导数据记录仪射

频前端带宽 feB 为 9MHz。图 6.2 为实验测试平台及方法，其中仿真器可仿真 GPS 信号

和惯导信号，仿真器子图中的蓝色虚线内为嵌入式深组合接收机，其具有 GPS 中频和

惯导数据记录功能；记录回放仪子图为 GSS6425；车载测试子图中绿色实线内为车载

测试使用的 STIM300（Sensonor, 2017）惯导，红色实线内为记录卫星信号和惯导信号

的 GSS6425 记录回放仪（与 STIM300 接口兼容，可同时记录）。仿真器信号和真实信

号均使用 ublox 的 EVK-M8N（ublox, 2016）接收机、天宝 R9（Trimble, 2017）接收机

以及本文介绍的深组合接收机进行处理，然后进行伪距观测值和载波相位观测值对比。

真实信号测试中接收机共用天线，参考站接收机为架设在武汉大学卫星导航定位技术

研究中心大楼楼顶的 R9 接收机。参考跑车轨迹由一套基于导航级激光惯导的定位定

姿系统 PPOI-A15 生成（立得空间，2017）。 

记录回放仪

对比伪距观测质量 对比载波相位观测质量

深组合
软件接收机

仿真器 车载测试

天宝R9
UBLOX

 
图 6.2 实验测试平台和方法 

6.2 基带跟踪环路测试 

6.2.1 强信号伪码测试 

码环热噪声标准差可通过式（2.25）计算得到，因此在处理静态信号时可通过增
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加相干积分时间、缩小相关器间距和降低环路带宽来降低热噪声引起的伪码相位误差。

表 6.1 为 5 组二阶环路参数，其中 Loop 1、Loop 2 和 Loop 3 用于静态场景对比，Loop 

1、Loop 4 和 Loop 5 用于动态场景对比。Loop 1 使用标准相关器，超前码和滞后码间

距 D 为 1 码片。由于静态信号采集时 feB 为 30.69MHz，所以 Loop 2 和 Loop 3 在使用

窄相关器时 D 最小可设置为 0.125 码片。动态信号采集时 feB 为 9MHz，因此 Loop 4 和

Loop 5 中窄相关器间距 D 最小设置为 0.25 码片。测试静态场景中所有卫星的信号强度

均约为 48.5dB-Hz，动态场景中所有卫星信号强度均约为 47.0dB-Hz。 

表 6.1 三种码跟踪环参数 

环路参数 相干积分时间（ms） 相关器间距 D（码片） 环路带宽（Hz） 

Loop 1 1 1 1 

Loop 2 1 0.125 0.1 

Loop 3 20 0.125 0.1 

Loop 4 1 0.25 0.1 

Loop 5 20 0.25 0.1 

1）静态场景 

通过调整相干积分时间和相关器间距可改变码相位鉴别器的噪声水平，图 6.3 为

使用不同环路参数进行静态场景信号处理时码鉴别器输出，图 6.3 中上部分为使用

Loop 1 的参数，中间部分为使用 Loop 2 的参数，下部分使用 Loop 3 的参数。通过三

个子图可看出降低相关器间距和增加相干积分时间均可降低码鉴别器噪声。增加相干

积分时间可提高超前滞后支路信号的信噪比从而降低噪声。在使用窄相关器时，一方

面超前码和滞后码更靠近伪随机码自相关峰，因此积分幅值更大信噪比更高；另一方

面此时超前支路和滞后支路积分值相关性更强，在进行码鉴相时能够消除更多的共模

噪声从而得到更好的鉴相值。 

码鉴别器输出经过码环滤波器之后用于控制码 NCO，而环路滤波器可进一步滤除

码鉴别器输出噪声，图 6.4 为 Loop 1 和 Loop 3 参数下码环多普勒频率跟踪结果，由于

使用 Loop 3 参数得到的码鉴相器噪声更小，且环路带宽更小，因此其控制频率噪声远

小于使用 Loop 1 参数。 

 
图 6.3 不同环路参数时码鉴别器输出                      图 6.4 不同环路参数时码多普勒频率 
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图 6.5 为使用 Loop 1 参数和 Loop 3 参数时得到的 PRDD，其中做双差时参考接收

机伪距使用仿真器参考真值，使用 Loop 3 参数时码环 NCO 控制值噪声远小于使用

Loop 1 参数，因此其 PRDD 噪声更小。 

 
图 6.5 不同环路参数时伪距双差 

通过以上测试可知加长相干积分时间，缩小相关器间距以及适当降低环路带宽可

有效降低码环噪声提高码相位跟踪精度，并最终降低伪距观测值热噪声。 

2）动态场景 

由于码环受到载波环辅助，载体和卫星之间的动态由载波环跟踪，因此当载波环

可正常跟踪信号动态时，码环性能受动态影响较小。图 6.6 为动态场景时不同参数下

码鉴别器输出，与静态场景相同，在减小相关器间距和增加相干积分时间时码鉴别器

输出噪声均减小。由于此时窄相关器间距 D 为 0.25 码片，因此图 6.6 的中间部分和下

部分子图中码鉴别器噪声大于图 6.3 中。图 6.6 中码鉴相值经过不同带宽滤波器之后用

于控制码 NCO，图 6.7 为两组环路参数时得到的码多普勒控制频率，使用 Loop 5 时码

多普勒频率噪声远小于使用 Loop 1 时。 

 
图 6.6 不同环路参数时码鉴别器输出                   图 6.7 不同环路参数时码多普勒频率 

图 6.8 为使用 Loop 1 参数和 Loop 5 参数时得到的 PRDD，其中 Loop 5 参数得到的
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PRDD 噪声远小于使用 Loop 1 参数时。此外，由于 Loop 5 参数中 D 为 0.25，而 Loop 

3 参数中 D 为 0.125，因此 Loop 3 得到的 PRDD 噪声小于 Loop 5 的，但动态场景下得

到的伪距观测值没有因为载体运动而产生明显的伪距跟踪误差。 

 
图 6.8 不同环路参数时伪距双差 

通过以上测试可知，强信号车载动态时，由于载波环可跟踪载体动态，利用载波

环辅助码环结构时码环可工作在准静态环境，因此动态对码环跟踪精度影响较小。 

6.2.2 强信号载波相位测试 

载波环跟踪误差中热噪声均方差可根据式（2.20）计算得到，因此通过缩小环路

带宽和增加相干积分时间可降低热噪声引起的载波相位跟踪误差。静态场景下仅有卫

星运动，由于卫星运动存在加速度，因此通常使用三阶环可实现无偏差的载波相位跟

踪，使用二阶环可实现固定相位误差的跟踪（短时间内卫星恒加速运动，多普勒频率

斜升），跟踪过程中不存在大的相位跟踪误差，因此下面针对车载动态场景进行载波相

位跟踪测试。表 6.2 为三组环路参数，下面分别将该参数用于二阶环和三阶环进行测

试，测试中对比不同参数下无惯导辅助模式和有惯导辅助模式下相位跟踪误差。 

表 6.2 三种载波环跟踪参数 

环路参数 相干积分时间（ms） 环路带宽（Hz） 

Loop 1 1 5 

Loop 2 1 10 

Loop 3 20 10 

1）无惯导辅助 

图 6.9 为不同参数时二阶环相位跟踪误差，该值通过对载波鉴相器输出取平均得

到。由式（4.45）知，当载体进行恒加速运动时二阶环存在稳态相位跟踪误差，且与

环路带宽的平方成反比，因此使用 Loop 1 参数时 5Hz 带宽得到的相位误差为使用

Loop 2 参数时 10Hz 带宽得到的相位误差的 4 倍。稳态相位跟踪误差与相干积分时间

无关，因此使用 Loop 2 和 Loop 3 参数得到的稳态相位跟踪误差相同。加长相干积分

时间可增加 IQ 积分的信噪比从而降低载波鉴相器输出噪声，因此 Loop 3 参数得到的
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载波跟踪噪声低于 Loop 2 参数，但由于图 6.9 对鉴相器进行平均处理，因此图中无法

看出不同参数时鉴相器噪声水平。 

图 6.10 为不同参数时三阶环相位跟踪误差，三阶环对恒加速度稳态跟踪误差为 0，

但存在瞬态相位跟踪误差。从图 6.10 中可看到载体在进行机动时（一次加速和减速）

会产生相位的两次不同方向的振荡。三阶环最大瞬态相位误差与环路带宽的三次方成

反比，因此 5Hz 带宽得到的最大相位误差为 10Hz 带宽的最大相位误差的 8 倍。 

 
图 6.9 独立接收机二阶环载波相位跟踪误差           图 6.10 独立接收机三阶环载波相位跟踪误差 

2）FSAS 惯导辅助 

通过深组合惯导辅助误差模型可知，动态条件下有惯导辅助时载波相位跟踪误差

会大大降低。图 6.11 和图 6.12 为利用 FSAS 惯导辅助后的载波相位鉴别器输出。由于

积分时间不同时载波相位瞬态响应相同，因此此时仅针对 Loop 1 参数和 Loop 2 参数

进行测试。通过第四章的分析可知，惯导辅助时闭环载波相位响应为惯导辅助误差通

过滤波器之后的响应，因此在惯导辅助误差相同时，同样满足环路带宽越大，动态响

应误差越小的规律。惯导辅助时，在二阶环路和三阶环路中，带宽越大动态相位跟踪

误差均越小。但另一方面由于不同环路参数时载波频率跟踪误差不同，导致接收机测

速误差不同并影响接收机和惯导组合后速度估计精度，从而最终影响辅助信息精度，

因此在使用不同环路参数时得到的相位跟踪误差并不能简单的通过环路滤波器带宽进

行比例换算，因此图 6.11 和图 6.12 中不同带宽时得到的载波相位误差不是严格成比例。 
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图 6.11 FSAS辅助时二阶环载波相位跟踪误差           图 6.12 FSAS辅助时三阶环载波相位跟踪误差 

3）MTi-G 惯导辅助 

图 6.13 和图 6.14 分别为 MTi-G 辅助时二阶环和三阶环的载波相位鉴别器输出。

MTi-G 辅助时，由于辅助信息残余动态以及噪声较大，载波相位噪声较大。 

  
图 6.13 MTi-G辅助时二阶环载波相位跟踪误差        图 6.14 MTi-G辅助时三阶环载波相位跟踪误差 

通过以上测试可知，惯导辅助可去除大部分载体动态，在动态场景下可实现高精

度载波相位跟踪。由于深组合闭环载波相位跟踪误差为惯导辅助误差通过环路产生的

响应，深组合中载波相位误差同样与环路带宽和环路阶数等环路参数相关。 

6.2.3 弱信号伪码测试 

1）无惯导辅助 

由于降低 FFT 总积分时间可增加 FFT 鉴频范围、增大 NCO 更新速率可提高动态

跟踪能力，此测试中为了能够不失锁的跟踪载波频率，环路设置如下：1）FFT 总积分

时间为 256ms；2）二阶码环带宽为 0.05Hz；3）相关器间距 D 设置为 0.25 码片。FFT

总积分时间决定信号跟踪灵敏度，此时信号强度为 20.5dB-Hz，当信号强度进一步下

降时环路开始失锁。图 6.15 为部分通道的码环鉴别器输出，由于动态的存在，在环路
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更新周期 256ms 内，载波频率和码相位变化较大，动态时码鉴别器输出存在“毛刺”。 

 
图 6.15 动态弱信号码鉴相器输出 

2）FSAS 惯导辅助 

惯导辅助下接收机需要跟踪的动态大大降低，此处将 FFT 总积分时间设置为

512ms，其余参数与 1）中相同。较长的积分时间可获得更高的跟踪灵敏度，此时信号

强度为 20dB-Hz。图 6.16 为 FSAS 辅助时码环鉴别器输出，一方面由于惯导的辅助，

码环和载波环需要跟踪的动态更小；另一方面由于积分时间增加导致码环热噪声降低，

两者共同作用使得惯导辅助时码鉴别器输出噪声更小，码跟踪精度更高。 

3）MTi-G 惯导辅助 

图 6.17 为 MTi-G 辅助时码环鉴别器输出，同样由于惯导的辅助，码鉴别器不存在

较大“毛刺”，且积分时间较长因此码鉴别器输出噪声较小。 

 
图 6.16 动态弱信号 FSAS 辅助时码鉴相器输出       图 6.17 动态弱信号 MTi-G辅助时码鉴相器输出 

表 6.3 为无惯导辅助、FSAS 辅助和 MTi-G 辅助时码鉴别器输出值的标准差和最大

值。由于 MTi-G 惯导精度比 FSAS 低，辅助信息误差较大，因此相比于 FSAS 惯导辅

助，使用 MTi-G 辅助时得到的码鉴别器输出标准差和最大值整体上均较大。有惯导辅

助时码鉴别器输出值标准差和最大值均小于无惯导辅助。 
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表 6.3 动态弱信号有/无惯导辅助时码鉴别器输出标准差和最大值 

卫星编号 G09 G14 G18 G19 G22 G24 G29 

无惯导 CD 标准差（c） 0.0738 0.0645 0.0689 0.0771 0.0809 0.0716 0.0758 

FSAS 辅助 CD 标准差（c） 0.0349 0.0347 0.0342 0.0346 0.0350 0.0322 0.0344 

MTi-G辅助 CD 标准差（c） 0.0346 0.0393 0.0361 0.0391 0.0413 0.0356 0.0386 

无惯导 CD 最大值（c） 0.454 0.383 0.399 0.609 0.632 0.631 0.507 

FSAS 辅助 CD 最大值（c） 0.195 0.140 0.135 0.161 0.147 0.125 0.130 

MTi-G辅助 CD 最大值（c） 0.113 0.173 0.149 0.244 0.220 0.319 0.200 

通过以上测试可知，惯导辅助为接收机提供了准静态工作环境，有助于加长积分

时间。长积分时间一方面可得到更高的灵敏度；另一方面可得到更高的码相位跟踪精

度。同时，准静态环境也可降低动态对码相位跟踪的影响，因此惯导辅助后码相位鉴

别器最大误差明显减小。 

6.2.4 弱信号载波相位测试 

为了实现弱信号载波相位跟踪，下面对比了相干积分时间为 20ms，环路带宽为

5Hz、7Hz 和 10Hz 时对载噪比为 26dB-Hz 的卫星信号载波相位跟踪性能。图 6.18 为使

用 FSAS 辅助三个不同带宽环路时的 CPDD，三个不同带宽下载波相位均没有发生周

跳和半周跳，载波相位跟踪正常。图 6.19 为使用 MTi-G 惯导辅助三个不同带宽环路时

的 CPDD，其中带宽为 5Hz 时发生周跳，7Hz 带宽能够正常跟踪载波，10Hz 带宽时发

生一次周跳，后续相位失锁。5Hz 带宽时由于鉴相器输出波动导致载波相位发生半周

跳，但后续依然可以跟踪载波相位，而 10Hz 带宽则无法有效滤除噪声导致弱信号时

失锁，两者失锁均由于 MTi-G 辅助信息误差比 FSAS 更大。 

 
图 6.18 FSAS惯导辅助时不同带宽下载波相位双差     图 6.19 MTi-G惯导辅助时不同带宽下载波相位双差 

6.2.5 静态信号开环载波相位测试 

当全部卫星信号都被遮挡时，接收机各个通道需要独立估计多普勒频率，需要利

用遮挡前时钟频率漂移估算信号被遮挡时的时钟频率漂移。此次开环载波相位测试中

处理了 7 个卫星的信号，测试中 7 个卫星跟踪通道在不同的时间段内同时各开环 20 次，

总共获取 140 个开环载波相位跟踪结果，每次开环持续时间为 20 秒。图 6.20 为 140 次
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开环测试中，不同卫星通道、不同时间段内载波相位误差随时间发散情况。由于接收

机晶振稳定性较差，测试中时钟频率漂移较大，各个通道得到的开环相位误差随时间

发散较大。但由于时钟频率漂移对每个通道产生的频率误差都相同，因此每一次开环

过程中 7 个通道得到的开环相位误差几乎相同，图中每次开环得到的 7 个通道的相位

误差曲线几乎重合（图中曲线为 7 个曲线的重合）。 

当仅有部分卫星被遮挡时，正常跟踪通道可得到钟漂估计值用于遮挡通道钟漂的

估算。图 6.20 中全部卫星遮挡时开环相位误差高度一致，也说明了通道间辅助的可能

性。此次开环测试中同样处理了 7 个卫星的信号，每次仅有一个通道进行开环跟踪，

分别对 7 个卫星跟踪通道在不同的时间段内开环 20 次，同样获取了 140 个开环载波相

位跟踪结果。图 6.21 为某一个卫星信号被遮挡时利用其余 6 个通道得到的时钟频率偏

差估计被遮挡通道时钟频率偏差得到的开环相位跟踪误差随时间发散情况，由于得到

了其余通道的时钟频率偏差信息辅助，而各个通道的时钟频率偏差相同，因此开环相

位误差远小于全部卫星遮挡时开环相位误差。 

 
图 6.20 全部卫星遮挡时开环相位误差                      图 6.21 单个卫星遮挡时开环相位误差 

图 6.22 为对图 6.20 和 6.21 中的开环相位误差进行统计得到的开环 20 秒内总相位

误差的累积分布函数（Cumulative Distribution Function, CDF），用于描述开环跟踪相位

误差小于某一相位误差值的概率。在所有卫星都被遮挡情况下，由于仿真器和接收机

时钟频率误差之和较大，导致开环相位跟踪误差较大，140 次开环中仅有 50%的开环

相位误差小于 0.5 周，部分时候开环相位误差超过 1.5 周；在单个卫星被遮挡情况下，

利用正常通道得到的时钟频率漂移估计被遮挡通道的时钟频率漂移可实现较好的开环

相位跟踪，此时 140 次测试中所有的开环相位误差均小于 0.05 周。 
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图 6.22 静态开环相位误差累积分布函数 

6.2.6 动态信号开环载波相位测试 

1） FSAS 惯导辅助 

当全部卫星信号都被遮挡时，GNSS 接收机无法获得位置和速度解算值用于组合

导航卡尔曼滤波器更新，此时惯导独立工作，速度误差发散，导致多普勒频率估计值

随时间发散，相比于静止条件下，此时接收机速度误差的存在使得开环相位误差增大。

图 6.23 为 5 秒内开环相位总误差，测试中 7 个卫星跟踪通道在相同的时间段内各开环

13 次，每次开环时间间隔为 50 秒。当部分卫星被遮挡，一方面可见卫星观测值可实

现 GNSS 接收机位置速度解算时，惯导误差可得到校正，此时速度误差为组合导航速

度误差；另一方面时钟频率漂移可通过其余闭环通道进行估计，因此开环相位误差较

小。图 6.24 为单个通道开环时相位误差，每次对一个通道进行 5 秒开环，每次开环时

间间隔为 5 秒。图 6.23 和 6.24 中开环速度误差较大时对应的开环相位误差较大，由于

载体速度误差需要向 LOS 方向投影，而各个卫星 LOS 方向向量不同，因此在速度误

差较大时，各个卫星开环相位误差大小及符号不同。 

 
图 6.23 全部卫星遮挡时 FSAS辅助开环相位误差      图 6.24 部分卫星遮挡时 FSAS辅助开环相位误差 

2） MTi-G 惯导辅助 
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图 6.25 为全部卫星遮挡时 MTi-G 惯导辅助开环相位误差，由于 MTi-G 惯导精度

差，无 GNSS 接收机位置和速度进行信息融合时速度发散比 FSAS 快，图 6.23 中

FSAS 辅助时开环相位误差最大约为 0.6 周，而图 6.25 中 MTi-G 辅助时最大开环相位

误差约为 5 周。图 6.26 为单个通道开环时相位误差，虽然惯导误差不随时间发散，但

使用 MTi-G 惯导时载体速度估计误差大于使用 FSAS 惯导，图 6.24 中 FSAS 辅助时开

环相位误差最大约为 0.8 周，而图 6.26 中 MTi-G 辅助时最大开环相位误差约为 1.8 周。 

 
图 6.25 全部卫星遮挡时 MTi-G辅助开环相位误差         图 6.26 部分卫星遮挡时 MTi-G辅助开环相位误差 

图 6.27 为使用 FSAS 和 MTi-G 惯导辅助时全部卫星遮挡和部分卫星遮挡时相位误

差 CDF。从图中可知单个卫星遮挡时开环相位误差小于全部卫星遮挡时，MTi-G 惯导

辅助时开环相位误差大于 FSAS 惯导辅助时。FSAS 辅助时，单个卫星遮挡 5 秒内 99%

的开环相位误差小于 0.5 周，全部卫星遮挡 5 秒内 93%的开环相位误差小于 0.5 周，可

用于开环载波相位跟踪。MTi-G 辅助时，单个卫星遮挡 5 秒内 83%的开环相位误差小

于 0.5 周，而全部卫星遮挡 5 秒内不足 50%的开环相位误差小于 0.5 周，进行开环相位

跟踪效果较差，可考虑 1~3 秒的短时间开环载波相位跟踪，用于车辆经过人行天桥或

者广告牌时的短时间遮挡环境。 

 
图 6.27 动态开环相位误差累积分布函数 
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6.3 载波相位观测值对比测试 

测试中本文深组合接收机载波环参数统一设置为三阶锁相环，相干积分时间为

20ms，环路带宽为 7Hz，静态时接收机工作在独立模式，动态时工作在环路辅助模式。 

6.3.1 静态强信号对比测试 

图 6.28 为深组合接收机和 R9 接收机在信号强度约为 48.5dB-Hz 时得到的 CPDD，

表 6.4 为 CPDD 标准差。可能由于 R9 接收机相干积分时间短于 20ms，环路带宽大于

深组合接收机环路带宽，R9 接收机 CPDD 标准差大于深组合接收机。48.5dB-Hz 时深

组合接收机得到的 CPDD 标准差约为 0.05cm，而 R9 接收机 CPDD 标准差约为 0.17cm。

图 6.29 为利用载波相位进行差分定位得到的 RTK 定位误差，由于本文接收机获取的观

测值噪声较小，因此定位噪声也较小。 

 
图 6.28 静态强信号载波相位双差                           图 6.29 静态强信号 RTK定位误差 

表 6.4 静态强信号场景时载波相位双差标准差 

卫星编号 G14 G18 G21 G22 G24 G29 

本文 CPDD 标准差（cm） 0.0511 0.0474 0.0506 0.0556 0.0525 0.0549 

R9 CPDD 标准差（cm） 0.176 0.160 0.171 0.175 0.186 0.170 

6.3.2 动态强信号对比测试 

动态测试中载噪比约为 47dB-Hz，图 6.30 为 FSAS 和 MTi-G 辅助时以及 R9 接收

机得到的 CPDD。由于使用惯导辅助，深组合接收机工作在准静态环境，因此载波相

位观测值受载体动态影响较小，惯导辅助得到的载波相位观测值噪声和最大误差均小

于 R9 接收机。当载体做机动时，R9 接收机观测值中存在较明显的“毛刺”。表 6.5 为

CPDD 标准差和最大值，FSAS 和 MTi-G 辅助时 CPDD 标准差相当，均约为 0.075cm，

MTi-G 辅助时略大，而 R9 接收机 CPDD 标准差约为 0.19cm。FSAS 和 MTi-G 辅助时

CPDD 最大误差相当，均约为 0.3cm，而 R9 接收机 CPDD 最大误差约为 0.9cm。图

6.31 为以上三组载波相位观测值的 RTK 定位误差，由于仿真时载体运动在水平方向，

因此 R9 在水平方向定位误差受动态影响较明显，载体机动时存在水平定位“毛刺”。 
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     图 6.30 动态强信号载波相位双差                    图 6.31 动态强信号 RTK 定位误差 

表 6.5 动态强信号载波相位双差标准差和最大值 

卫星编号 G14 G18 G19 G22 G24 G29 

FSAS 辅助 CPDD 标准差（cm） 0.0796 0.0678 0.0690 0.0796 0.0726 0.0651 

MTi-G辅助 CPDD 标准差（cm） 0.0847 0.0696 0.0815 0.0896 0.0740 0.0738 

R9 CPDD 标准差（cm） 0.190 0.197 0.203 0.208 0.197 0.180 

FSAS 辅助 CPDD 最大值（cm） 0.293 0.279 0.263 0.363 0.247 0.320 

MTi-G辅助 CPDD 最大值（cm） 0.262 0.279 0.344 0.398 0.264 0.397 

R9 CPDD 最大值（cm） 0.647 1.02 1.04 1.37 0.815 0.636 

6.3.3 静态弱信号对比测试 

图 6.32 为深组合接收机和 R9 接收机在信号强度约为 33dB-Hz 时 CPDD，此时 R9

接收机跟踪的 PRN22 卫星开始失锁，而深组合接收机可跟踪所有卫星信号，表 6.6 为

测试得到的深组合接收机和 R9 接收机 CPDD 标准差。可能由于 R9 接收机相干积分时

间短于 20ms，环路带宽大于深组合接收机环路带宽，R9 接收机的静态弱信号跟踪能

力弱于深组合接收机，且观测值噪声大于深组合接收机。深组合接收机 CPDD 标准差

约为 0.3cm 而 R9 接收机 CPDD 标准差约为 0.6cm。图 6.33 为 RTK 定位误差，由于 R9

接收机有卫星信号失锁，因此仅给出了正常跟踪时段的定位误差对比。由于深组合接

收机载波相位观测值噪声比 R9 接收机小，深组合接收机 RTK 定位误差更小。 

 
     图 6.32 静态弱信号载波相位双差                         图 6.33 静态弱信号 RTK定位误差 
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表 6.6 静态弱信号载波相位双差标准差 

卫星编号 G14 G18 G21 G22 G24 G29 

本文 CPDD 标准差（cm） 0.304 0.297 0.293 0.348 0.320 0.232 

R9 CPDD 标准差（cm） 0.588 0.602 0.602 - 0.629 0.589 

6.3.4 动态弱信号对比测试 

图 6.34 为深组合接收机和 R9 接收机在动态场景信号强度约为 35dB-Hz 时 CPDD，

此时深组合接收机分别受 FSAS 和 MTi-G 辅助。当进一步降低载噪比时 R9 接收机部

分通道开始失锁。表 6.7 为相应的 CPDD 标准差以及最大值，FSAS 和 MTi-G 辅助时

CPDD 标准差分别约为 0.25cm 和 0.26cm，而 R9 接收机 CPDD 标准差约为 0.54cm；

FSAS 和 MTi-G 辅助时 CPDD 最大值分别约为 0.78cm 和 0.86cm，而 R9 接收机 CPDD

最大值约为 1.64cm。图 6.35 为 RTK 定位误差，由于深组合接收机观测值噪声小于 R9

接收机观测值噪声，深组合接收机定位误差小于 R9 接收机。 

 
图 6.34 动态弱信号载波相位双差                            图 6.35 动态弱信号 RTK 定位误差 

表 6.7 动态弱信号载波相位双差标准差和最大值 

卫星编号 G14 G18 G19 G22 G24 G29 

FSAS 辅助 CPDD 标准差（cm） 0.259 0.224 0.254 0.259 0.251 0.265 

MTi-G辅助 CPDD 标准差（cm） 0.268 0.224 0.263 0.271 0.251 0.273 

R9 CPDD 标准差（cm） 0.543 0.570 0.524 0.549 0.540 0.524 

FSAS 辅助 CPDD 最大值（cm） 0.802 0.769 0.758 0.765 0.785 0.829 

MTi-G辅助 CPDD 最大值（cm） 0.952 0.768 0.784 0.961 0.839 0.870 

R9 CPDD 最大值（cm） 1.51 1.72 1.73 1.53 1.74 1.62 

此外，动态条件下本文使用的深组合接收机可跟踪载噪比为 26dB-Hz 的弱信号，

比普通接收机载波相位灵敏度提高 9dB。图 6.36 为 FSAS 和 MTi-G 辅助时得到的

CPDD，两者仅惯导精度等级不同，其余算法以及 GPS 中频数据相同，因此 CPDD 相

关性较高，进一步说明动态条件下低精度惯导可辅助载波跟踪环并用于高精度载波相

位观测值提取。表 6.10 为相应的 CPDD 标准差和最大值，FSAS 和 MTi-G 辅助时

CPDD 标准差分别约为 0.70cm；FSAS 和 MTi-G 辅助时 CPDD 最大值分别约为 2.2cm

和 2.3cm。图 6.37 为 RTK 定位误差，由于 FSAS 和 MTi-G 辅助时 CPDD 相关性较高，

图中 RTK 定位误差同样相关性较高。 
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图 6.36 动态弱信号载波相位双差                        图 6.37 动态弱信号 RTK 定位误差 

表 6.8 动态弱信号载波相位双差标准差和最大值 

卫星编号 G14 G18 G19 G22 G24 G29 

FSAF 辅助 CPDD 标准差（cm） 0.715 0.627 0.705 0.717 0.688 0.734 

MTi-G辅助 CPDD 标准差（cm） 0.729 0.628 0.718 0.742 0.692 0.747 

FSAS 辅助 CPDD 最大值（cm） 2.07 2.23 2.15 2.17 2.20 2.38 

MTi-G辅助 CPDD 最大值（cm） 2.43 2.21 2.03 2.36 2.34 2.36 

6.3.5 遮挡后载波相位恢复 

由于载波相位观测值的提取需要从导航电文中提取电文极性，否则可能存在半周

的模糊度。R9 接收机在失锁重捕 GPS L1 信号后载波相位观测值输出时间为子帧帧头

时间，因此推测 R9 接收机在恢复载波相位跟踪之后需要进行帧同步得到电文极性才

输出载波相位观测值。基于以上原因，此处给出深组合接收机遮挡恢复后 CPDD 收敛

情况（不考虑半周模糊度）和 R9 接收机伪距恢复时间（假设载波相位恢复不早于伪

距恢复，用伪距恢复时间作为载波相位恢复时间）。图 6.38 为使用 FSAS 辅助和 MTi-

G 辅助时 20 秒遮挡开环跟踪之后进行闭环跟踪得到的六个通道 CPDD 误差绝对值均值。

由于具有惯导辅助，开环过程中载波频率发散较小，载波相位在 3~4 秒之后即可收敛

到稳定值，且收敛之前误差也较小。MTi-G 频率发散比 FSAS 快，因此初始相位误差

比 FSAS 大。图 6.39 为 R9 接收机伪距观测值恢复所需时间的百分比，从图中可知大

部分情况下 R9 接收机需要 3~6 秒才会得到观测值，部分情况下最大需要 18 秒恢复观

测值。 



 

134 

 
图 6.38 惯导辅助时遮挡后恢复跟踪载波相位误差            图 6.39 R9接收机遮挡后恢复时间 

从以上与 R9 接收机对比可知，本文接收机在静态、动态和强信号、弱信号时载

波相位噪声均小于 R9 接收机，动态时载波相位最大误差也小于 R9 接收机，且信号跟

踪灵敏度强于 R9 接收机。使用高精度和低精度惯导得到的载波相位观测值噪声和最

大误差相当，低精度惯导同样可用于高精度载波相位观测值提取。由于载波相位观测

值提取需要导航电文极性，因此此处仅给出了忽略半周模糊度时载波相位恢复情况。

惯导辅助下观测值恢复更快，但在无导航电文辅助时恢复的载波相位观测值可能包含

半周模糊度。 

6.4 伪距观测值对比测试 

6.4.1 动态弱信号伪距 

本文深组合接收机利用 FFT 鉴频器进行载波频率跟踪，并加长积分时间进行码相

位鉴别实现弱信号跟踪，其中积分时间为 512ms，环路带宽为 0.05Hz，相关器间距 D

为 0.25 码片。图 6.40 为 FSAS 和 MTi-G 惯导辅助以及 ublox 接收机在弱信号下得到的

PRDD，此测试中信号强度为 21.5dB-Hz。表 6.9 给出了 PRDD 标准差统计值，FSAS

和 MTi-G 辅助时 PRDD 标准差分别约为 3.0m 和 3.4m，ublox 接收机 PRDD 标准差约

为 3.7m。FSAS 辅助时的 PRDD 噪声略小于 ublox 接收机的噪声，而 MTi-G 辅助时

PRDD 噪声与 ublox 接收机基本相当。需要强调的是，使用窄相关器可降低码相位跟踪

热噪声，而本测试中动态数据的射频前端带宽和中频信号采样率较低限制了相关器间

距的进一步降低。 

弱信号时虽然无法得到连续的载波相位观测值，但在惯导辅助下，载波频率可无

偏的跟踪，理想情况下载波相位误差由白噪声载波频率误差积分得到，此时载波相位

虽然存在周跳但噪声依然小于码相位噪声，因此可使用载波相位平滑伪距观测值（为

了防止载波相位误差累积，需要定期重置）。图 6.41 分别为 FSAS 和 MTi-G 辅助时经

过载波相位平滑后的 PRDD，表 6.9 给出了平滑后的 PRDD 标准差统计值。相比于未
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经平滑的伪距，FSAS 和 MTi-G 辅助时平滑后的 PRDD 标准差分别由约 3.0m 和 3.4m

降低到约 1.3m 和 1.5m。 

 
图 6.40 动态弱信号伪距双差                            图 6.41 平滑后动态弱信号伪距双差 

表 6.9 弱信号动态伪距双差标准差 

卫星编号 G14 G18 G19 G22 G24 G29 

FSAS 辅助 PRDD 标准差（m） 3.18 3.51 2.80 2.73 2.23 3.38 

MTi-G辅助 PRDD 标准差（m） 3.91 3.73 3.39 3.36 2.49 3.76 

ublox PRDD 标准差（m） 3.84 3.57 3.68 3.90 3.74 3.73 

FSAS 辅助 PRDD（平滑）标准差（m） 1.09 1.40 1.74 1.01 1.22 1.35 

MTi-G辅助 PRDD（平滑）标准差（m） 1.53 1.55 1.70 1.22 1.34 1.48 

6.4.2 遮挡后伪距恢复 

该测试中本文深组合接收机在 FSAS 和 MTi-G 辅助时分别使用固定带宽和可变带

宽进行闭环收敛，并与 ublox 接收机闭环收敛进行对比。图 6.42 分别为 5 组测试中 20

秒开环之后进行闭环跟踪得到的 6 个 PRDD 误差绝对值的均值。由于滤波器的原因，

深组合接收机使用固定滤波器时伪距观测值在环路闭合后需要约 7~8 秒的收敛时间。

使用 FSAS 惯导辅助时由于惯导精度高，位置发散小，所以开环过程中伪码相位误差

较小，在闭环后伪距双差从 0.65m 开始收敛；而 MTi-G 惯导误差较大导致开环过程中

伪码相位误差较大，在闭环后伪距双差从 3.5m 开始收敛，但两者使用的环路参数相同，

因此收敛时间相同。得益于 ublox 接收机的快速捕获能力，在信号恢复后第一个整秒

时刻 ublox 接收机即输出伪距观测值，且闭环后第一个伪距观测值误差小于使用 MTi-

G 惯导辅助。当使用可变环路带宽进行跟踪时可加快较大相位误差的收敛速度，图中

FSAS 和 MTi-G 辅助时使用可变环路带宽得到的闭环后伪距误差均小于使用固定环路

带宽得到的伪距误差，且小于 ublox 接收机。在信号恢复后第一个整秒可变环路带宽

得到的 PRDD 即收敛到 0.5m。 
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图 6.42 遮挡后恢复跟踪伪距误差 

从以上与 ublox 接收机的对比可知，在相同载噪比的弱信号条件下，使用 MTi-G

惯导辅助得到的伪距观测值噪声水平与 ublox 接收机相当，使用 FSAS 惯导辅助时得到

的伪距观测值噪声略小于 ublox 接收机，而使用载波相位平滑伪距后的伪距观测值噪

声可明显下降。当卫星信号被完全遮挡后不同精度惯导误差发散速度不同，因此在信

号恢复之后进行闭环跟踪时初始码相位误差不同。固定带宽的伪码跟踪环路为了实现

稳态跟踪时较小的码相位跟踪噪声，需要牺牲瞬态时码相位收敛速度，此时 FSAS 惯

导辅助的跟踪环路由于初始码相位误差较小，收敛过程中码相位误差较小，而使用

MTi-G 惯导辅助的跟踪环路由于初始码相位误差较大，收敛过程中码相位误差较大。

可变带宽的伪码跟踪环路在闭环后 1 秒内码相位即收敛到较小值。此外需要说明的是，

城市复杂环境下多路径误差对伪距的影响不容忽视，而此处仅对比了动态场景和信号

遮挡时伪距观测值质量。本文深组合接收机使用窄相关器进行多径误差抑制，而商用

接收机可能采用了功能更加强大的多径误差抑制甚至消除算法，因此测试可能忽略了

ublox 接收机在多径影响下的性能优势。 

6.5 车载测试分析 

为了测试深组合接收机在复杂城市环境中的性能，选择道路情况较为复杂的武汉

市二环线作为车载测试路线。图 6.43 是车载测试中行车记录仪记录的二环线上存在的

一些典型复杂场景及二环线跑车定位轨迹，包括高楼建筑、隧道、隔音棚和立交桥等

场景。由于本文接收机仅处理 GPS L1 信号和北斗 B1 信号，且由于 GEO 卫星信号不

适合做弱信号时载波相位跟踪，为了降低处理时间，城市环境测试中关闭了 GEO 卫星

信号处理通道。R9 接收机可处理多频多系统信号，ublox 接收机可配置处理 GPS L1 信

号、北斗 B1 信号、Galileo E1 信号和 GLONASS L1 信号中的任意两个频点的信号，在

进行定位对比时也仅使用 R9 和 ublox 接收机的 GPS L1 信号和北斗 B1 信号的观测值。

深组合接收机处理固定编号的卫星，运行过程中不进行新卫星信号捕获，因此利用

R9 和 ublox 观测值时使用和深组合接收机相同的卫星列表。 
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图 6.43 车载测试场景 

6.5.1 伪距定位测试 

伪距定位测试首先对比深组合接收机工作在无惯导辅助的独立模式和有惯导辅助

的深组合模式时定位性能；其次对比有惯导辅助的深组合模式和 R9 以及 ubox 接收机

定位性能。测试中使用两组中频数据，处理时长分别约为 2200 秒和 2500 秒，由于数

据记录起始位置、车速和处理时长不完全相同，两组数据得到的车辆运行路段不完全

相同。 

1）惯导辅助前后伪距定位对比 

本文深组合接收机可工作在无惯导辅助的独立接收机模式和有惯导辅助的深组合

模式。为了说明深组合对接收机跟踪性能的改善，图 6.44 通过伪距差分定位对比了独

立模式和深组合模式下定位误差，图中给出的是两种模式均可定位时的定位误差，处

理的是车载测试 1 的数据。表 6.10 为两种模式下接收机定位误差统计结果，包含水平

方向的定位误差标准差和 CEP 以及可定位比例和粗差比例。其中标准差、CEP 和粗差

比例使用两种模式均可定位的结果进行统计，粗差比例统计的是定位水平误差超过一

定门限（表中设置为 3m）的比例，可定位比例统计的是这一段时间内能够给出定位结

果的比例。从图中可看出，在信号好时两种模式下定位误差相当，部分时候独立模式

存在粗差。在信号条件复杂时深组合接收机性能更加稳定。深组合模式下可定位比例

为 99%，而独立模式下由于信号存在频繁失锁且信号恢复之后观测值恢复较慢，因此

可定位比例为 93%。其中第 600 个历元附近由于遮挡的存在，独立模式时较长时间无

法定位。在第 1000 和第 2000 个历元附近独立模式时观测值较少，解算结果大部分为
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单点定位结果而不是伪距差分结果，而此时深组合模式依然可得到伪距差分结果。此

外，独立工作模式下，接收机在提取观测值时没有粗差剔除能力且 RTKLIB 的设置中

没有使能“RAIM FDE”功能，因此整个路段测试中相比于独立模式，深组合模式下

定位误差更小、可定位比例更高、粗差比例更低。 

 
图 6.44 伪距差分水平方向定位误差 

表 6.10 定位结果统计 

接收机 北向误差 std 东向误差 std CEP 可定位比例 粗差比例 

GNSS 3.61m 1.50m 0.89m 93% 9.25% 

GNSS/INS 0.80m 0.93m 0.69m 99% 2.90% 

2）商用接收机伪距定位对比 1 

图 6.45 为本文深组合接收机与 R9 和 ublox 接收机在车载测试 1 中得到的伪距差分

定位误差，表 6.11 为各接收机定位误差统计结果。其中深组合接收机利用标准差统计

时水平误差最小，用 CEP 进行统计时三者误差水平相当，深组合接收机和 R9 可定位

比例相当且高于 ublox 接收机，深组合接收机粗差比例小于 R9 和 ublox。此测试中所

用数据与 1）中所用数据相同，图 6.44 中在第 600 个历元附近独立模式接收机无法定

位，而图 6.45 中工作在深组合模式下时在第 600 个历元附近可得到定位结果。由于定

位误差和粗差比例统计的是测试中对比接收机均可定位时结果，表 6.11 和表 6.10 中深

组合接收机误差统计结果不完全相同。 
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图 6.45 伪距差分水平方向定位误差 

表 6.11 定位结果统计 

接收机 北向误差 std 东向误差 std CEP 可定位比例 粗差比例 

R9 0.86m 1.50m 0.70m 99% 4.46% 

ublox 0.87m 1.85m 0.70m 95% 3.92% 

GNSS/INS 0.79m 1.05m 0.70m 99% 3.52% 

3）商用接收机伪距定位对比 2 

图 6.46 为本文深组合接收机与 R9 和 ublox 接收机在车载测试 2 中得到的伪距差分

定位误差，表 6.12 为各接收机定位误差统计结果。从表中可看出，深组合接收机在标

准差和 CEP 两种统计方法时定位误差均最好，且可定位比例最高、粗差比例最小。 

 
图 6.46 伪距差分水平方向定位误差 
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表 6.12 定位结果统计 

接收机 北向误差 std 东向误差 std CEP 可定位比例 粗差比例 

R9 1.19m 0.88m 0.84m 93% 3.77% 

ublox 1.32m 0.90m 0.77m 85% 3.14% 

GNSS/INS 0.77m 0.70m 0.77m 94% 1.26% 

6.5.2 典型场景伪距定位对比 

1）出隧道 

隧道内卫星信号全部被遮挡，出隧道之后普通接收机需要进行失锁重捕，需要一

定的时间才能恢复定位，而深组合接收机利用惯导辅助进行开环跟踪，可在信号恢复

之后直接转入闭环跟踪从而实现快速的定位恢复。图 6.47 为三款接收机出汉口火车站

隧道之后的水平定位误差，图 6.48 为三款接收机和参考接收机在地图中定位轨迹，测

试中载体从地图中左下角向右上角运动，其中红色轨迹代表 R9 接收机，蓝色轨迹代

表 ublox 接收机，绿色轨迹代表深组合接收机，黄色轨迹代表参考接收机（后续地图

中轨迹颜色与此处相同），表 6.13 为定位结果统计值。从图 6.47 和 6.48 可知，ublox 和

深组合接收机在出隧道后第 1 秒即可实现定位，此处 ublox 接收机具备导航型接收机

快速捕获能力（仿真器开环测试中伪距快速恢复）可实现信号的快速重捕，而深组合

接收机利用开环跟踪，在出隧道之后将开环跟踪切换到闭环跟踪实现信号的连续跟踪。

由于 R9 接收机信号重捕速度较慢，在出隧道之后第 4 秒才实现定位（仿真器开环测试

中，伪距恢复时间集中在 3~6 秒，部分时候某些通道甚至需要 18 秒才输出伪距观测

值），且初始定位误差比深组合接收机和 ublox 接收机大。由于出隧道之后道路两边为

高楼林立的城市峡谷环境，因此 R9 和 ublox 接收机可定位总数较少。在第 45 秒附近

经过人行天桥，R9 和 ublox 不可定位时间较长，且 R9 存在一个误差较大的定位结果。

总的水平定位误差方面，深组合接收机比 R9 和 ublox 接收机均小。 

 
图 6.47 出隧道后水平定位误差 
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图 6.48 出隧道后定位结果 

表 6.13 出隧道后定位结果统计 

接收机 恢复定位时间 定位次数 水平误差 std 

R9 4s 40 2.81m 

ublox 1s 40 1.12m 

GNSS/INS 1s 51 0.93m 

2）立交桥 

双层立交桥环境中，上层立交桥将头顶上方卫星遮挡，此时仅立交桥两侧低仰角

卫星可见，可见卫星几何分布较差、数量少且卫星信号质量差。图 6.49 为三款接收机

经过双层立交桥时水平定位误差，其中前 10 秒和后 5 秒为开阔环境，中间部分为双层

立交桥。图 6.50 为三款接收机和参考接收机在地图中定位轨迹，测试中载体从地图中

左下角向右上角运动，表 6.14 为定位结果统计。在定位次数方面，R9 仅在进高架桥之

前和出高架桥之后给出定位结果，而 ublox 和深组合接收机在整个过程中总定位次数

相同。深组合接收机在约第 10 秒到 20 秒之间刚进入高架桥时，由于伪距观测值误差

较大被剔除导致不能定位，而 ublox 接收机此时定位误差较大。在约第 20 秒到 45 秒

之间载体运行于高架桥之下，此时深组合接收机定位次数略多余 ublox 接收机，且定

位误差优于 ublox 接收机。定位误差方面，由于 R9 接收机仅有开阔环境下定位结果，

因此该段线路水平定位误差较小，但无对比意义。而深组合接收机由于观测值质量控

制的原因，水平定位误差标准差小于 ublox 接收机。此外，在约第 45 秒出高架桥之后

深组合接收机定位误差收敛速度快于 R9 接收机和 ublox 接收机。 

 
图 6.49 立交桥处水平定位误差 
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图 6.50 立交桥处定位结果 

表 6.14 立交桥处定位结果统计 

接收机 定位次数 水平误差 std 

R9 17 1.73m 

ublox 37 9.47m 

GNSS/INS 37 4.02m 

3）树木遮挡 

当存在树木遮挡时，信号强度下降，导致观测值噪声增加。图 6.51 为三款接收机

经过树木较多路段时水平定位误差，图 6.52 为三款接收机和参考接收机在地图中定位

轨迹，测试中载体从地图中右上角向左下角运动，表 6.15 为相应定位结果统计。R9 接

收机弱信号处理能力较弱，观测值噪声较大，因此在前 20 秒内定位误差较大，而

ublox 接收机弱信号时伪距观测值热噪声较小（仿真器测试中弱信号时零基线伪距双差

较小），因此在可定位时定位误差较小，但伪距存在粗差导致使用 RTKLIB 解算时无法

得到有效定位解（RTKLIB 使用最小二乘残差平方和进行定位有效性验证）。深组合接

收机由于弱信号跟踪能力优于 R9 接收机，因此弱信号时定位误差优于 R9 接收机；相

比于 ublox 接收机，深组合接收机弱信号能力较差，但跟踪低于 20dB-Hz 的信号时热

噪声较大，且可能此时跟踪的是反射的多径信号导致观测值质量无法保证。总的来说，

整个时段内深组合接收机可定位次数与 R9 相同，但水平定位误差小于 R9 接收机（由

于弱信号处理能力）；深组合接收机可定位次数优于 ublox 接收机（ublox 虽然弱信号

处理能力强，但粗差较多，定位结果被 RTKLIB 剔除），水平定位误差略优于 ublox 接

收机。此外，在约第 55 秒时经过一个道路指示牌，此时 R9 接收机定位误差较大。 



 

143 

 
图 6.51 树木遮挡处水平定位误差             图 6.52 树木遮挡处定位结果 

表 6.15 树木遮挡处定位结果统计 

接收机 定位次数 水平误差 std 

R9 66 2.05m 

ublox 53 0.69m 

GNSS/INS 66 0.62m 

4）隔音棚 

从图 6.43 中可知，隔音棚中左右两壁材质较厚，通常对信号衰减较大，仅顶部卫

星可见性较好，但同样存在衰减。图 6.53 为三款接收机经过隔音棚时水平定位误差，

图 6.54 为三款接收机和参考接收机定位轨迹，测试中载体从地图中右下角向左上角运

动，表 6.16 为定位误差统计结果。此路段中可见卫星数较少，且存在衰减，虽然

ublox 接收机观测值较多，但部分时候观测值粗差较大，导致 RTKLIB 无法给出有效定

位结果；R9 接收机弱信号处理能力较差，但定位次数多于 ublox 接收机；深组合接收

机在整个路段均可定位，且由于具备粗差检测能力，定位结果中不存在较大误差。 
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图 6.53 隔音棚内水平定位误差 

 
图 6.54 隔音棚内定位结果 

表 6.16 隔音棚内定位结果统计 

接收机 定位次数 水平误差 std 

R9 73 16.28m 

ublox 69 6.23m 

GNSS/INS 76 4.41m 

6.5.3 精密定位对比测试 

图 6.55 为深组合接收机与 R9 和 ublox 接收机车载测试中得到的 RTK 定位误差，

表 6.17 为各接收机定位误差统计结果，包含水平方向定位误差标准差、固定解次数和

有效固定次数。其中固定次数统计的是 RTKLIB 解算结果“Ratio”值大于 2 的次数，

由 于 获 取的 载波 相位 观 测 值不 连续 ，RTKLIB 的 模 糊度解 算 模 式设 置 为

“Instantaneous”。在“Ratio”值大于 2 时同样存在模糊度固定错误的解，此时定位误

差较大，统计中将水平定位误差小于 5cm 的解作为有效的固定解。深组合接收机通过

惯导估计载体动态，可缩小锁相环带宽提高载波相位在弱信号和动态两方面的跟踪性

能。更窄的带宽可实现弱信号时载波相位跟踪，且开环跟踪可实现更连续的信号跟踪，

因此深组合接收机可提供更多载波相位观测值，此测试中深组合接收机在模糊度固定

次数和有效固定次数方面均优于 R9 接收机和 ublox 接收机。在去除载体动态之后，更
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窄的环路带宽可实现更高精度的载波相位跟踪，因此深组合接收机水平定位误差小于

R9 和 ublox 接收机。 

 
图 6.55 RTK水平方向定位误差 

表 6.17 RTK定位性能统计 

接收机 北向误差 std 东向误差 std 固定次数 有效固定次数 

R9 0.76cm 0.69cm 228 194 

ublox 0.69cm 1.00cm 194 168 

GNSS/INS 0.68cm 0.64cm 297 257 

 

6.6 本章小结 

本章首先列出了对所研制的深组合接收机在典型城市复杂环境下的性能评估的测

试内容以及测试平台和方法，其次利用仿真器信号测试了码环和载波环跟踪性能，静

态场景通过加长积分时间、降低码环带宽和缩小码间距可有效提高伪码测距精度，通

过加长积分时间、适当降低载波环带宽可提高载波相位测距精度并提高跟踪灵敏度；

动态场景通过载波环辅助码环可大大降低动态对码环的影响，通过惯导辅助可大大降

低动态对载波环的影响。静态开环跟踪时载波相位跟踪误差主要来源于时钟误差，开

环跟踪时间取决于时钟稳定性，由于通道间共用时钟，当仅有部分卫星信号受遮挡而

开环跟踪时可通过通道辅助降低开环相位跟踪误差；动态开环跟踪时载波相位跟踪误

差主要来源于时钟误差和惯导对载体速度估计的残差。 

采用仿真器信号对比测试所研制的深组合接收机与商用测量型接收机天宝 R9 载

波相位观测值，对比表明：静态时由于积分时间和环路带宽参数的设置，深组合接收

机可得到精度更高的载波相位观测值；动态时由于惯导辅助可使接收机工作在准静态

环境，深组合接收机同样可得到精度更高的载波相位观测值，且观测值中不存在由动

态影响产生的“毛刺”，且不同等级惯导得到的载波相位观测值精度接近。由于深组合
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接收机使用更窄的环路滤波器，跟踪灵敏度也比 R9 高 9dB。在 20 秒信号遮挡恢复后，

深组合接收机可在 1 秒内恢复对载波相位的跟踪，在 3~4 秒达到稳定跟踪，而 R9 接收

机恢复较慢，通常需要 3~6 秒才可输出观测值。 

采用仿真器信号对比测试所研制的深组合接收机与商用导航型接收机 ublox M8N

伪距观测值，对比表明：弱信号动态环境下使用高精度惯导时伪码精度略高于 ublox

接收机，而使用低精度惯导时伪码精度与 ublox 相当（此次测试中本文接收机码间距

受射频前端带宽限制）。在 20 秒信号遮挡恢复后，深组合接收机第一秒内伪距误差可

收敛到 1 米内，收敛过程中伪距误差小于 ublox 接收机。 

通过典型城市道路上的车载实测表明：本文所研制接收机工作在深组合模式下相

比于工作在独立 GNSS 模式下可得到更高的定位精度，北向误差标准差由 3.61m 下降

到 0.80m，东向误差标准差由 1.50m 下降到 0.93m，水平 CEP 由 0.89m 下降到 0.69m；

定位历元比例由 93%提高到 99%；定位粗差比例由 9.25%下降到 2.90%。与商用接收

机的对比可知，研制的深组合接收机利用伪距和载波相位观测值得到的定位精度、连

续性更有优势。深组合接收机水平定位误差标准差和 CEP 均小于或约为 1m；两次伪

距定位测试中相比于 R9 和 ublox 接收机，深组合接收机可定位比例分别提高 0%、4%

和 2%、9%，粗差比例分别下降 0.94%、0.40%和 2.37%、1.87%；利用载波相位观测

值的高精度定位测试中，深组合接收机北向和东向误差标准差均小于 1cm 且小于 R9

和 ublox 接收机；深组合接收机的模糊度固定次数和有效固定次数均高于 R9 和 ublox

接收机。 
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7 总结与展望 

7.1 工作总结与创新点 

针对城市复杂环境高精度定位导航应用需求，本文研究了 GNSS/INS 深组合接收

机理论与方法，提高了 GNSS 观测量精度与连续性。首先，建立了深组合基带环路跟

踪模型并开展了误差分析；其次，提出了惯导辅助 FFT 鉴频器技术，实现了动态环境

下的弱信号跟踪，并对接收机内部弱信号处理细节进行了优化；然后，利用惯导辅助

开环跟踪技术显著缩短了信号遮挡后的恢复时间，并通过惯导辅助实现了低复杂度的

观测值粗差检测；最后，分别采用仿真器信号和城市环境真实信号对本文研制的深组

合软件接收机进行了测试验证。本文的研究成果归纳如下： 

1. 建立了深组合跟踪误差模型。将惯导误差微分方程和惯性传感器误差模型结合

得到惯导辅助多普勒频率误差模型，在此基础上结合接收机跟踪环闭环和开环模型给

出了深组合跟踪通道的误差响应。将深组合跟踪误差建模成惯导辅助多普勒误差导入

接收机跟踪环所产生的误差响应，用于不同环路滤波器参数和不同惯性传感器误差模

型情况下深组合跟踪环路跟踪误差的定量分析。另外，推导了惯性传感器误差模型中

由白噪声激励的随机噪声项的误差响应的统计特性表达式。所建立的误差模型为闭环

跟踪误差分析以及开环跟踪时间上限的定量分析提供了理论工具。 

2. 提出并分析了惯导辅助前后 FFT 鉴频器动态弱信号跟踪性能。在有/无导航电文

辅助时分别使用 FFT 和 SFFT 进行鉴频，并通过 SFFT 推导了广义的非相干锁相环鉴

相器。通过使用 FFT 变换后部分频点鉴频提高了灵敏度，并给出了适合硬件实现的部

分频点 FFT 鉴频器的低复杂度实现方法。利用 IQ 积分值在有信号和无信号时的概率

密度函数计算了 FFT 鉴频器灵敏度，通过蒙特卡洛方法仿真了 SFFT 鉴频器灵敏度。

通过惯导加速度估计误差和 FFT 鉴频器动态鉴频性能分析了深组合中 FFT 鉴频器动态

灵敏度性能，实现了仿真场景 100g 加减速动态下 20dB-Hz 弱信号的频率稳定跟踪。 

3. 通过惯导辅助的开环跟踪实现了城市环境中 GNSS 断续信号的连续跟踪，提高

了观测值的连续可用性。当载噪比低于一定阈值时判断为信号被遮挡进入开环跟踪状

态，载波环和码环跟踪频率直接通过惯导辅助频率进行控制。相比于传统导航型接收

机，使用开环跟踪可避免计算复杂度较高的信号失锁重捕运算的使用，从而降低处理

器运算负担，减小系统功耗，且可加快跟踪过程中的误差收敛。通过仿真信号测试了

短时间内载波相位开环跟踪的可能，为复杂环境下提取无周跳载波相位观测值打下了

基础。 

4. 针对城市复杂环境下的高精度导航应用，搭建了一套完整的 GNSS/INS 深组合

软件接收机平台用于高质量观测值提取，并做了全面优化。对弱信号处理进行优化，

在信号锁定检测方面利用码环和载波环跟踪频率之比进行载波频率锁定检测，并结合

码环锁定指示器和惯导辅助频率进行稳健的信号锁定检测；使用不同比特相位的相干
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非相干积分能量实现了 20dB-Hz 信号的可靠位同步；使用扩展的帧同步头通过 FFT 变

换进行相干积分实现了 20dB-Hz 信号的可靠帧同步；通过惯导外推伪距与通道提取伪

距做差实现了低复杂度的伪距观测值粗差检测，且不受观测值数量及其中包含的粗差

观测值数量限制，可简单有效地实现伪距粗差检测。 

5. 针对城市复杂环境车载高精度应用需求，分别通过硬件仿真器和车载实验对研

制的深组合接收机性能进行了定量测试，并与典型商用接收机进行了对比测试。首先

利用仿真器信号对比了不同环路设置时基带伪码和载波相位跟踪性能，实现了车载动

态条件下 26dB-Hz 信号的载波相位跟踪，20dB-Hz 信号的载波频率跟踪（伪距误差标

准差约为 2.2m）以及可靠的比特同步和帧同步；其次分别和商用测量型（天宝 R9）

和导航型接收机（ublox M8N）对比了载波相位观测值和伪距观测值，载波相位观测

值噪声、跟踪灵敏度和信号遮挡恢复速度均优于 R9 接收机，弱信号伪距噪声和伪码

恢复速度与 ublox 接收机相当，收敛过程中码相位误差小于 ublox 接收机；最后在真实

的城市复杂环境下进行了车载测试，实测结果表明，深组合接收机工作在惯导辅助模

式下比无辅助模式下性能更优（定位误差更小、可定位历元比例更高、粗差历元比例

更低），与商用接收机对比了伪距和载波相位定位结果，测试中深组合接收机伪距双差

水平定位误差标准差约为 1m，且在定位标准差、可定位历元比例和粗差历元比例以及

典型复杂场景的表现方面均优于 R9 和 ublox 接收机或与其相当，载波相位双差水平定

位误差标准差小于 1cm，且在水平误差和固定解次数方面均优于 R9 和 ublox 接收机。 

本文特色和创新点可归纳为： 

1. 建立了深组合跟踪误差模型。将深组合跟踪误差建模成惯导估计多普勒误差导

入跟踪环路之后产生的误差响应，从而统一了开环和闭环跟踪误差分析，并统一了不

同环路滤波器参数和不同惯导误差模型情况下深组合跟踪环路跟踪误差的分析。给出

了惯导模型中建模为随机噪声项的误差响应统计特性表达式，为闭环跟踪误差以及开

环跟踪时间的定量分析提供了理论工具。 

2. 提出了惯导辅助 FFT 跟踪技术，有效解决了车载弱信号跟踪问题。分析了 FFT

鉴频器的弱信号跟踪灵敏度以及动态跟踪性能，通过使用部分频点 FFT 变换改善了

FFT 鉴频器的弱信号处理能力，并给出了更适合于硬件实现的部分频点 FFT 鉴频器的

低复杂度实现方法。通过使用复数平方消除了导航电文跳变对 FFT 鉴频器的影响，并

由此推导了广义的非相干锁相环鉴相器，说明了现有非相干锁相环鉴相器仅是广义的

非相干锁相环鉴相器在静态时的特例。最后通过惯导加速度估计误差和 FFT 鉴频器动

态鉴频性能分析了深组合中使用 FFT 鉴频器时动态灵敏度性能，成功实现了 100g 加

减速动态下 20dB-Hz 弱信号的跟踪。 

3. 提出了惯导辅助 GNSS 开环跟踪技术，实现了信号短时间遮挡的连续观测及快

速恢复。在惯导辅助开环误差理论分析的基础上，通过仿真器信号测试了载波相位开
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环跟踪，验证了短时间（5s）开环相位跟踪的可行性，可进一步用于短时间遮挡时无

周跳的载波相位观测值提取，可用于改进基于载波相位观测值的高精度定位性能；通

过仿真器信号和城市复杂环境真实车载信号测试了载波频率和伪码相位开环跟踪，验

证了遮挡情况下开环载波频率和码相位跟踪可用于加快信号恢复后的信号锁定，增强

了观测值的可用性进而提高了导航的可用性，并节省了进行信号失锁重捕的计算资源

和时间消耗。 

4. 在上述关键技术的基础上，研制了支持有惯导辅助模式和无惯导辅助模式的动

态高灵敏度标量深组合接收机，实现了城市复杂环境下 GNSS 信号的连续高精度观测

值获取，为城市道路 GNSS 高精度定位提供了高质量的原始观测量。利用 FFT 鉴频器

实现弱信号处理，对信号锁定检测、比特同步和帧同步均进行了优化；惯导辅助时使

用窄相关器实现高精度码相位跟踪并具备伪距多径抑制能力；使用开环跟踪提高信号

跟踪连续性；使用惯导辅助实现低复杂度的伪距粗差检测。通过仿真器信号和真实城

市复杂环境车载信号测试了标量深组合接收机性能，并与典型商用接收机做了对比。 

1) 实现了车载动态条件下 26dB-Hz 信号的载波相位跟踪，20dB-Hz 信号的载波频

率跟踪（伪距误差标准差约为 2.2m）以及可靠的比特同步和帧同步； 

2) 载波相位观测值噪声低于天宝 R9 接收机且灵敏度优于 R9 接收机，遮挡后载波

相位恢复速度快于 R9 接收机； 

3) 弱信号时伪距观测值与 ublox M8N 接收机相当，遮挡后伪码相位恢复速度与

ublox 相同（均在 1 秒以内），收敛过程中码相位误差小于 ublox 接收机； 

4) 在真实城市复杂环境测试中，深组合接收机伪距双差水平定位误差标准差约为

1m 且在水平定位误差标准差、可定位历元比例和粗差历元比例方面均优于 R9

和 ublox 接收机或与其相当； 

5) 在出隧道、城市峡谷、双层高架桥、树木遮挡和隔音棚遮挡等典型复杂场景中，

深组合接收机在可定位历元比例和水平定位误差方面均优于 R9 和 ublox 接收机

或与其相当； 

6) 较为复杂路段的测试中，深组合接收机载波相位双差水平定位误差标准差小于

1cm 且在水平定位误差标准差和固定解次数方面均优于 R9 和 ublox 接收机。 

7.2 工作展望 

本文工作基于 GPS L1 和北斗 B1 信号与惯性传感器进行深组合技术研究，设计了

应用于城市复杂环境的深组合软件接收机。在接收机信号处理和系统设计方面还可考

虑做以下改进，主要包括： 

1. 完善载波相位开环跟踪技术。通过仿真信号验证了开环载波相位跟踪在短时间

内的可用性，但在实际车载中并没有有效利用，仅使用了开环载波频率和码相位跟踪。

为了实现载波相位在短暂时间遮挡时的无周跳跟踪，从而提高载波相位观测值质量，



 

150 

需要有效降低惯导自主推算的误差发散速度（例如引入车辆运动约束和里程计等辅助

信息），进一步提高载波相位开环跟踪性能。 

2. 将深组合接收机平台向多频多系统扩展，并进行工程化。目前受中频信号采集

器的限制，仅能够采集 L1 和 B1 频点信号，而 Galileo 可用卫星逐渐增多，北斗三代卫

星已经开始部署，因此后续工作首先需要加入 Galileo E1 信号和北斗 B1C 信号，其次

扩展射频频点引入 GLONASS 信号并开展多频多系统接收机研制。同时，加强与接收

机厂商在深组合技术上的合作，开展工程化、产品化工作。 

3. 开展多源智能深组合研究。多源融合或多传感器融合已成为导航发展趋势，目

前本文仅使用了 GNSS 接收机与惯性传感器进行信息融合，随着无人驾驶的发展，车

载传感器将会越来越多，如里程计、摄像头和激光扫描雷达（LiDAR）等。不同传感

器可获取不同种类的导航信息，多传感器融合可提高导航定位的完好性、可靠性、可

用性和精度，后续工作将研究如何最优的进行信息融合，深入到信号底层，校正传感

器误差。 
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[2] 2015-2017 年，863 项目：低成本高精度 GNSS/INS 深耦合系统与应用示范（课题 2：低成本

GNSS/INS 深耦合大众车载导航终端与应用示范），主要参与 

[3] 2016-2020 年，国家重点研发计划：协同精密定位技术，主要参与 

[4] 2015-2017 年，国家自然科学基金：GNSS/INS 深组合跟踪环建模及其在 GNSS 地震仪中的应用

研究，主要参与 

[5] 2012-2015 年，国家自然科学基金：GNSS/INS 深组合系统中载波跟踪性能与 IMU 误差之间映

射关系的理论与方法研究，主要参与 

[6] 2014-2016 年，武汉大学博士研究生自主科研项目：动态高灵敏度 GNSS/INS 深组合导航系统，

主持 

 

4. 主要获奖情况 

[1] 2012 年，第八届中国研究生电子设计大赛全国竞赛，全国一等奖 

[2] 2014 年，博士研究生国家奖学金 

[3] 2012 年，硕士研究生国家奖学金 

[4] 2012 年，光华奖学金 
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致谢 

首先，衷心感谢我的导师刘经南院士。刘老师的大师风范、渊博的学识、敏锐的

洞察力、缜密的逻辑思维和和蔼可亲的态度深深地影响着我。刘老师心系科学和教育，

关心学生发展，为人、行事、治学无不处处彰显大家风范，作为测绘导航领域的名师

大家，刘老师不仅指导我们导航专业知识，提供富有建设性的意见，更是在人生方向

上对我们进行导航。 

由衷感谢我的副导师牛小骥教授，牛老师治学严谨，学术功底深厚，科研工作兢

兢业业、孜孜以求，指导学生言传身教、循循善诱，让我领会到了科学研究的思考方

式和研究方法。研究学习中，牛老师在科研方法、学术论文撰写、研究课题选择、学

位论文架构方面提供了无微不至的帮助，我的科研工作和成果中饱含牛老师辛勤的汗

水；生活中，牛老师在方方面面都对学生关爱有加，亦师亦友，让我深深感动。 

感谢张提升老师在深组合方面对我的极大帮助，张老师在惯导 GNSS 深组合方面

造诣颇深，对接收机和深组合系统均有着独到的见解。张老师有着充沛的精力和惊人

的毅力，科研严谨细致，对行业发展有着深刻见解，在我科研工作和论文写作方面提

供了巨大的帮助。 

感谢章红平教授，章老师思维活跃，牢牢把握行业动态，在学业上给予我指导，

生活中给我提供帮助。 

感谢郭文飞老师，郭老师精通接收机信号处理以及软件接收机设计，其深厚的理

论功底让我受益匪浅。 

感谢郑建生教授，郑老师的指引让我接触 GNSS 接收机相关研究工作，对我的人

生发展意义重大。 

感谢 Nesreen I. Ziedan 教授，Ziedan 教授治学严谨，理论扎实，她的指导让我对接

收机信号处理有了更深的理解，对严谨的科技论文写作有了更深的认识。 

感谢 Dennis Akos 教授，Dennis 教授严谨务实，理论功底强，在软件接收机开发

方面经验丰富。Boulder 的两年学习中，他在科研和生活上都对我提供了极大的帮助。 

感谢 Nagaraj Shivaramaiah 博士，Nagaraj 博士在 GNSS 专业领域给予我极大的帮

助，他耐心细致的技术问题讲解让我受益匪浅，生活和学习中也给我提供了很多资讯

和信息。 

感谢班亚龙博士，班博士科研认真，工作严谨，富有创造力，感谢其在深组合建

模方面所作出的宝贵工作。 

感谢胡楠楠在软件接收机导航解算方面提供的大力支持。感谢李卓在数据采集和

论文校对中提供的帮助，感谢祁发瑞在数据处理方面提供的帮助。 
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感谢林涛博士和鲁郁博士在百忙之中对我学位论文写作提供的宝贵意见。 

感谢祝雪芬教授、陈强博士、李亚峰博士、柳剑飞博士对我的帮助。 

感谢组内师兄弟姐妹张全、李由、陈起金、黄玲、高周正、刘进锋、张娣、许婧、

程亚豪、李冰、刘蘅嵘、谭俊雄、胡楠楠、金荣河、旷俭、束远明、李团、常乐、吴

佳豪、蔡磊、徐良春、唐海亮、吴宜斌、蒋郡祥、杨鑫、程政、张鹏辉、余彤、龚琳

琳，相信在牛老师的带领下，团队建设、科研发展将会越来越好。此外感谢易凯、黄

夙寒、曾令侃等工作人员。 

感谢陈诚、陈伟、李孟、刘雄、彭通、王思乐、王腾飞、向萌萌、熊亮、张凯、

张坤、赵冠等好友对我的支持。 

感谢父母对我无私的爱，姐姐和妹妹对我的支持，正是你们在背后的默默奉献才

让我完成学业；感谢表哥张帅对我的支持以及生活中的引导。 

 


