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结合上式和锁相环等效噪声带宽 Bn的定义可得： 
2 0
n

i

n

2
BN
P

δθ =                          (4.145) 

由以上分析可知，系统稳态相差和误差传递函数 E(s)正相关，而加性噪声导致
的随机相差和闭环系统传递函数H(s)正相关。于是减小噪声带宽Bn能减小随机相差，

但会增大稳态相差；增大噪声带宽 Bn能减小稳态相差，却使随机相差恶化。随机相

差和稳态相差的要求相互矛盾，设计者必须在两者间折中考虑。 
北斗和 GPS接收机中的跟踪环在实现形式上要比图 4.32复杂得多，相应的环路

噪声的分析也要困难得多，但将其线性化后其最根本的结构还是基本的锁相环结构。

除了上面分析的随机相差和稳态相差对相位的影响外，同时时钟抖动（Clock Jitter）
对跟踪环路的影响也不可忽略，导致 GPS接收机对时钟的稳定性要求很高。关于时
钟抖动的影响，限于篇幅，这里不详细赘述，有兴趣的读者可以参看参考文献[9]的
第 5章和参考文献[8]的第 12章内容。 

下面两节将对北斗和 GPS接收机中的载波跟踪环和伪码跟踪环做详细说明。由
于两个环路相互耦合，两个环路的参数会互相影响环路的性能，所以对两个环路同

时分析是十分困难的。本书将采用各个击破的方式，在分析载波环时假设伪码相位

已经对齐，在分析伪码环时假设载波相位已经被稳定锁定，这样会使分析大大简化，

同时和实际中环路锁定时的稳态情况相符。 

4.2.3  载波跟踪环 

北斗和 GPS接收机中的载波同步大多是通过科斯塔斯环实现的。科斯塔斯环是
美国工程师 John P.Costas在 20世纪 50年代发明的，为了纪念 John而用其名字命名，
科斯塔斯环的提出被认为“对现代数字通信领域产生了非常深远的影响”[22]。本节

将对科斯塔斯环在卫星导航定位接收机基带信号处理中的应用进行详细的介绍。 

1.科斯塔斯环的基本形式 

图 4.33所示是科斯塔斯环的基本结构，主要的逻辑单元包括乘法器、载波 NCO、
环路滤波器、鉴相器、积分输出单元（Integrate & Dump）等。输入信号首先经过伪码
发生器进行伪码剥离，然后与本地载波 NCO输出的同相和正交分量相乘，其结果分
别用同相和正交积分器积分并转储得到同相分量 I(t)和正交分量 Q(t)，积分结果送给
鉴相器得到相位误差信号，相位误差作为输入送给环路滤波器，得到的误差信号反

馈给载波 NCO，完成对信号载波的跟踪调整。由于利用了本地载波的同相和正交信
号，所以科斯塔斯环也被称作同相正交环。从信号流程上看和前面讲解的基本锁相
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环类似，都是闭环反馈系统，但科斯塔斯环中的相位误差信号的产生和基本锁相环

相比稍显复杂一些，下面将要看到利用了同相和正交信号得到相位误差信号带来的好处。 

 
图 4.33  科斯塔斯环的基本结构 

图 4.33中的伪码发生器是北斗和 GPS接收机特有的，如果单纯为了进行载波信
号的同步而言，伪码发生器并不是必须的，但从北斗和 GPS测距信号的结构特征上
来看，伪码发生器是必不可少的，因为只有这样才能把伪码信号去除，从而能够让

积分输出单元进行 1 ms时间长度以上的积分，否则积分结果就会由于伪码分量的存
在而产生类似噪声的结果。图 4.33中的伪码发生器必须根据待处理的信号而调整，
当处理 GPS信号时必须设置为 GPS伪码发生器，当处理北斗信号时必须设置为北斗
伪码发生器。 

图 4.33中我们假设输入信号 I 0 I( ) 2 ( ) ( )cos( )s t AC t D t t nω θ= + + 。这里，A是信
号幅度； ( )C t 是伪随机码； ( )D t 是数据比特； Iω 是载波频率； 0θ 是载波初始相位；

I ( )n t 是高斯白噪声，并假设其单边功率谱密度为 0N 。在本节中将暂时忽略噪声项，

因为在下面章节中将专门分析科斯塔斯环的噪声性能。 
首先， ( )s t 和伪码发生器产生的本地伪码 ^ ( )C t 相乘，这里 ^ ( ) ( )C t C t τ= + ，τ 表

示的是本地伪码和输入信号的伪码相位差，当伪码跟踪环稳定锁定时，τ≈0，这样
就有 

2^( ) ( ) ( ) 1C t C t C t≈ =  

所以，此处可以认为经过本地伪码相乘之后，输入信号已经将伪码信号去除，

即完成了伪码解扩的过程。信号经过伪码发生器的乘法器后，可以用下式表示： 

0
^( ) ( ) 2 ( )cos( )Is t C t AD t tω θ≈ +                  (4.146) 

式(4.146)中D(t)是数据比特，对于GPS和北斗D1码信号来说数据码周期是20 ms；
对于北斗 D2码信号来说数据周期是 2 ms。积分器的长度一般不要超过数据码周期，
否则积分时间内会包括数据比特跳变，使部分积分结果正负抵消，从而影响积分的
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结果，严重时会产生错误的相位误差信号。积分时间 TI一般会是 1 ms的整数倍，比
如 5 ms、10 ms、20 ms等，这是因为北斗和 GPS信号使用的伪码周期都是 1 ms。
这里需要注意的是，在进行超过 1 ms长度的积分时，往往需要在完成比特同步以后，
因为这样才能保证积分时间没有跨在比特跳变边界，对于北斗 D1 码信号来说还存
在二级码的剥离问题。 

本地载波 NCO 输出的信号有两路，一路是同相路 I2cos[ ( )]t tω θ+ ，另一路是

正交路 I2sin[ ( )]t tω θ+ ，正交路输出实际是同相路输出经过相移 90°得到的。这里

θ(t)是本地载波相位和输入信号载波频率 ωIt相异的部分，其中也许只是载波初始相
位的不同，也可能是载波频率存在差别，所以这里用一个关于时间 t的函数来表示。 

同相和正交支路的乘法器的输出信号为 
I I 0 I( ) ( )cos( )cos[ ( )]t AD t t t tε ω θ ω θ= + +                (4.147) 

Q I 0 I( ) ( )cos( )sin[ ( )]t AD t t t tε ω θ ω θ= + +                (4.148) 

为了简化分析，式(4.147)和(4.148)中省去了噪声项。 
I ( )tε 和 Q ( )tε 经过积分器积分，利用式(4.31)和(4.32)的结果，可得同相积分器和

正交积分器的输出为 
I

I I( ) ( ) sinc cos[ ( )]
2 2
TI t AD t T T tω ω φ

Δ Δ㊣ ㊣= +㊣ ㊣
㊣ ㊣

             (4.149) 

I
I I( ) ( ) sinc sin[ ( )]

2 2
TQ t AD t T T tω ω φ

Δ Δ㊣ ㊣= +㊣ ㊣
㊣ ㊣

             (4.150) 

式(4.149)和式(4.150)中， ' ( )tω θΔ = 是本地载波信号和输入信号的频率差， ( )tφ

的定义如下： 

0( ) ( )=t tφ θ θ-△                         (4.151) 
可见这里 ( )tφ 实际就是输入信号和本地载波之间的相位差。 

在进入载波跟踪阶段时，输入信号和本地载波信号的频率已经很接近，往往远

小于积分器的带宽，即Δ ω≪ 1/TI，于是Δ ωTI ≈0，所以式(4.149)和式(4.150)可以
近似为 

I( ) ( ) cos[ ( )]I t AD t T tφ≈                    (4.152) 

I( ) ( ) sin[ ( )]Q t AD t T tφ≈                    (4.153) 

经典的科斯塔斯环利用一个乘法器完成鉴相，如图 4.33中的虚框内所示，实际
的鉴相器不一定是乘法器，在下面的小节中会介绍几种不同的鉴相器。当用乘法器

行使鉴相功能时，输出的相位误差信号 E(t)为 
2 2 2

I
1( ) ( ) ( ) ( ) sin[2 ( )]
2

E t I t Q t A D t T tφ= =               (4.154) 

式(4.154)中的 D(t)经过平方以后变为 1，可见乘法器作为鉴相器使得科斯塔斯环
对数据比特的+1 和-1 值不敏感，经过归一化处理后式(4.154)得到的相位误差为



北斗/GPS双模软件接收机原理与实现技术 178 

sin[2 ( )tφ ]，当 ( )tφ 很小时，sin[2 ( )tφ ]≈2 ( )tφ ，这里归一化可以用 2 2( ) ( )I t Q t+ 的

值作为除数完成。 

图 4.34表示了科斯塔斯环对数据比特跳变不敏感的性质，图 4.34（a）表示 D(t)=1
的情况，图 4.34（b）表示 D(t)= -1的情况，两种情况下鉴相器输出的均为 2 ( )tφ 。 

 
图 4.34  科斯塔斯环对数据比特的变化不敏感 

鉴相器输出的相位误差信号通过环路滤波器滤除大部分的高频分量以后，作为

载波 NCO的调整信号，使得本地载波频率和输入信号频率越来越接近，最终达到频
率和相位的锁定。整个闭合环路中的分析可以参看 4.2.1节中有关基本锁相环部分的
环路滤波器 F(s)、系统传递函数 H(s)、误差传递函数 E(s)和动态应力稳态相差的分析。 

当实现相位跟踪以后，2 ( )tφ ≈0，此时从式(4.149)和式(4.150)可以看出，I路积

分器将输出数据比特，Q 路积分器没有任何信号分量，只有一些噪声信号，所以从
I路可以直接读出数据比特，然后送给后续单元进行导航电文解调。 

2.鉴相器和鉴频器 

科斯塔斯环使用的鉴相器有多种，表 4.3给出了在北斗和 GPS接收机中常用的
四种，分别是 I(t)×Q(t)、sign[I(t)]×Q(t)、Q(t)/I(t)、atan[Q(t)/ I(t)]，其中 sign[·]表
示取符号操作，值为+1或-1。 

表 4.3  科斯塔斯环常用的几种鉴相器 

鉴相器类型 输出的相位差 性质 

( ) ( )Q t I t×  sin[2 ( )]tφ  经典 Costas 环鉴相器，在低信噪比情况下有近似优化的鉴相特

性，鉴相斜率受信号幅度影响较大 

( ) sign[ ( )]Q t I t×  sin  ( )tφ  在高信噪比情况下有近似最优的鉴相特性，鉴相受信号幅度影

响较大，运算量较小 

( ) / ( )Q t I t  tan ( )tφ  在高信噪比和低信噪比情况下都有接近最优的鉴相特性，鉴相

斜率不受信号幅度影响，在相差为±90°时会发散 

atan[ ( ) / ( )]Q t I t  ( )tφ  两象限的反正切函数，在高信噪比和低信噪比情况下都有最优

的鉴相特性，鉴相斜率不受信号幅度影响 
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表 4.3 的四种鉴相器输出的相位差的表达式并不难理解，只需要将式(4.152)和
式(4.153)代入即可得到，推导过程中可以忽略噪声项以简化分析。值得提出的是，
四种鉴相器的输出相位差的鉴相范围均为-90°到+90°。I(t)×Q(t)自不必说，因为
sin[2 ( )tφ ]的周期就是 180°，比较容易误解的是 sign[I(t)]×Q(t)，因为根据表中的结
果其输出相位差是 sin ( )tφ ，直观上看其周期应该是 360°，鉴相范围应该是-180°

到+180°，但由于 sign[I(t)]乘积项的值域跳跃影响导致输出的相位差在±90°发生跳
变，使得鉴相范围在[90°,180°]时重复[-90°, 0°]之间的情况，在[-180°, 90°] 时重
复[0°, 90°]之间的情况。Q(t)/I(t)、atan[Q(t)/I(t)]对应的鉴相器输出范围也比较容易
理解，读者可以自行分析。 

图 4.35所示是四种鉴相器的相位差输出的对比，图中为了更好的比较，只输出
了相位差项，而省去了信号幅度即 AD(t)TI项，并且将相位差均转换为角度。从图中

可以看出，atan[Q(t)/I(t)]的线性度是四种之中最好的，但运算量也最大；sign[I(t)]×
Q(t)的线性度次之，运算量也比较小；Q(t)/I(t)和 atan[Q(t)/I(t)]由于有除法运算，所
以有可能出现除零问题，但省去了归一化的问题；I(t)×Q(t)和 sign[I(t)]×Q(t)的运算
量较小，但需做归一化处理，否则随着信号幅度的变化输出的相位差信号会发生较

大幅度的变化。 

 
图 4.35  科斯塔斯环常用的四种鉴相器的鉴相曲线 

实际中科斯塔斯环除了可以跟踪载波相位外，还可以用来跟踪载波频率，这种

环路的结构和图 4.33所示的环路结构基本一样，只是将其中的鉴相器换成了鉴频器，
鉴频器的主要作用就是给出输入信号和本地载波的频率差，用来控制 NCO的误差信
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号不是相位差，而是变成了频率差，当环路稳定时锁定的是输入载波的频率。跟踪

输入载波频率的科斯塔斯环也叫作 FLL，即锁频环（Frequency Lock Loop），有些研
究学者将其叫作“自动频率控制”环路，即 AFC环路，这里的英文缩写是 Automatic 
Frequency Control 之意。因为频率是相位的微分，所以最基本的鉴频器就是将相邻
两次的相位相减就是频差的估计值，即 

s s
s

s

( ) [( 1) ]
( )

kT k T
f kT

T
φ φ- -

Δ =                   (4.155) 

在数字离散系统中，式(4.155)的计算过程可以用图 4.36表示。 

 
图 4.36  离散系统中频率差的计算原理 

由于相位是频率的积分，所以在鉴频器输出的频率差经过环路滤波器之后，即

将送给相位 NCO之前需要增加一级积分器，图 4.37是科斯塔斯锁频环的基本结构，
读者可以和图 4.33进行对比理解锁频环和锁相环的区别。 

 
图 4.37  科斯塔斯 FLL的基本结构 

频率跟踪环和相位跟踪环相比，要比相位环更稳定一些，而且频率环的频率捕

获范围要比相位环大得多。关于这一点，从直观的分析来说，相位跟踪环跟踪的是

相位差，而相位差是频率差的积分，所以频率差必须接近于 0 才能保证相位差在一
定范围内，所以说相位跟踪环对输入信号和本地载波的相位差有更高的要求。在相

位差比较大的情况下，一般先使用频率环将输入信号和本地载波的频率差逐渐缩小

到一定范围以内，然后相位环才能接管环路控制。在北斗和 GPS接收机里，一般完
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成信号捕获之后，由于数据比特跳变时刻还未知，与此同时输入信号和本地载波的

频率差还比较大（ 100≈ ～500 Hz），所以直接使用相位跟踪环无法保持相位锁定，

这是就需要一个频率牵引的过程，而在此过程就可以使用频率环将频率差逐渐减小

到相位环的捕获范围之内，然后再通过锁相环实现相位的稳定跟踪。 
表 4.4是几种常用的鉴频器方案，其中点乘和叉乘的数学意义分别如下所述： 

1
2 2 2

1 ( ) cos[ ( 1) ( )]k k k Ik A D t T kI I Q kQ φ φ+ + + -= + =点乘        (4.156) 

1
2 2 2

1 ( ) sin[ ( 1) ( )]k k k Ik A D t T kI Q I kQ φ φ+ + + -= - =叉乘        (4.157) 

式(4.156)和(4.157)推导过程中用到了式(4.152)和式(4.153)的结果，并且省略了噪声
项。 

由式(4.156)和(4.157)的结果可以推导出表 4.4的四种鉴频器的输出频率差信号。
四种鉴频器中除了 atan2四象限反正切鉴频器外，其他三种均和输入信号的幅度有关，
所以通常需要进行归一化处理，归一化因子是 1/ 2 2( ) ( )I t Q t+ 或 1/ 2 2[ ( ) ( )]I t Q t+ 。

除了归一化处理之外，还需要除以两次积分时间间隔，即(t2-t1)。可见，无论哪种鉴
频器，均需要利用相邻两次的 I路和 Q路积分结果，所以需要保证两次积分时刻没
有跨在数据跳变的边沿上，否则相邻两次积分时刻的 D(t)发生了改变，式(4.156)和
(4.157)中 D2(t)就不成立了，此时鉴频器将输出一个错误的频率差结果，继续利用该
频率差修正环路会产生不良的影响。从这个角度说，采用叉乘和点乘鉴相器时最好

在完成比特同步之后。 

表 4.4  科斯塔斯环常用的几种鉴频器 

鉴频器类型 输出频差 鉴频特性 

2 1t t-
叉乘  2 1

2 1

sin( )
t t
φ φ-
-

 低信噪比时有接近优化的鉴频特性，受信

号幅度影响较大 

2 1

sign( )
t t
×
-

叉乘 点乘  
分段的

2 1

2 1

sin( )
t t
φ φ-
-

 高信噪比时有接近优化的鉴频特性，受信

号幅度影响较大 

2 1

atan2( , )
t t-
叉乘点乘  2 1

2 1t t
φ φ-
-

 
最大似然估计，在高信噪比和低信噪比时

都有优化的鉴频特性，受信号幅度影响不

大，但运算量较大 

2 1t t
×
-

叉乘 点乘  2 1

2 1

sin[2( )]
t t
φ φ-
-

 高信噪比时有接近优化的鉴频特性，受信

号幅度影响较大 

注：点乘 1 2 1 2I I Q Q= × + × ，叉乘 1 2 2 1I Q I Q= × - × ；下标 1、2表示相邻时间间隔的积分器输出 

图 4.38 所示是表中的四种鉴频器的鉴频特性曲线，从图中可以看出 atan2 四象
限反正切鉴频器的线性度最好，但需要的运算量也最大。叉乘鉴频器的频率牵引范

围和 atan2四象限反正切鉴频器一样，都是-100 Hz～+100 Hz，叉乘×sign（点乘）
鉴频器是分段的 sin(φ2-φ1)函数值域范围，其频率牵引范围只有-50 Hz～+50 Hz。频
率牵引范围和积分时间间隔有关，为积分时间间隔的倒数，所以如果积分时间间隔
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增大为 10 ms，则图 4.38中各鉴频器的频率牵引范围都需要变成一半。 

 
图 4.38  四种鉴频器的鉴频特性曲线（积分间隔为 5 ms） 

3.科斯塔斯环的热噪声性能分析 

前面分析了锁相环对于输入信号存在动态应力时的稳态相差，实际中影响相差

的因素还有时钟机械抖动和阿伦方差导致的随机相差，另外一个更为显著的因素是

由于输入信号中的热噪声引起的相差，本节将对科斯塔斯环的热噪声性能进行分析。 
在上述两小节中都忽略了噪声项，目的是突出信号部分而简化分析，本节将恢

复噪声项，并假定噪声项为高斯白噪声。研究的对象为科斯塔斯环的 PLL，鉴相器类
型为 I(t)×Q(t)，相干积分时间长度假设为 TI。 

首先假设 4.2.3第 1节中的输入信号 s(t)中的噪声 nI为窄带高斯随机过程，表示为 

I c I 0 s I 0( ) 2 cos( ) 2 sin( )n t n t n tω θ ω θ= + + +              (4.158) 
这里假设 cn 和 sn 的单边噪声功率谱密度为 0N ，分布为高斯白噪声，均值为 0，

cn 和 sn 为平稳高斯过程，相互不相关或统计独立。将接收到卫星信号中的噪声假设

为窄带高斯随机过程是合理的，因为射频前端的带宽远小于载波频率，噪声的频谱

被限制在以载波频率频点为中心的一个窄的频带上。 
本地载波信号和伪码剥离后的输入信号相乘，得到 I ( )tε 和 Q ( )tε ，分别可以表示为 

I I 0 I I I( ) 2 ( )cos( )cos[ ( )] 2 ( )cos[ ( )]t AD t t t t n t t tε ω θ ω θ ω θ= + + + +  

Q I 0 I I I( ) 2 ( )cos( )sin[ ( )] 2 ( )sin[ ( )]t AD t t t t n t t tε ω θ ω θ ω θ= + + + +  
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将式(4.158)代入上面两式，经过整理，并略去高频分量，可以得到 
I c s( ) ( )cos[ ( )] [ ( )] sin[ ( )]t AD t t n cos t n tε φ φ φ= + -             (4.159) 

Q c s( ) ( )sin[ ( )] sin[ ( )] cos[ ( )]t AD t t n t n tε φ φ φ= + +            (4.160) 

由于每次积分器完成当前积分之后，本地 NCO才会得到误差信号来调整本地载
波相位，同时积分时间很短，所以可以认为 ( )tφ 在积分器积分操作期间是不变的，

所以在后续分析中可以将其时间变量 t 略去。同时从上面分析可知，数据比特 D(t)
在积分操作期间也保持不变，所以 D(t)中的时间变量 t 也可以略去。于是 I 路和 Q
路积分器输出的信号可以简化为 

I c s( ) cos cos sinI t ADT N Nφ φ φ= + -  

I c s( ) sin sin cosQ t ADT N Nφ φ φ= + +  

这里 
I

c c0
d

T
N n t= ∫ ，

I

s s0
d

T
N n t= ∫  

由高斯白噪声的性质可知， cN 和 sN 依然是高斯分布，其均值依然为 0，方差变
为

c s

2 2
0 IN N N Tσ σ= = 。 

利用 2 ( ) 1D t = 和以上分析结果，可以得出 I(t)×Q(t)鉴相器的输出 

I c s c s

2

I

I
2

( ) [ cos cos sin ][ sin sin cos ]
1 sin2
2

z t ADT N N ADT N N

A T

φ φ φ φ φ φ

φ

= + - + +

=
㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣

信号项

 

2 2
c s

I c s c sI( )sin2 ( )cos2
2 2

N N
ADT N ADT N N Nφ φ+ + - + +
㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣㊣

噪声项

            (4.161) 

式(4.161)中的信号项就是鉴相器得到的相差信号，和式(4.154)结果一致，可以
看出，信号强度和输入信号幅度 2A 成正比，同时也和积分时间 2

IT 成正比。这一点
和直观分析吻合，积分时间越长则相差信号越强。但注意这里的前提是 ( )tφ 在积分

时间内不变，如果 ( )tφ 包含频差，而该频差已经大于 I1/T 的话，那么该结论将不再

成立，这一点在分析鉴频器的频率牵引范围时已经说明。 
下面要仔细分析式(4.161)中的噪声项，为简化分析，可以设 

2 2
c s

I c s cI s( ) ( )sin2 ( ) ( )cos2 ( )
2 2

N N
N t ADT N t ADT N N N tφ φ= + - + +  

容易验证 ( )N t 均值为 0，所以其方差 
2 2

4 4 2 2
2 2 2 2c

I
s s c

c

[ ( )]

[ ]sin 2 ( )
4 4 2

N E N t

N N N N
E A T N t

σ

φ

=

= + + -
 

2 2 2 2 2 2
s c sI[ ]cos 2 ( )E A T N N N tφ+ +                   (4.162) 

上式中 [ ]E · 意为数学期望。 
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由于 cN 和 sN 依然是高斯分布，且其方差为 0 IN T ，则式(4.162)可以进一步简化，

因为根据下列条件 
2 2
c s 0 I[ ] [ ]E N E N N T= =                       (4.163) 

4 4 2 2 2
c s s 0 I[ ] [ ] 3 [ ] 3E N E N E N N T= = =                  (4.164) 

将式(4.163)和(4.164)代入式(4.162)得到 
2 2 2 2 2

( ) 0I I 0 IN t A T N T N Tσ = +                      (4.165) 

由于相邻积分单元中的噪声项可以看作不相关的，因此 ( )N t 在时间上呈现“白”
色，由 ( )N t 的“白”噪声特性，可以将其自相关函数写为 

I

I

2
)

( ) I
(

| |1 |
( )

0 | |

[ ]N t
N t

T
TR

T

τσ τ
τ

τ

㊣ - ＜㊣= ㊣
㊣ ＞㊣

，当 

，当 

 

将 ( )NR τ 做傅里叶变换，得到 ( )N t 的噪声功率谱密度，可用下式表示， 

2 3 2 2
2

I
I I

I
0 0 s

sin( ) ( )N
fTS f A T N N T T

fT
π

=
π

㊣ ㊣
㊣ ㊣
㊣ ㊣

+               (4.166) 

图 4.39（a）和图 4.39（b）分别给出了 ( )NR τ 和 ( )NS f 的图示。图（b）中的虚
线和频率轴的交点是环路的等效噪声带宽 nB 。图中给出 nB 的目的是为了说明当 nB ＜＜ 

I1/T 时，可以把 ( )NS f 看作近似是平坦的。也就是说，在环路噪声带宽 nB 以内可以
把 ( )N t 看成白噪声，其平均功率谱密度 2 4 2 3

0 I 0 0 I( )N A T N N T′ ≈ + 。这个近似可以极大

地简化后面的分析。实际上，北斗和 GPS接收机中载波跟踪环的噪声带宽一般在几
十赫兹以内，积分时间如果是 1 ms，则 I1/ 1 kHzT = ，所以这个条件是可以满足的。

在积分时间增长的情况下，噪声带宽也需要相应地减小以便在 Bn范围内依然可以把

噪声看作是白噪声。在 nB ＜＜ I1/T 的条件下，闭环噪声功率可以用 0 nN B′ 表示，于是

可以利用 4.2.2节的结论，得出载波环的随机相差的方差为 

 
图 4.39 
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2
02

22
I1 ,

2SNR 2 2
n

in
i

N B A TP
P

σ
㊣ ㊣′

= = = ㊣ ㊣
㊣ ㊣

（这里， ） 

0 0
2 2

I

2
1nN B N

A A T
㊣ ㊣

= +㊣ ㊣
㊣ ㊣

                        (4.167) 

式中，

22 2
I

2i
A TP
㊣ ㊣
= ㊣ ㊣
㊣ ㊣

由式(4.161)中的信号项部分得到。 

由于 0N 为 cn 和 sn 的单边噪声功率谱密度，则定义输入信号的载噪比 0CN 如下， 
2

0
0

CN = 2
A
N

△  

将 CN0的定义代入式(4.167)则 2
nθ 可以写成 

2

0 0 I

11
CN 2CN

n
n

B
T

σ
㊣ ㊣

= +㊣ ㊣
㊣ ㊣

                     (4.168) 

0CN
n

L

B
S

=  

式(4.168)就是科斯塔斯环 PLL相差和输入载噪比、等效噪声带宽以及相干积分
时间的关系，其中式 

0 I

1
11

2CN

LS

T

=
+

                       (4.169) 

被称作“平方损失”。从该式可以看出，平方损失和输入载噪比有密切的关系：输入

信号载噪比越强，则平方损失越小，反之则越大。同时式(4.169)也表明，积分时间
的长短可以抵消输入载噪比的影响。对于较弱的信号，选用较长的积分时间可以减

小平方损失。从上述推导过程中可以看出，平方损失的根源是 I(t)×Q(t)的过程中导
致噪声项相乘，出现了噪声项的高阶矩。 

从式(4.168)可以推导出热噪声引起的随机相差的均方根为 

0 0 I

11
CN 2CN

n
n

B
T

σ
㊣ ㊣

= +㊣ ㊣
㊣ ㊣

                   (4.170) 

上式中 nσ 的单位为弧度，可以把 nσ 转化为以下两种形式 

,
0 0 I

360 11
2 CN 2CN

n
n D

B
T

σ
㊣ ㊣

= +㊣ ㊣π ㊣ ㊣
（°）            (4.171) 

,
0 0 I

11
2 CN 2CN

n
n M

B
T

λσ
㊣ ㊣

= +㊣ ㊣π ㊣ ㊣
（m）            (4.172) 

式(4.171)是以度为单位的表示，式(4.172)是以米为单位的表示，其中 λ 为载波
波长，针对不同的信号 λ的值需要调整。 


