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I 

摘要摘要摘要摘要  

 

全球定位系統（GPS）是目前使用最廣泛的全球衛星導航系統（GNSS）。其諸

多好處如系統開放，易於使用，以及快速精確的定位使得它被廣泛應用在工程定

位，車輛導航，個人導航裝置，以及其它許多產品或系統當中。90 年代中期美國

聯邦通訊委員會（FCC）要求新一代行動電話必須具備緊急 911（E-911）的功能，

即能回傳室內使用者的所在位置。這開啟了在室內使用 GPS定位的研究，其中最

主要的挑戰在於處理被遮蔽物衰減的微弱衛星信號。本論文針對適用於微弱 GPS

信號的追蹤迴路進行探討，包括傳統的追蹤迴路，以及基於延伸型卡爾曼濾波器

（extended Kalman filter）的追蹤迴路。模擬結果顯示相較於傳統追蹤迴路，延伸

型卡爾曼濾波器追蹤迴路對一般以及微弱 GPS信號能分別有較小與相當的電碼相

位均方追蹤誤差（mean squared tracking error），同時其對信號動態（signal dynamics）

的反應亦優於傳統追蹤迴路。但傳統追蹤迴路於初始時能容許較大的載波頻率估

計誤差。此外，本論文並對兩種追蹤迴路的計算複雜度進行分析與比較，以作為

實現時的成本參考依據。 

 

 

 

 

 

 

 

關鍵字：全球定位系統、全球導航衛星系統、室內定位、微弱信號、 

延伸型卡爾曼濾波器、追蹤、鎖相迴路 
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Abstract  

 

Global Positioning System (GPS) is the most widely used Global Navigation 

Satellite System (GNSS) nowadays. Advantages such as open system, easy to use, and 

fast and accurate positioning have made it being applied to engineering surveying, 

vehicular navigation, personal navigation devices, and many other products and 

systems. In the mid-90s, the U.S. Federal Communication Committee (FCC) demanded 

the Emergency-911 (E-911) capability on all new generation mobile phones, which 

requires a return of user position even indoor. This has opened the research of indoor 

GPS. The main challenge is to process the weak satellite signals degraded by the 

attenuation due to buildings. In this thesis, tracking loops for weak GPS signals are 

investigated, which include the conventional tracking loop and the extended Kalman 

filter (EKF) based tracking loop. Simulation results show that for normal and weak GPS 

signals, the EKF-based tracking loop has smaller and identical mean squared code phase 

tracking error than the conventional tracking loop, and it can handle signal dynamics 

better too. However, the conventional tracking loop requires less accurate initial carrier 

frequency estimation than the EKF-based tracking loop. In addition, the arithmetic 

complexity of the two tracking loops are also analyzed and compared in this thesis, to 

provide a basic prediction of implementation costs. 
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tracking, PLL 



 

IV 

 

  



 

V 

目錄目錄目錄目錄  

 

摘要 ............................................................................................................. I 

Abstract .................................................................................................... III 

目錄 ........................................................................................................... V 

圖目錄 ...................................................................................................... IX 

表目錄 ................................................................................................... XIII  

第一章 緒論 ............................................................................................. 1 

1.1 研究背景 ..................................................................................................... 1 

1.2 研究動機和預期貢獻 ................................................................................. 2 

1.3 論文架構 ..................................................................................................... 2 

第二章 微弱 GPS信號問題分析 ............................................................ 5 

2.1 GPS訊號強度衰減的應對方式 ................................................................. 5 

2.1.1 搭配額外感知系統輔助 ................................................................. 5 

2.1.2 透過通信網路獲取輔助 ................................................................. 6 

2.1.3 架設虛擬衛星 ................................................................................. 7 

2.1.4 整合導航與追蹤 ............................................................................. 7 

2.1.5 自主計算星曆 ................................................................................. 8 

2.1.6 提升接收靈敏度 ............................................................................. 8 

2.2 提升追蹤靈敏度時須克服的問題 ........................................................... 11 

2.2.1 增加解展頻增益時須克服的問題 ............................................... 11 

2.2.2 設計追蹤迴路時須克服的問題 ................................................... 15 



 

VI 

第三章 追蹤迴路架構分析 ................................................................... 23 

3.1 傳統追蹤迴路 ........................................................................................... 24 

3.1.1 相關器 ........................................................................................... 26 

3.1.2 載波追蹤迴路鑑別器 ................................................................... 28 

3.1.3 電碼追蹤迴路鑑別器 ................................................................... 30 

3.1.4 載波與電碼追蹤迴路濾波器 ....................................................... 32 

3.1.5 載波與電碼數字控制振盪器 ....................................................... 42 

3.1.6 sin, cos對照表與電碼產生器 ...................................................... 44 

3.2 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路 ............................................................... 47 

3.2.1 延伸型卡爾曼濾波器簡介 ........................................................... 47 

3.2.2 追蹤迴路演算法 ........................................................................... 53 

3.2.3 演算法等效架構 ........................................................................... 57 

3.3 信號強度估計與脫鎖偵測 ....................................................................... 59 

第四章 追蹤迴路架構設計 ................................................................... 65 

4.1 傳統追蹤迴路設計 ................................................................................... 65 

4.1.1 追蹤迴路個數 ............................................................................... 65 

4.1.2 追蹤迴路階數 ............................................................................... 67 

4.1.3 鑑別器種類 ................................................................................... 70 

4.1.4 等效雜訊頻寬 ............................................................................... 72 

4.2 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路設計 ....................................................... 79 

4.2.1 鑑別器種類 ................................................................................... 79 

4.2.2 系統狀態雜訊共變異數矩陣 ....................................................... 80 

4.2.3 系統狀態初始估計誤差共變異數矩陣 ....................................... 84 

4.3 追蹤迴路計算複雜度分析與比較 ........................................................... 84 

第五章 電腦模擬 ................................................................................... 87 



 

VII 

5.1 追蹤迴路初始效能 ................................................................................... 87 

5.2 信號動態追蹤效能 ................................................................................... 94 

5.3 穩態均方追蹤誤差 ................................................................................... 99 

第六章 結論與未來展望 ..................................................................... 103 

6.1 結論 ......................................................................................................... 103 

6.2 未來展望 ................................................................................................. 104 

附錄 ........................................................................................................ 107 

參考文獻 ................................................................................................ 111 

 



 

VIII 

  



 

IX 

圖目錄圖目錄圖目錄圖目錄  

 

圖 2.1 使用虛擬衛星提供額外虛擬距離示意圖 ....................................................... 7 

圖 2.2 GPS訊號與熱雜訊頻譜 (a)解展頻前 (b)解展頻後 ................................... 10 

圖 2.3 以同調積分進行解展頻時不同資訊位元所造成的解展頻增益相消 ......... 11 

圖 2.4 本地端參考信號誤差對解展頻造成的影響 (a)載波未完全消除 (b)電碼未完

全消除 ......................................................................................................................... 14 

圖 2.5 不同使用者動態與衛星仰角所造成的信號動態 ......................................... 16 

圖 2.6 使用較短解展頻時間的載波追蹤迴路對存在劇烈都普勒頻率位移變化的信

號做追蹤的結果 ......................................................................................................... 18 

圖 2.7 使用較長解展頻時間的載波追蹤迴路對存在劇烈都普勒頻率位移變化的信

號做追蹤的結果 ......................................................................................................... 19 

圖 2.8 頻率振盪器與頻率合成器誤差所造成的等效頻率調變頻譜 ..................... 22 

 

圖 3.1 一般 GPS接收機架購與運作流程 ................................................................ 23 

圖 3.2 傳統追蹤迴路架構 ......................................................................................... 24 

圖 3.3 簡化後之傳統追蹤迴路架構 ......................................................................... 25 

圖 3.4 追蹤迴路元件運作速率區分圖 ..................................................................... 26 

圖 3.5 數位追蹤迴路濾波器設計流程 ..................................................................... 32 

圖 3.6 雙線性轉換與巴克斯卡轉換的數位頻率至類比頻率對應圖 ..................... 34 

圖 3.7 數位追蹤迴路中的零延遲迴路 ..................................................................... 36 

圖 3.8 不同 a 值時能以巴克斯卡轉換至穩定 2階數位追蹤迴路的類比追蹤迴路等

效雜訊頻寬上限 ......................................................................................................... 37 

圖 3.9 信號動態造成追蹤誤差示意圖 ..................................................................... 40 

圖 3.10 數字控制振盪器構造 ................................................................................... 43 

圖 3.11 電碼數字控制振盪器暫存器大小與時間解析度之關係 ........................... 44 

圖 3.12 具有相位控制輸入的數字控制振盪器構造 ............................................... 44 

圖 3.13 sin, cos對照表基本構造 .............................................................................. 45 



 

X 

圖 3.14 使用不同位元數的本地端參考信號載波與 GPS基頻訊號於解展頻後所增

加的雜訊功率 ............................................................................................................. 46 

圖 3.15 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路架構 ........................................................... 55 

圖 3.16 延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法之等效架構 ........................................... 58 

圖 3.17 信號強度估計器之架構 ............................................................................... 60 

圖 3.18 信號強度估計器測試結果 ........................................................................... 61 

圖 3.19 適用於柯斯塔型載波追蹤迴路的脫鎖偵測器架構 ................................... 63 

圖 3.20 脫鎖偵測器之週期滑脫指標測試結果 ....................................................... 64 

 

圖 4.1 二階載波相位追蹤迴路的頻率捕獲時間 ..................................................... 66 

圖 4.2 殘餘載波頻率變化速率為 1Hz/s時二階載波相位追蹤迴路的穩態相位追蹤

誤差 ............................................................................................................................. 67 

圖 4.3 殘餘載波頻率變化速率為 1Hz/s時一階載波頻率追蹤迴路的穩態頻率追蹤

誤差 ............................................................................................................................. 68 

圖 4.4 三階載波相位追蹤迴路的最大鎖入範圍 ..................................................... 69 

圖 4.5 傳統追蹤迴路線性近似等效架構 (a)電碼相位 (b)載波相位 (c)載波頻率74 

圖 4.6 同調積分解展頻時間為 1毫秒時不同 C/N0與 γ對應的載波相位均方根追蹤

誤差 ............................................................................................................................. 76 

圖 4.7 高靈敏度傳統追蹤迴路設計流程 ................................................................. 77 

 

圖 5.1 傳統追蹤迴路於初始時對各個信號參數的追蹤結果 ................................. 88 

圖 5.2 當殘餘載波頻率初始估計誤差過大時傳統追蹤迴路對各個信號參數的追蹤

結果 ............................................................................................................................. 89 

圖 5.3 傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限 ..................................... 90 

圖 5.4 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路於初始時對各個信號參數的追蹤結果 ..... 91 

圖 5.5 當殘餘載波頻率初始估計誤差過大時延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對各個

信號參數的追蹤結果 ................................................................................................. 92 

圖 5.6 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限 ......... 93 

圖 5.7 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤

差上限 ......................................................................................................................... 94 

圖 5.8 傳統追蹤迴路對信號動態的成功追蹤結果 ................................................. 95 



 

XI 

圖 5.9 傳統追蹤迴路對信號動態追蹤出現周期滑脫的結果 ................................. 96 

圖 5.10 傳統追蹤迴路對持續 1秒的殘餘載波頻率變化速率偏移的追蹤上限 ... 97 

圖 5.11 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對信號動態的追蹤結果 ........................... 98 

圖 5.12 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對持續 1秒的殘餘載波頻率變化速率偏移的

追蹤上限 ..................................................................................................................... 99 

圖 5.13 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對持續 1秒的殘餘載波頻率

變化速率偏移的追蹤上限 ....................................................................................... 100 

圖 5.14 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率穩態均方根

追蹤誤差 ................................................................................................................... 101 

圖 5.15 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的 (a)載波相位 (b)電碼相

位 穩態均方根追蹤誤差 ......................................................................................... 102 

 

 

  



 

XII 

 

 

  



 

XIII 

表目錄表目錄表目錄表目錄  

 

表 3.1 鎖相迴路相位鑑別器 ..................................................................................... 28 

表 3.2 常見的科斯塔型相位鑑別器 ......................................................................... 29 

表 3.3 一般鎖頻迴路使用的頻率鑑別器 ................................................................. 30 

表 3.4 一般 GPS電碼相位追蹤迴路使用的延遲鎖相迴路鑑別器 ........................ 31 

表 3.5 一階至四階類比追蹤迴路的等效雜訊頻寬及其穩定條件[15] .................. 35 

表 3.6 數位追蹤迴路濾波器係數與類比追蹤迴路濾波器係數之關係 ................. 36 

表 3.7 不同信號動態程度的信號參數變化類型 ..................................................... 39 

表 3.8 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路之追蹤演算法 ............................................. 56 

 

表 4.1 傳統追蹤迴路等效雜訊頻寬與同調積分解展頻時間之設計結果 ............. 78 

表 4.2 C/N0介於 28dBHz與 46dBHz時 σvf 的約略上限 ........................................ 83 

表 4.3 C/N0介於 28dBHz與 46dBHz時 σvα的約略上限 ....................................... 83 

表 4.4 傳統追蹤迴路追蹤演算法之計算複雜度 ..................................................... 85 

表 4.5 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路追蹤演算法之計算複雜度 ......................... 86 

表 4.6 簡化後之延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法之計算複雜度 ......................... 86 

 

表 6.1 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的效能比較 ................... 104 

 

 

  



 

XIV 

 

 



緒論  第一章 

1 

第一章第一章第一章第一章     

緒論緒論緒論緒論 
1 緒論 

1.1 研究背景研究背景研究背景研究背景 

隨著全球定位系統（GPS）的普及，有越來越多的消費性電子產品具有使用衛

星導航定位的功能。有別於獨立的衛星導航定位裝置，這些產品使用起來更加方

便，但同時也提高了設計上的挑戰。例如天線設計的限制，使用功率的降低，以

及使用環境的擴增等。其中關於使用環境的擴增，目的是希望在衛星訊號收訊不

佳的情況下能提升系統運作的能力。由於 GPS的預設使用環境為使用者可直視天

空中的衛星，在無任何遮蔽下，衛星訊號到達地面時的強度恰能使其正常接收。

然而在地面導航與定位的應用中，許多情況下衛星訊號的強度有可能低於正常的

範圍。這包括游離層閃爍（ionospheric scintillation）所造成的訊號強度衰減，地形

起伏遮蔽部分衛星所造成的訊號強度衰減，地面植披遮蔽部份或全部衛星所造成

的訊號強度衰減，以及人造結構遮蔽部份或全部衛星所造成的訊號強度衰減。在

這些情況下，標準的 GPS接收機無法提供連續的服務，甚至可能完全無法運作。 

儘管如此，許多方法已被提出來以擴增 GPS的使用環境。90年代中期美國聯

邦通訊委員會（FCC）訂定的新一代行動電話標準中，要求新一代行動電話必須具

備緊急 911（E-911）功能。這項功能讓行動電話能提供緊急救援時的協助，回傳

發訊者的所在位置。標準中訂定的解決方案之一即是使用衛星定位，目標設為 67%

的情況下能達到 50公尺以內的定位誤差，95%的情況下能達到 150公尺以內的定

位誤差[12]。雖然標準並未規定衛星定位於室內等訊號強度嚴重不足的情況下成功

率須達到多少，但仍可視其為對 GPS使用環境擴增的一種期待。 
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另一個推動 GPS使用環境擴增的因素來自於市場利益。適地性服務（Location 

Based Service, LBS）已成為一項未來前景看好的服務方式，許多伴隨的商業契機

促使相關的科技與應用方式如雨後春筍般不斷的冒出來。LBS 運作的前提是系統

能隨時得知使用者所在的位置，衛星定位是一種可能的解決方案。然而相較於傳

統的衛星定位應用，LBS 可能要求在室內也能進行定位。因此擴增衛星定位使用

環境至室內的研究與其他室內定位方式的研究一樣，隨著 LBS 的興起而持續發展。 

1.2 研究動機研究動機研究動機研究動機和預期貢獻和預期貢獻和預期貢獻和預期貢獻 

如前小節所述，許多方法已被提出來以擴增 GPS的使用環境，然而技術上的

提升仍持續發展之中。本論文嘗試對 GPS接收機的追蹤迴路進行改良，以降低其

追蹤衛星所需的最小訊號強度。單就追蹤迴路進行改良，除了可以減少所需考慮

的議題之外，若能獲得不錯的改良成果，其易於進行升級以及升級所需的額外花

費少等優點可能使其成為未來接收機的標準配備。因此本論文預期能在這個方向

上提供進一步的探討，以理論及模擬對追蹤迴路進行架構改良與設計，並顯明其

優缺點與性能表現。研究成果將可作為未來其他改良方式的參考依據，甚或發展

成一個可行的改良方式。 

1.3 論文架構論文架構論文架構論文架構 

本論文第二章對微弱 GPS信號帶來的問題進行分析。2.1節回顧在 GPS衛星

訊號收訊不佳的情況下現存的幾種應對與改良方式，並分析它們在各種收訊不佳

環境下的適用性，接著在 2.2節分析提升追蹤靈敏度時必須克服的問題，並提出可

能的解決方式及限制。 

第三章首先介紹傳統接收機中追蹤迴路的架構與運作方式，並於 3.2節提出基

於延伸型卡爾曼濾波器（extended Kalman filter, EKF）的追蹤迴路改良架構及其運

作方式。3.3節則介紹基本的信號強度估計器以及脫鎖偵測器。 
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在第四章中，4.1節與 4.2節分別對傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤

迴路的架構進行設計。4.3節則對所設計的追蹤迴路其計算複雜度進行分析與比較。 

在第五章中，所設計的追蹤迴路將透過電腦模擬來測量其各種效能，並對結

果進行比較。 

第六章為結論與未來展望。 
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第二章第二章第二章第二章     

微弱微弱微弱微弱 GPS 信號信號信號信號問題分析問題分析問題分析問題分析 
2 微弱 GPS信號問題分析 

2.1 GPS 訊號強度衰減的應對方式訊號強度衰減的應對方式訊號強度衰減的應對方式訊號強度衰減的應對方式 

GPS 接收機在很多情況下可能會遇到訊號強度衰減的問題。例如當使用者位

於濃密的樹林中時，大多數衛星訊號皆被樹木遮蔽並受到相當程度的強度衰減。

或者當使用者位於市中心的高樓下時，部分衛星訊號被高樓遮蔽，造成直接路徑

所傳播的衛星訊號強度被衰減至遠低於可接收的程度。因此，對各種可能的訊號

強度衰減場合，其應對方式也各有不同。以下將介紹幾種現存的方式。 

2.1.1 搭配額外感知系統輔助搭配額外感知系統輔助搭配額外感知系統輔助搭配額外感知系統輔助 

除了使用衛星導航定位之外，陀螺儀（ gyroscope），加速度感應器

（accelerometer），以及氣壓計（barometer）等感知元件皆已被使用在導航系統中

多年。陀螺儀和加速度感應器利用慣性守恆的原理求出搭載平台於空間中各方向

的速度，加速度，角速度，以及角加速度，藉以推得平台與起始點的相對位置及

未來走向。氣壓計則是利用大氣壓力隨著海拔高度升高而降低來估計搭載平台的

所在高度。這些感知元件的定位誤差會隨著使用時間增加而持續變大，故需要不

斷的重新校正。因此單獨使用感知元件的導航系統必須在元件等級價格與導航準

確度之間做取捨。但是與衛星定位相比，使用感知元件可以在衛星訊號達不到的

地方進行定位。這項優點使得整合衛星導航與慣性感知元件導航的系統能在都市

峽谷（urban canyon），隧道等部份或全部衛星訊號於短時間內嚴重衰減的場合下提

供連續的運作，以及在隱蔽的建築物內（deep indoor）維持一定時間的運作。 

搭配額外感知系統的輔助雖然能使兩種系統互相彌補缺點，但增加的硬體成

本與體積為其缺點。不過隨著科技的進步，使用微小移動感知器（micro electronic 
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motion sensor, MEMS）的成本已逐漸降低。因此在眾多擴增 GPS使用環境的方式

中，以這類方式最為普遍。 

2.1.2 透過通信網路獲取輔助透過通信網路獲取輔助透過通信網路獲取輔助透過通信網路獲取輔助 

現今許多衛星導航定位系統已被整合在具有通信功能的產品當中。這使得衛

星導航定位系統得以利用所在產品的通信網路獲取輔助。AGPS（assisted, or aided 

GPS）系統即是利用行動電話網路來獲取輔助。當 GPS導航定位系統初始化時，

使用者的粗略位置可以從所在的基地台位置得知。而與行動電話網路相連的 AGPS

服務站本身具有良好的 GPS收訊環境，因此可以提供連接各基地台的 GPS系統所

需的導航資訊，包括衛星年曆（almanac）及衛星星曆（ephemerise）。這兩項資訊

的提供除了可以減少搜尋與捕獲衛星所需的時間之外，當使用者收到的衛星訊號

強度低於可解調的程度，但尚可進行捕獲與追蹤時（參考 2.1.6 小節），由星曆與

使用者粗略位置所推得的粗略都普勒頻率位移以及電碼（即展頻碼）相位亦可用

來輔助 GPS系統進行捕獲及追蹤，因而提升接收機的靈敏度。 

除了上述的架構之外，透過通信網路獲取輔助的方法可以有許多延伸。一種

可能是在提供衛星年曆與星曆之外，亦提供 DGPS（differential GPS）校正資訊。

另一種可能是將位於行動電話上的 GPS 接收機功能進行簡化，僅留下追蹤的部

份。藉由回傳接收機所量得的衛星識別（ID），電碼相位，載波都普勒頻率位移，

以及訊號強度等至定位運算服務器上，使用定位服務所需的硬體及功率消耗可以

進一步減少。 

透過通信網路獲取輔助的方法能夠擴增 GPS的使用環境至訊號強度僅足夠追

蹤的範圍，但其運作必須對基礎結構進行升級。極端的例子如上述的最後一種架

構，如果使用者所連接的行動電話網路不支援定位運算服務，則即使衛星訊號強

度足夠，使用者也無法得到導航定位服務。另一個問題是行動電話基地台的涵蓋

範圍是不均勻分布的。當使用者所屬的基地台涵蓋範圍較大時，由 AGPS 服務站

所估計的粗略都普勒頻率位移及電碼相位可能具有較大的誤差。 



微弱 GPS 信號問題分析  第二章 

7 

2.1.3 架設虛擬衛星架設虛擬衛星架設虛擬衛星架設虛擬衛星 

除了因游離層閃爍所造成的訊號強度衰減之外，衛星訊號強度衰減皆是因部

分或全部天空遭遮蔽所造成的。虛擬衛星（pseudo-satellite, or pseudolite, PL）為架

設於地面的衛星訊號發射器。如圖 2.1所示，由地面發射的虛擬衛星訊號可以在無

法直視部分衛星的地點提供額外的虛擬距離（pseudorange），而擴大 GPS的使用範

圍。一般來說，使用虛擬衛星不需要修改接收機的硬體，但是需要對處理導航資

訊的程式作修改。此外，架設虛擬衛星有可能對靠近虛擬衛星的使用者造成干擾。 

此方法的另一缺點在於虛擬衛星的佈署不易擴大使用範圍。在全部衛星訊號

強度遭到衰減的環境下架設多顆虛擬衛星是可行的，然而虛擬衛星之間的時間同

步問題必須被解決[11]。 

 

圖 2.1 使用虛擬衛星提供額外虛擬距離示意圖 

2.1.4 整合導航與追蹤整合導航與追蹤整合導航與追蹤整合導航與追蹤 

使用 GPS進行導航定位在正常的情況下至少需要接收 4 顆衛星訊號。然而當

導航程式已求得使用者的位置與速度後，使用者本身的資訊可用來輔助衛星的追

User 

Pseudolite 
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蹤。向量追蹤（vector tracking）是一種同時處理多顆衛星訊號以最佳化追蹤效能

的演算法。當使用者位於訊號良好的環境時，透過追蹤各個衛星所量得的虛擬距

離及其隨時間的變化速率，導航程式可以求得使用者所在的位置以及速度向量。

另外由接收機收到的各個衛星星曆資訊亦可求出所追蹤的各個衛星其位置與速度

向量。因此經由計算，導航程式可以估計出各個衛星與使用者之間的相對速度，

進而產生相應頻率的本地端參考信號載波與電碼。 

當使用者位於訊號強度短暫衰減的環境時，向量追蹤演算法可進行航位推算

（dead reckoning），並以所推算的使用者位置與速度向量維持對追蹤迴路的控制。

因此在一段時間內接收機可以維持正常運作。然而當收訊不佳的時間延長時，由

航位推算所估計的使用者位置與速度向量極可能已與實際值相差甚遠，因此單獨

使用向量追蹤並無法使接收機於室內等多數衛星訊號強度皆長時間衰減的環境下

持續維持導航定位服務。但當使用者所處環境僅造成部分衛星訊號於短時間內強

度衰減時，使用向量追蹤能減少接收機重新捕獲的次數。 

2.1.5 自主計算星曆自主計算星曆自主計算星曆自主計算星曆 

在 2.1.2小節中，我們提到 AGPS可以透過通信網路獲取衛星年曆與衛星星曆

而縮短搜尋與捕獲衛星的時間，並擴增 GPS的使用環境至訊號強度僅足夠追蹤的

範圍。近年來，已有演算法能以較低的運算複雜度從已接收的衛星星曆推算出未

來幾天的衛星軌道參數[26]。經由此演算法，使用者可以在正常收訊後的未來幾天

內無需使用通信網路即可於 AGPS所允許的環境下使用 GPS。然而此項技術已具

有專利保護。 

2.1.6 提升接收靈敏度提升接收靈敏度提升接收靈敏度提升接收靈敏度 

由於 GPS 訊號的調變採用直接序列展頻（direct sequence spread spectrum, 

DSSS）的設計，訊號在解調時可透過解展頻的動作來降低訊雜比。圖 2.2 所示為

電腦模擬一般情況下 GPS基頻訊號與熱雜訊於解展頻前後的功率頻譜密度，其中

熱雜訊的功率經正規化後為 0dBW。在解展頻前，GPS 訊號的功率較熱雜訊的功
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率為低，故接收機無法有效解調及追蹤衛星訊號。然而解展頻後，熱雜訊的功率

已小於 GPS訊號的功率。藉由解展頻所獲得的額外訊雜比稱之為解展頻的處理增

益（processing gain）。處理增益的大小相當於解展頻前的訊號頻寬除以解展頻後的

訊號頻寬。增加解展頻增益能彌補所損失的訊雜比，因而提升接收靈敏度，使接

收機於訊收訊不佳的環境下成功捕獲與追蹤衛星。但隨著解展頻增益的增加，進

行解展頻的困難度會提高，因此目前一般認為所能增加的解展頻增益大致上小於

27dB[7]。 

除了增加解展頻增益之外，追蹤迴路可經由設計降低追蹤衛星所需的最小訊

雜比，進一步提升靈敏度。因此一般接收機的接收靈敏度又細分為捕獲靈敏度與

追蹤靈敏度。 

提升接收靈敏度為應對 GPS訊號強度衰減最根本的方式，一般皆與其他方式

搭配使用。除了架設虛擬衛星的方法外，若使用者所處環境的衛星訊號長時間衰

減至接收機所能感應的最小強度以下，則即使使用其他方法使用者仍無法獲得持

續的導航定位服務。而 GPS室內定位經常是屬於這種情況的，因此增加接收靈敏

度為擴增 GPS使用環境至室內時必須首要考慮的問題。 
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圖 2.2 GPS訊號與熱雜訊頻譜 (a)解展頻前 (b)解展頻後 
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2.2 提升追蹤靈敏度提升追蹤靈敏度提升追蹤靈敏度提升追蹤靈敏度時時時時須須須須克服的問題克服的問題克服的問題克服的問題 

由 2.1.6小節我們得知，提升接收靈敏度為擴增 GPS使用環境至室內所必須首

要考慮的問題。本論文所關注的追蹤靈敏度，可藉由增加解展頻增益及設計追蹤

迴路來提升，以下將分析其各別所需克服的問題。 

2.2.1 增加解展頻增益增加解展頻增益增加解展頻增益增加解展頻增益時時時時須須須須克服的問題克服的問題克服的問題克服的問題 

(1) 導航資訊位元導航資訊位元導航資訊位元導航資訊位元 

為了增加解展頻增益，解展頻的積分時間必須增加。但 GPS導航資訊位元是

以 50Hz的頻率進行 BPSK調變的，當解展頻所使用的同調（coherent）積分時間

超過 20毫秒時，由不同資訊位元所提供的解展頻增益可能會互相抵消。 

 

圖 2.3 以同調積分進行解展頻時不同資訊位元所造成的解展頻增益相消 

decrease increase 

Noise component Signal component 

t t 

t t 



第二章  微弱 GPS 信號問題分析 

12 

圖 2.3左邊所示為一 BPSK調變的直接序列展頻訊號，右邊則為熱雜訊。圖中

所使用的同調積分解展頻時間達到 5 倍的 BPSK位元週期，然而由於 BPSK位元

差異並未被補償，解展頻後的訊雜比反而是下降的。由這個例子我們可以發現，

在無法得知所收到的衛星訊號其包含的導航資訊的情況下，使用同調積分做解展

頻最多只應達到資訊位元週期 20毫秒的長度，若繼續增加解展頻時間並無法有效

增加解展頻的處理增益。 

因此，當使用者所收到的訊號強度低於某一界限時，接收機將無法有效的解

調 GPS的導航資訊位元，而這個狀況將反過來限制同調積分解展頻所能增加的處

理增益。 

為了使有效解展頻的時間長度超過資訊位元的週期，許多針對微弱信號的捕

獲與追蹤演算法提出了不同的解決技巧。最傳統的作法是使用非同調積分做解展

頻。但使用非同調積分將喪失訊號的相位資訊，故其無法用來增加解調導航資訊

位元時的訊雜比，亦無法用來增加追蹤載波相位時的訊雜比。另一種作法是預先

假設解展頻時間內各種可能的導航資訊位元組合並做補償，再依據最大可能性

（maximum likelihood, ML）估計來選出最可能的導航資訊位元組合所得到的解展

頻結果。使用這種方式在解展頻時間增加不多的情況下能有效增加解展頻的處理

增益，但由於其所需進行的解展頻次數與解展頻時間長度之間為指數成長關係，

當所需的解展頻增益繼續增加時，將耗費許多計算資源[6]。 

由於 GPS衛星所廣播的導航資訊大部分內容的更新時間間隔是以小時為單位

的，這期間導航資訊中的衛星年曆與衛星星曆並不改變。如果接收機是在收訊良

好的情況下啟用並已收齊這些資訊，則透過所儲存的導航資訊與導航資訊位元的

時間同步，後續的導航資訊解調將可省略，並可藉由所儲存的導航資訊位元抹除

所接收到的衛星訊號中的導航資訊調變。使用 AGPS 的好處之一即是接收機可透

過通信網路取得導航資訊，因此接收機無須於收訊良好的情況下啟用並收齊導航

資訊即可抹除導航資訊調變，並且可以應對導航資訊的更新。 
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此外隨著全球衛星定位系統的演進，新一代的 GPS規格中已有專門用於捕獲

與追蹤的嚮導通道（pilot channel）可供使用[7]。嚮導通道中所搭載的資訊位元是

固定的，故可直接由接收機抹除。 

(2) 本地端本地端本地端本地端參考參考參考參考信號信號信號信號誤差誤差誤差誤差 

除了導航資訊位元會造成長時間同調積分無法有效增加解展頻增益外，當用

來解展頻的本地端參考信號存在誤差而無法完全抹除所接收訊號中的電碼及載波

時，隨著解展頻時間增長解展頻增益可能會減少或停止增加。圖 2.4右邊為不含導

航資訊位元的直接序列展頻信號以及對其解展頻所使用的本地端參考信號，左邊

則為同調積分解展頻後的結果。在(a)小圖中，由於本地端參考信號與解展頻的信

號之間存在載波頻率誤差，解展頻後的結果為一與解展頻時間相關的正弦函數。

在(b)小圖中，本地端參考信號的起始電碼相位是沒有誤差的，但本地端參考信號

與解展頻的信號之間存在電碼頻率誤差。因此當解展頻時間長度超過兩者的同調

時間後，處理增益便不再增加。 

在(a)小圖的情況中，若使用非同調積分做解展頻，則載波所造成的誤差並不

會影響解展頻增益。然而為了保留解調導航資訊位元的能力，一般接收機至少會

使用 1 毫秒的同調積分解展頻時間。因此為了增加解展頻增益，除了解展頻的時

間必須增加之外，本地端參考信號與所接收信號之間的誤差也必須減少。這項要

求使得捕獲衛星時所能略過的可能信號參數間隔變小，而增加捕獲時所須嘗試的

次數，同時也使得追蹤衛星時所允許的信號參數估計誤差變小，而增加設計追蹤

迴路的困難度。此外，由電碼所造成的誤差並沒有其他方式使其不影響解展頻增

益。 

為了增加解展頻增益，解展頻的時間必須增加，因此搜尋捕獲衛星時每次嘗

試所需的停留時間（dwell time）會增加。同時，當接收機無法藉由額外資訊如 AGPS

所提供的粗略訊號參數值等縮小嘗試範圍時，捕獲所須嘗試的次數亦會增加。在

很多情況下，我們會希望能縮短捕獲所需的時間。除了可以改善使用經驗，緊急 
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圖 2.4 本地端參考信號誤差對解展頻造成的影響 (a)載波未完全消除 (b) 

電碼未完全消除 

救援的應用往往也需要快速的定位。使用大量的資源平行進行許多嘗試是目前已
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分做解展頻，在一般信號強度下捕獲所須嘗試的次數會小於當收訊不佳而必須增

加解展頻時間時所須嘗試的次數。因此當用於平行處理的資源為硬體時，停止部

分電路的運作以節省功率消耗是必須的。 

2.2.2 設計追蹤迴路設計追蹤迴路設計追蹤迴路設計追蹤迴路時時時時須克服的問題須克服的問題須克服的問題須克服的問題 

在 2.2.1小節中提到造成增加解展頻增益困難的原因之ㄧ為本地端參考信號的

誤差，另一原因則為未知的導航資訊位元。當接收機位於追蹤程序時或者接收機

必須解調導航資訊時，追蹤迴路的部份功能即是解決這兩項問題。透過載波追蹤

輔助電碼追蹤能放寬設計電碼追蹤迴路時的條件，因此載波追蹤迴路為設計時的

重點。傳統追蹤迴路的主要設計參數為追蹤迴路的等效雜訊頻寬（equivalent noise 

bandwidth）。降低等效雜訊頻寬雖然能減少追蹤迴路受到所追蹤訊號中雜訊成份的

影響而減少鎖定時的均方追蹤誤差，但其同時會增加追蹤迴路因信號動態（signal 

dynamic）所造成的誤差以及追蹤迴路的反應時間。因此對傳統追蹤迴路而言，降

低其追蹤所須的最小訊雜比時必須同時考慮其可能面對的信號動態特性。信號動

態的來源主要有： 

(1) 衛星動態衛星動態衛星動態衛星動態 

GPS衛星大約每 12小時環繞地球一周，因此其與地球表面上的靜止點之間具

有相對速度。當電磁波的傳送端與接收端間存在相對速度時，都普勒效應會使所

接收到的電磁波頻率產生位移，其值為 

 

 ∆� � ∆�� � (2.1) 

 

其中 f 為電磁波的頻率，∆v 為傳送端與接收端間的相對速度，當兩者互相接

近時其值為正，反之則為負。經由計算可以求得 GPS衛星動態所造成的載波與電

碼都普勒頻率位移大約介於正負 5kHz與正負 3.2Hz之間，且低仰角時的頻率位移

較大。載波都普勒頻率位移的變化速率大小則小於每秒 1Hz，且高仰角時的變化 
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圖 2.5 不同使用者動態與衛星仰角所造成的信號動態 

速率較大[5]。由衛星動態所造成的信號動態是平滑改變的，因此一般僅造成追蹤

迴路於鎖定時具有一固定誤差。 

(2) 游離層游離層游離層游離層閃閃閃閃爍爍爍爍 

游離層閃爍除了會造成衛星訊號強度衰減之外，也會造成衛星訊號的載波相

位改變。由於其所造成的相位改變是不連續的，當載波追蹤迴路的反應時間過長

時，嚴重的游離層閃爍可能會使載波追蹤迴路脫鎖。游離層閃爍在接近地球赤道

與南北極的地區較為嚴重，但多顆衛星訊號同時受到嚴重游離層閃爍影響的機率

並不大，因此暫時停止使用受到嚴重游離層閃爍影響的衛星訊號一般是可行的。 

(3) 使用者動態使用者動態使用者動態使用者動態 

在式子(2.1)中，都普勒頻率位移是與傳送端與接收端之間的相對速度成正比

的，因此使用者動態也會貢獻都普勒頻率位移。雖然在室內定位的應用中，使用

者可能的移動速度較使用者在室外時要低得許多，但由於使用者的移動型態為隨
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機且不平滑的，其所造成的信號動態仍不可忽略。圖 2.5所示為使用者於 0.1秒至

1秒內朝衛星方向以每秒 1公尺的速度移動時，不同衛星仰角所造成的都普勒頻率

位移變化速度。圖中最下方的曲線亦代表使用者以每秒 1 公尺移動時所造成的都

普勒頻率位移。我們可以發現相較於衛星動態所造成的信號動態，使用者動態所

造成的都普勒頻率位移是很小的，但其變化則劇烈許多。劇烈變化的都普勒頻率

將限制載波追蹤迴路所能使用的最長解展頻時間。圖 2.6與圖 2.7所示的例子顯明

了這個問題。在圖 2.6中，載波追蹤迴路所使用的解展頻時間為 1毫秒，而所追蹤

信號在所示的時間範圍內有一 200Hz的都普勒頻率位移劇烈變化。由於此載波頻

率位移所造成的本地端參考信號誤差在 1 毫秒的解展頻時間長度下尚未構成太大

的解展頻增益相消，載波追蹤迴路僅發生短暫的週期滑脫（cycle slip）現象。圖

2.7中載波追蹤迴路所使用的解展頻時間為 5毫秒。在此解展頻時間長度下， 200Hz

的本地端參考信號載波頻率誤差已使解展頻增益幾乎完全相消，故此載波追蹤迴

路在信號發生改變後隨即脫鎖。 

由上述的例子可以推得，當使用者的移動速度約為每秒 1 公尺時，追蹤迴路

所使用的同調積分解展頻時間不宜超過 200 毫秒，換言之同調積分解展頻增益不

宜超過由 1毫秒積分所產生的增益 23dB。 

(4) 追蹤初始誤差追蹤初始誤差追蹤初始誤差追蹤初始誤差 

當接收機由捕獲程序轉換至追蹤程序時，由捕獲程序所提供的信號參數估計

具有一定的誤差，因此追蹤迴路必須於初始後一段時間內將本地端參考信號誤差

減少至所容許的範圍內。若從追蹤程序初始前開始觀察，捕獲程序所造成的參數

估計誤差對追蹤迴路的影響即相當於所追蹤信號的各個參數在初始時間具有步階

變化（step change）。若捕獲程序所使用的同調積分解展頻時間不短於載波追蹤迴

路所使用的解展頻時間，則我們不須考慮追蹤初始誤差所造成的等效信號動態會

對載波追蹤造成如圖 2.7的影響，因為正確設計的捕獲程序將保證所提供的信號參

數估計誤差不會使解展頻增益過度相消。 
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圖 2.6 使用較短解展頻時間的載波追蹤迴路對存在劇烈都普勒頻率位移 

變化的信號做追蹤的結果 
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圖 2.7 使用較長解展頻時間的載波追蹤迴路對存在劇烈都普勒頻率位移 

變化的信號做追蹤的結果 
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(5) 頻率頻率頻率頻率振盪器振盪器振盪器振盪器與頻率合成器與頻率合成器與頻率合成器與頻率合成器誤差誤差誤差誤差 

本地端參考信號是由接收機中的頻率振盪器經頻率合成所產生的。頻率振盪

器與頻率合成器的非理想運作會使本地端參考端信號與理想值之間存在誤差。由

於追蹤迴路是藉由比較所追蹤信號與本地端參考信號間的誤差來進行追蹤的，本

地端參考信號與理想值間的誤差對追蹤迴路所造成的影響相當於本地端參考信號

與所追蹤信號間的誤差。本地端參考端信號與理想值之間的誤差為一隨機程序，

因此其所造成的信號動態是隨時間隨機改變的。 

頻率振盪器的震盪頻率本身會因環境溫度不同而有些微的改變。一般情況

下，環境溫度的改變是平滑的，且其所造成的參考信號頻率變化範圍是介於正負

5kHz的，因此在設計追蹤迴路時可以優先考慮衛星動態所造成的信號動態。除了

環境溫度會影響頻率振盪器的震盪頻率之外，頻率振盪器若受到劇烈晃動

（vibration）時，其震盪頻率也會產生改變。由於一般大眾所使用的 GPS 接收機

受到劇烈晃動的機會不大，接收機晃動所造成的頻率誤差可暫不考慮。 

頻率合成器中的其他元件亦會造成所產生的本地端參考信號與理想值之間的

誤差。這些誤差可從時域或頻域上做定性與定量的描述。在時域上，假設所產生

的本地端參考信號為[7] 

 

 ���	 � 
�� � 
��	�sin�2��� � ���		 (2.2) 

 

則阿蘭變異數（Allan variance）可表示為 

 

 σ�� � E�������  ���	�! (2.3) 

 

其中 E{·}表示取期望值，而 
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 ��� � ����	  ���� � "	2���"  (2.4) 

 

表示以間隔 τ的相位量測所做的頻率誤差估計。阿蘭變異數越大表示所產生的

本地端參考信號週期變化越大，抖動（jitter）越嚴重。 

頻率合成器中不同元件所產生的誤差在頻域上可加以區分。這些誤差種類分

別為：隨機漫步頻率調變（random walk frequency modulation），顫動頻率調變（flicker 

frequency modulation），白色頻率調變（white frequency modulation），顫動相位調

變（flicker phase modulation），以及白色相位調變（white phase modulation）。若將

這些誤差看成本地端參考信號與理想值之間的頻率誤差，則它們的功率頻譜密度

特性如圖 2.8所示。我們可以發現，由頻率振盪器及頻率合成器所造成的本地端參

考信號與理想值間的誤差若以頻率調變視之，則此頻率調變將為有色的隨機程

序，且此隨機程序的變異數為σ�����。 
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圖 2.8 頻率振盪器與頻率合成器誤差所造成的等效頻率調變頻譜 
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第三章第三章第三章第三章     

追蹤迴路架構分析追蹤迴路架構分析追蹤迴路架構分析追蹤迴路架構分析 
3 追蹤迴路架構分析 

圖 3.1 為一般 GPS接收機的架構與運作流程。接收機所接收到的訊號在經過

RF前端降頻至中頻後，類比至數位轉換器（ADC）將中頻訊號取樣及量化並傳至

數位訊號處理器以進行衛星信號的搜尋，捕獲，與追蹤。捕獲程序將搜尋到的各

個衛星的識別與電碼相位，載波頻率傳至追蹤程序以初始化追蹤程序。追蹤程序

將所解調的導航資訊與根據電碼相位所求得的各衛星的虛擬距離傳至導航軟體。

導航軟體則依據這些輸入資料求得使用者的位置，速度，相對於 GPS系統的時間，

並交由圖資軟體對照出使用者於地圖上的位置。 

 

圖 3.1 一般 GPS接收機架購與運作流程 

其中捕獲與追蹤程序的運作一部分仰賴運作速度較快的硬體進行簡單而大量

的運算，一部份則仰賴韌體對硬體進行控制，以完成捕獲與追蹤的演算法。捕獲

與追蹤後的程序則主要是由韌體與軟體來達成的。整個接收機的各種時脈信號是

藉由參考頻率振盪器經頻率合成器來產生。 
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3.1 傳統追蹤迴路傳統追蹤迴路傳統追蹤迴路傳統追蹤迴路 

圖 3.2 為一般 GPS接收機中追蹤單顆衛星（單一通道）的追蹤迴路架構。追

蹤迴路所追蹤的信號為降頻後的 GPS中頻或基頻訊號，其分為兩路分別對電碼及

載波做追蹤。圖中的上半部為電碼追蹤迴路，下半部則為載波追蹤迴路。電碼追

蹤迴路的主要功用有二。一為對 GPS衛星訊號進行解調，以得到所搭載的導航資

訊。二為對電碼相位做追蹤，以求得所追蹤衛星的虛擬距離。載波追蹤迴路的主

要功用是追蹤 GPS基頻訊號中殘餘的載波頻率調變。殘餘的載波頻率調變會使得

追蹤迴路的解展頻增益下降而降低追蹤的效能（參考 2.2.1小節）。 

 

圖 3.2 傳統追蹤迴路架構 

在圖 3.2中的架構裡，載波追蹤迴路與電碼追蹤迴路中的載波抹除與電碼抹除

是由個別的運算方塊負責的。載波追蹤迴路中的電碼抹除與載波抹除的操作可由

以下式子表示 

 

 ��%�&	 � '�%�&	�̂)�%�&	exp � -./�%�&		 (3.1) 
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其中 ts 為基頻訊號取樣週期，r 為基頻訊號，�̂)為接收機所產生的即時相位電

碼，y 為抹除電碼及載波後的訊號。而電碼追蹤迴路中的相關器（correlator）所進

行的解展頻操作可由以下式子表示 

 

 ��01�&	 � 2 '�%�&	�̂)�%�&	����	3
45�3��  (3.2) 

 

載波追蹤迴路中的電碼抹除與載波抹除可合併至電碼追蹤迴路中，故導航資

訊擷取以外的部份可簡化為如圖 3.3所示。 

 

圖 3.3 簡化後之傳統追蹤迴路架構 

其中載波抹除，相關器，電碼產生器，領先−即時−落後（early-prompt-late）

延遲器，以及 sin, cos對照表皆以基頻訊號的取樣速率運作。而載波與電碼相位鑑

別器，載波與電碼追蹤迴路濾波器則分別以載波追蹤迴路與電碼追蹤迴路的迴路

更新速率（ loop update rate）運作。載波與電碼數字調控振盪器（numerically 

controlled oscillator, NCO）的內部運作速率為其個別較高的取樣速率，控制更新速
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率則為輸入信號的取樣速率，輸出端則進行降取（decimation）以達到基頻訊號的

取樣速率，如圖 3.4所示。 

 

圖 3.4 追蹤迴路元件運作速率區分圖 

由於鑑別器與追蹤迴路濾波器的運作速率較低且需要較大的架構彈性，其一

般是以韌體配合濾波器實現的。以下將分別介紹傳統追蹤迴路中的各個重要元件。 

3.1.1 相關器相關器相關器相關器 

相關器（correlator）所進行的操作如公式(3.2)所表示。其功用為對 GPS基頻

訊號做解展頻的動作。一方面抹除電碼以解調出導航資訊位元，一方面提供載波

與電碼追蹤迴路鑑別器所需要的載波與電碼的參數誤差資訊。標準的電碼追蹤迴

路為一延遲鎖相迴路（delay lock loop, DLL），故其需要領先，即時，與落後三組

相關器。由於信號分實部與虛部，三組複數相關器共包含六個實數相關器。其操

作分別可用式子(3.3)至(3.8)表示 
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 67� � 67�01�&	 � real ; 2 '<�%�&	�̂=�%�&	����	3
45�3�� > (3.3) 

 

 ?7� � ?7�01�&	 � imag ; 2 '<�%�&	�̂=�%�&	����	3
45�3�� > (3.4) 

 

 6B� � 6B�01�&	 � real ; 2 '<�%�&	�̂)�%�&	����	3
45�3�� > (3.5) 

 

 ?B� � ?B�01�&	 � imag ; 2 '<�%�&	�̂)�%�&	����	3
45�3�� > (3.6) 

 

 6C� � 6C�01�&	 � real ; 2 '<�%�&	�̂D�%�&	����	3
45�3�� > (3.7) 

 

 ?C� � ?C�01�&	 � imag ; 2 '<�%�&	�̂D�%�&	����	3
45�3�� > (3.8) 

 

其中'<�%�&	為抹除載波後的基頻訊號，�̂=，�̂)，�̂D分別為領先，即時，落後本

地端參考電碼信號，並假設其個別電碼相位相差 d 碼細片（chip）。 

相關器的實現方式對接收機的許多方面皆有舉足輕重的影響，其設計必須符

合接收機整體包含捕獲程序的需求。但由於追蹤程序並不需要使用到大量的解展

頻運算，設計追蹤迴路時的考量重點並非相關器的實現方式，而是其與捕獲程序

和各衛星通道的追蹤迴路之間的共用。 
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3.1.2 載波追蹤迴路鑑別器載波追蹤迴路鑑別器載波追蹤迴路鑑別器載波追蹤迴路鑑別器 

載波追蹤迴路的基本架構為鎖相迴路（phase lock loop, PLL），藉由追蹤殘餘

載波的相位而達到準確抹除載波的功用。為了增加載波追蹤迴路能鎖定的殘餘載

波頻率範圍，載波追蹤迴路通常會再加上一鎖頻迴路（frequency lock loop, FLL）

（或稱為自動頻率控制（automatic frequency control, AFC））以追蹤殘餘載波的頻

率。表 3.1所列為標準鎖相迴路使用的相位鑑別器種類，其鎖定時的追蹤誤差.=為0°。當鑑別器的輸入信號尚未對導航資訊位元補償時，導航資訊位元的 BPSK調變

會使得鑑別器將 BPSK 相位調變視為載波追蹤誤差。這種情況下載波追蹤迴路應

使用科斯塔（Costas）型鑑別器。 

 

表 3.1 鎖相迴路相位鑑別器 

公式 相位誤差輸出    特性 

atan2�?B�, 6B�	 .= 

� 四象限反正切函數 

� 為最佳（最大可能性）估計 

� 斜率與信號振幅無關 

� 高計算量，常以查表方式達成 

?B�avg�J6B�� � ?B��	 sin �.=	 

� QP 以信號強度正規化 

� 性能較反正切函數稍佳 

� 近似範圍約為±45° 

� 斜率與信號振幅無關 

� 計算量低 

 

表 3.2 列出常見的柯斯塔型相位鑑別器，其鎖定時的相位追蹤誤差為

0°或 180°。除了表中所列的特性之外，在低訊雜比的情況下，鑑別器的可用範圍

以及邊界條件皆是影響其性能的因素，因此選擇鑑別器時必須將其列入考慮（參

考 4.1.3小節）。 

表 3.3為一般鎖頻迴路使用的頻率鑑別器。頻率鑑別器利用間隔��2  �1	的兩

次相關器輸出來估計殘餘載波頻率。由於鑑別器本身的線性動態範圍有限，當所
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間隔的時間越長時，能正確估計的頻率範圍越小。當用的兩次相關器輸出在時間

上為相鄰時，表中所列的幾種頻率鑑別器的可用範圍是約略大於或等於解展頻運

算所容許的本地端參考信號頻率誤差的（參考 2.2.1 小節），故設計時可僅考慮後

者所容許的本地端參考信號頻率誤差。 

 

表 3.2 常見的科斯塔型相位鑑別器 

公式 相位誤差輸出 特性 

?B� · 6B� sin �2.=	 

� 傳統的科斯塔鑑別器 

� 低訊雜比時接近最佳估計 

� 斜率與信號振幅平方成正比 

� 計算量中等 

?B� · sign�6B�	 sin �.=	 

� 判斷導向（decision directed）科斯塔

鑑別器 

� 高訊雜比時接近最佳估計 

� 斜率與信號振幅成正比 

� 計算量低 

?B�6B�  tan �.=	 

� 在高雜訊比與低雜訊比時為次佳估

計 

� 斜率與信號振幅無關 

� 較高的計算量 

� 接近±90°時有除零問題 

atan �?B�6B� 	 .= 

� 二象限反正切函數 

� 為最佳（最大可能性）估計 

� 斜率與信號振幅無關 

� 高計算量，常以查表方式達成 

 

當鑑別器的輸入信號尚未對導航資訊位元補償時，若頻率鑑別器所使用的兩

次相關器輸出跨越不同的導航資訊位元，由不同導航資訊位元所產生的 180°相位

移會使表 3.3中的第一與第三種頻率鑑別器得到錯誤的頻率估計。而第二與第四種

頻率鑑別器則具有抵銷導航資訊位元相位變化的能力，因此可用於尚未經導航資

訊位元補償時的頻率鑑別器。 
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表 3.3 一般鎖頻迴路使用的頻率鑑別器 

公式 頻率誤差輸出 特性 

cross�2  �1 
sin�.=�  .=�	�2  �1  

� 低訊雜比時接近最佳估計 

� 斜率與信號振幅平方成正比 

� 計算量最少 

cross · sign�dot	�2  �1  
sin�.=�  .=�	�2  �1  

� 判斷導向 

� 高訊雜比時接近最佳估計 

� 斜率與信號振幅平方成正比 

� 計算量中等 

atan2�cross, dot	 
.=�  .=��2  �1  

� 四象限反正切函數 

� 為最佳（最大可能性）估計 

� 斜率與信號振幅無關 

� 高計算量，常以查表方式達成 

atan �crossdot 	 
.=�  .=��2  �1  

� 二象限反正切函數 

� 為最佳（最大可能性）估計 

� 斜率與信號振幅無關 

� 高計算量，常以查表方式達成 cross �  ?B�� · 6B��  6B�� · ?B�� dot �  6B�� · 6B�� � ?B�� · ?B�� �2  �1 � 1�&�02  01	 

 

3.1.3 電碼追蹤迴路鑑別器電碼追蹤迴路鑑別器電碼追蹤迴路鑑別器電碼追蹤迴路鑑別器 

電碼追蹤迴路鑑別器的主要功能是藉由相關器輸出來估計本地端參考信號電

碼與所追蹤衛星信號電碼間的相位誤差。表 3.4 列出幾種常用於 GPS電碼追蹤迴

路的鑑別器，其可細分為同調與非同調，正規化與未正規化。同調鑑別器只使用

到同相（in-phase）（即實部）的相關器輸出，因此當載波追蹤迴路未鎖定時，同調

鑑別器的輸出大小是受殘餘載波調變相位影響而不穩定的。正規化與未正規化之

間的差別在於設計迴路濾波器時的簡易性，使用未正規化的鑑別器時迴路濾波器

需將鑑別器的增益考慮在內。 
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表 3.4 一般 GPS電碼相位追蹤迴路使用的延遲鎖相迴路鑑別器 

公式 特性 

E  LE � L 

RE � J67� � ?7�L � J6C� � ?C� S 

� 非同調領先減落後並以 E+L 正規化以去除

信號振幅影響 

� 計算量高 

� 當領先與落後本地端參考電碼相位相差 1

碼細片時，輸出值於±0.5碼細片誤差內為

真實值 

� 當誤差達到±1.5碼細片時有除零問題 

12 �E�  L�	 

� 非同調領先功率減落後功率 

� 計算量中等 

� 當領先與落後本地端參考電碼相位相差 1

碼細片且誤差介於±0.5碼細片之間時，性

能與 0.5(E-L)相當 

� 可以 E2+L2正規化之 

12 
�67  6C	6B � �?7  ?C	?B� 

（內積） 14 U67  6C6B � ?7  ?C?B V 

（以 2IP
2與 2QP

2正規化） 

� 半同調內積功率（semi-coherent dot product 

power） 

� 使用到三組相關器的輸出 

� 計算量低 

� 當領先與落後本地端參考電碼相位相差 1

碼細片時，輸出值於±0.5碼細片誤差內為

真實值 12 �67  6C	6B 

（內積） 12 67  6C6B  

（以 IP
2正規化） 

� 同調內積 

� 只能在載波已鎖定時使用 

� 計算量低 

� 最準確的碼相位誤差輸出 

 

除了表 3.4 中所列的電碼追蹤迴路鑑別器之外，尚有其他可能的鑑別器未列

出。一般而言若鑑別器是屬於非同調的，其運算所造成的訊雜比損失會較同調鑑

別器為大，因此其與鑑別器輸出穩定性之間需要做一取捨。 
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3.1.4 載波載波載波載波與電碼與電碼與電碼與電碼追蹤迴路濾波器追蹤迴路濾波器追蹤迴路濾波器追蹤迴路濾波器 

迴路濾波器是設計追蹤迴路時最重要的環節。迴路濾波器的階數（order）決

定追蹤迴路的迴路階數，而影響追蹤迴路所能追蹤的信號動態程度。迴路濾波器

的係數影響迴路濾波器的轉移函數（transfer function），而決定追蹤迴路的等效雜

訊頻寬，追蹤迴路因信號動態所造成的誤差，與追蹤迴路對信號動態的反應時間。

現今大多數 GPS接收機的追蹤程序所追蹤的訊號為經數位取樣後的訊號，所使用

的追蹤迴路為數位式的。設計數位追蹤迴路的一般做法是先設計出符合需求的類

比追蹤迴路，再藉由近似法將類比追蹤迴路轉換為數位追蹤迴路，最後推得所需

的數位追蹤迴路濾波器，其設計流程如圖 3.5所示。 

 

圖 3.5 數位追蹤迴路濾波器設計流程 
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常見的類比追蹤迴路至數位追蹤迴路的轉換方式有兩種。分別為雙線性

（bilinear）轉換與巴克斯卡（boxcar）轉換（反向尤拉法（backward Euler method））。

雙線性轉換可由下式表示 

 

 X�Y	 � ZX�[	|&5�]�#^_`��^_`  (3.9) 

 

其中 T 為數位追蹤迴路濾波器的等效時域脈衝響應 f 的取樣週期，亦即載波或

電碼追蹤迴路的迴路更新週期。 

而巴克斯卡轉換可由下式表示 

 

 X�Y	 � ZX�[	|&5�]��#^_`	 (3.10) 

 

圖 3.6為雙線性轉換與巴克斯卡轉換的數位頻率至類比頻率對應圖。我們可以

發現雙線性轉換具有較好的頻率對應方式，而巴克斯卡轉換會使大於 1/4倍取樣頻

率的數位轉移函數值對應至小於 1/4倍取樣頻率的類比轉移函數值，且所對應的 s

值並非落在虛數軸上。但當類比頻率接近 1/2倍取樣頻率時，兩種轉換皆出現明顯

的頻率對應誤差。頻率對應誤差將造成數位追蹤迴路的特性產生改變。當類比追

蹤迴路的等效雜訊頻寬接近數位追蹤迴路的取樣頻率時，經雙線性轉換後的數位

追蹤迴路其等效雜訊頻寬將小於類比追蹤迴路的等效雜訊頻寬，經巴克斯卡轉換

後的數位追蹤迴路其等效雜訊頻寬將大於類比追蹤迴路的等效雜訊頻寬。因此當

所設計追蹤迴路其等效雜訊頻寬較接近數位追蹤迴路的取樣頻率時，必須注意類

比追蹤迴路的等效雜訊頻寬是否能對應到數位追蹤迴路的實際頻寬上。 

設計類比追蹤迴路的轉移函數時，通常假設迴路濾波器的轉移函數形式為 

 

 X�[	 � a�[ � a�[� � b � ac[c  (3.11) 
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圖 3.6 雙線性轉換與巴克斯卡轉換的數位頻率至類比頻率對應圖 

則我們可以得到類比追蹤迴路的轉移函數為 

 

 d�[	 � a�[c#� � a�[c#� � b � ac[c � a�[c#� � a�[c#� � b � ac (3.12) 

 

其中 i 為追蹤迴路的階數。設計類比追蹤迴路的轉移函數時，一般會以係數間

的比例關係作為參數。若以 di 為準，則可令 

 

 

ac � e�c  

ac#� � fe�c#� 

ac#� � ge�c#� 

ac#h � �e�c#h 

i 
(3.13) 
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表 3.5列出一階至四階類比追蹤迴路的等效雜訊頻寬公式及其穩定條件。藉由

雙線性轉換或巴克斯卡轉換的公式，數位追蹤迴路濾波器的係數即可由類比追蹤

迴路濾波器的係數獲得，如表 3.6所示。 

 

表 3.5 一階至四階類比追蹤迴路的等效雜訊頻寬及其穩定條件[15] 

迴路

階數 
穩定條件 等效雜訊頻寬 Bn 

i=1 e� j 0 k4 � a�4 � 14 e� 

i=2 f, e� j 0 k4 � a�� � a�4a� � 1 � f�4f e� 

i=3 
f, g, e� j 0 fg j 1 

k4 � a��a�  a�ah � a��4�a�a�  ah	 � fg� � f�  g4�fg  1	 e� 

i=4 

f, g, �, e� j 0 g� j f fg� j f� � �� 

k4 � a��a�ah  a�ah�  a�hal � a��ah  a�a�al  ahal4�a�a�ah  ah�  a��al	 e� 
� ���fg  �	 � f�g�  f�  1	  g�4�fg�  a�  c�	 e� 

 

由類比追蹤迴路濾波器轉換至數位追蹤迴路濾波器能近似追蹤迴路的開迴路

（open loop）轉移函數。但由於數位追蹤迴路為一離散時間系統，設計中的零延

遲迴路將無法實現。為了消除零延遲迴路，數位追蹤迴路的回授路徑必須至少加

上一單位延遲，如圖 3.7所示。此一延遲會使數位追蹤迴路的閉迴路（closed loop）

轉移函數穩定條件改變，因此當追蹤迴路由類比設計轉換至數位設計時必需重新

探討其穩定性。[14]提供了以巴克斯卡轉換求得的一階與二階數位追蹤迴路在不同

迴路延遲情況下的穩定條件，一階數位追蹤迴路的穩定條件為 
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表 3.6 數位追蹤迴路濾波器係數與類比追蹤迴路濾波器係數之關係 

轉換方式 數位追蹤迴路濾波器轉移函數 濾波器係數 

雙線性 

X�Y	 � a� m2 �1 � Y#�	1  Y#� � a� nm2 �1 � Y#�	o�
�1  Y#�	� � b

� ac nm2 �1 � Y#�	oc
�1  Y#�	c  

� ���1 � Y#�	1  Y#� � ���1 � Y#�	��1  Y#�	� � b
� �c�1 � Y#�	c�1  Y#�	c  

�c � Ue�m2 Vc
 

�c#� � f Ue�m2 Vc#�
 

�c#� � g Ue�m2 Vc#�
 i 

巴克斯卡 
X�Y	 � a�m1  Y#� � a�m��1  Y#�	� � b � acmc�1  Y#�	c 
         � ��1  Y#� � ���1  Y#�	� � b � �c�1  Y#�	c 

�c � �e�m	c 
�c#� � f�e�m	c#� 

�c#� � g�e�m	c#� i 
 

 

圖 3.7 數位追蹤迴路中的零延遲迴路 

z-1 z-1 z-1 

F(z) 

c3 

c2 

c1 

z-1 
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圖 3.8 不同 a 值時能以巴克斯卡轉換至穩定 2階數位追蹤迴路的類比追蹤 

迴路等效雜訊頻寬上限 

 

 0 p �� p 2sin �2�2q  1	         q r 1 (3.14) 

 

其中 M 為迴路延遲單位。二階數位追蹤迴路的穩定條件則複雜許多，但當計

算延遲小於迴路更新週期時 M=1即為可容許的情況。當 M=1時二階數位追蹤迴路

的穩定條件為 

 

 
��, �� j 0 

2�� �  �� p 4 
(3.15) 

 

公式(3.14)，(3.15)，與表 3.5中的等效雜訊頻寬公式可用來求得能以巴克斯卡

轉換至穩定數位追蹤迴路的類比追蹤迴路其等效雜訊頻寬上限。一階追蹤迴路的
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等效雜訊頻寬上限為 1/(2T)，即 1/2的數位追蹤迴路更新速率。不同 a 值時二階追

蹤迴路的等效雜訊頻寬上限則如圖 3.8所示。 

二階追蹤迴路可藉由減少 a 值來增加等效雜訊頻寬的上限，但隨著等效雜訊

頻寬增加，所轉換得到的數位追蹤迴路有可能會放大雜訊。當追蹤迴路對信號動

態的反應時間必須減小時，追蹤迴路的等效雜訊頻寬必須增加。在增加等效雜訊

頻寬時，追蹤迴路的穩定性與相位鑑別器的近似範圍將成為其限制條件。 

此外，圖 3.5中所示的數位追蹤迴路濾波器轉移函數事實上是將鑑別器與數字

控制振盪器等其他元件的轉移函數一併納入的結果。若要得到如圖 3.3中的追蹤迴

路濾波器轉移函數則必須對其他元件的轉移函數進行分離。（參考 4.1.4小節） 

除了鑑別器的差異之外，載波追蹤迴路中的鎖相迴路，鎖頻迴路，與電碼追

蹤迴路的基本架構是相同的，許多特性也可一併討論，包括對信號動態的反應。

這些特性有： 

(1) 所能追蹤的最大信號動態程度所能追蹤的最大信號動態程度所能追蹤的最大信號動態程度所能追蹤的最大信號動態程度 

信號動態程度是指信號參數的時間函數至多可對時間微分幾次而不為零。表

3.7列出不同信號動態程度下各信號參數的變化類型。當信號動態程度越大時，信

號參數的時間函數不為零的微分次數越多，對信號追蹤所需的追蹤迴路階數也越

大。一階追蹤迴路最多能追蹤斜坡型（ramp）的參數變化，二階追蹤迴路最多能

追蹤拋物線型（parabola）的參數變化，三階追蹤迴路最多能追蹤三次方函數（cubic 

curve）的參數變化。若所追蹤的信號其動態程度持續超過追蹤迴路所能追蹤的程

度，則追蹤誤差將隨時間增大並終將導致脫鎖。 
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表 3.7 不同信號動態程度的信號參數變化類型 

信號動態程度 

信號參數變化類型 

相位 . 頻率 � 頻率變化速率 s 

� � 0, s � 0, st � 0 
 

Step 

 

Step 

 

Step 

� u 0, s � 0, st � 0 
 

Ramp 

 

Step 

 

Step 

s u 0, st � 0 

 

Parabola 

 

Ramp 

 

Step 

st u 0 

 

Cubic curve 

 

Parabola 

 

Ramp 

 

 

 

t t t 

t t t 

t t t 

t t t 
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(2) 因信號動態所造成的追蹤誤差因信號動態所造成的追蹤誤差因信號動態所造成的追蹤誤差因信號動態所造成的追蹤誤差 

當追蹤迴路所追蹤的信號其動態程度恰等於追蹤迴路所能追蹤的最大程度

時，信號動態將造成一不為零的追蹤誤差。圖 3.9為信號動態造成追蹤誤差的示意

圖。圖中的信號參數變化為斜坡型，追蹤迴路的階數為一階。由於追蹤迴路中 

 

圖 3.9 信號動態造成追蹤誤差示意圖 

的積分器必須持續有一不為零的輸入才能使輸出的信號參數估計亦為斜坡型的變

化，此一不為零的輸入即造成了追蹤誤差。因信號動態所造成的追蹤誤差大小可

由類比追蹤迴路的分析求得近似值。假設信號動態v��	所造成的信號參數變化至多

微分 i 次不為零，即 

 

 
d�vd�� � 0 �0 j w	 (3.16) 

 

且 x 的拉氏轉換（Laplace transform）為 

 

 x�[	 � y�[ � y�[� � b � yc[c�� (3.17) 
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x 
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vz 
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而對其追蹤的追蹤迴路為 i 階且轉移函數為 

 

 d�[	 � a�[c#� � a�[c#� � b � ac[c � a�[c#� � a�[c#� � b � ac (3.18) 

 

則其穩定時的追蹤誤差可由拉氏轉換的終值定理求得 

 

 v= � lim&|� [x�[	
1  d�[	� � ycac � dcvd�ce�c  (3.19) 

 

其中信號參數的微分值與信號參數所使用的單位相關。例如 1Hz 的載波頻率

誤差相當於d./d� � 2�弧度/秒或 360°/秒。 

(3) 對信號動態的反應時間對信號動態的反應時間對信號動態的反應時間對信號動態的反應時間 

追蹤迴路的初始以及其他造成信號動態的原因皆可能使信號動態在短暫時間

內具有極大值與動態程度。當信號參數發生了劇烈變化時，假若變化後的信號動

態程度是追蹤迴路所能追蹤的，追蹤誤差將隨時間減少。追蹤迴路對信號動態的

反應時間越短則以時間平均的追蹤誤差將越小，因此除了減少追蹤迴路因雜訊所

造成的誤差外，追蹤迴路對信號動態的反應時間也必須盡量減少。一階與二階鎖

相迴路對信號頻率步階變化的反應時間（頻率捕獲時間）分別為[4] 

 

 �~�� � 34k4 (3.20) 

 

與 

 

 �~�� � 4.2∆��k4h  (3.21) 
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其中 Bn 為鎖相迴路的等效雜訊頻寬。 

公式(3.20)與(3.21)說明了增加追蹤迴路的等效雜訊頻寬能減少其對信號動態

的反應時間。但增加追蹤迴路的等效雜訊頻寬同時會增加因雜訊所造成的追蹤誤

差，故兩者之間必須做一折衷（trade-off）。 

3.1.5 載波與電碼數字控制載波與電碼數字控制載波與電碼數字控制載波與電碼數字控制振盪器振盪器振盪器振盪器 

數字控制振盪器的基本構造如圖 3.10所示。其功用是產生本地端參考信號的

載波與電碼相位函數，以使 sin, cos對照表與電碼產生器輸出適當的本地端參考信

號。數字控制振盪器的運作方式與累加器是類似的，其輸出為控制輸入的累加結

果，但溢位（overflow）的規則為循環式。假設用於儲存累加結果的暫存器大小為

n 位元，則當累加結果超過 2n-1時溢位的部份會被捨去。若控制輸入的數值有可能

代表負數時，負數必須以二的補數（2’s compliment）形式來表示，則當累加結果

小於零時，會自動加上 k2n 使結果為正。因此所輸出的結果相當於 

 

 NCOout � �2 Control�  mod 24 (3.22) 

 

此一介於 0與 2n-1之間的輸出值即可用來表示 2n個平均分布於 0與 2π之間的

相位值。 

若數字控制振盪器的參考時脈頻率為 fclk(Hz)且控制輸入為 1，則輸出值在經過

2n/fclk 秒後將重複其值。因此數字控制振盪器的輸出頻率是以 fclk/2
n Hz為單位改變

的，即頻率解析度為 

 

 ��c4 � ��D�24  (3.23) 

 

除了頻率解析度之外，電碼數字控制振盪器的時間與相位解析度也是設計時

必需考慮的參數。電碼數字控制振盪器的時間解析度即其參考時脈的周期 1/fclk ， 
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圖 3.10 數字控制振盪器構造 

而 GPS C/A電碼的電碼頻率為 fCA=1.023MHz。因此電碼數字控制振盪器的相位解

析度為 

 

 .�c4 � �����D� � 1.023 � 10���D�    �chip	 (3.24) 

 

若電碼數字控制振盪器的參考時脈頻率過低，則即使增加其所用的暫存器大

小，也無法降低電碼相位的追蹤誤差。圖 3.11所示為使用大小 m 位元與 n 位元暫

存器的電碼數字控制振盪器個別的時間解析度，其中 n > m。由於兩者使用的參考

時脈頻率相同，其輸出相位皆是以相同的頻率變化的，故兩者所產生的本地端參

考電碼碼細片邊界具有相同的時間解析度。 

圖 3.10 中所示的數字控制振盪器，其輸入為改變數字控制振盪器的輸出頻

率，因此對鎖相迴路而言，其轉移函數為一次積分形式。圖 3.12中的數字控制振

盪器加入了相位控制輸入。當追蹤迴路使用相位控制輸入時，數字控制振盪器對

鎖相迴路而言的轉移函數則為單純增益。由於輸出相位的改變可藉由改變輸出頻

率來達成，且傳統鎖相迴路濾波器本身即包含積分器，除了追蹤迴路初始時的相

位設定之外，數字控制振盪器一般皆使用控制頻率輸入。 
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圖 3.11 電碼數字控制振盪器暫存器大小與時間解析度之關係 

 

圖 3.12 具有相位控制輸入的數字控制振盪器構造 

3.1.6 sin, cos 對照表對照表對照表對照表與電碼產生器與電碼產生器與電碼產生器與電碼產生器 

sin, cos對照表與電碼產生器的功能是將載波與電碼相位的時間函數轉換為載

波與電碼的時間函數。由於 GPS接收機中載波相位轉換為載波值所需的對照表較

小，使用查表的方式進行轉換為常用的做法。電碼相位轉換為電碼則是使用電碼

產生器較為簡易，缺點是只能進行連續遞增的電碼相位轉換。但除了追蹤迴路於
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初始時的信號動態之外，電碼相位幾乎是平滑改變的，因此使用電碼產生器並不

會造成太大的影響。 

電碼產生器的主要構造為回授移位暫存器（feedback shift register），其運作可

視為一莫爾有限狀態機（Moore finite state machine）。電碼產生器在各個狀態下所

輸出的值即為所產生電碼中各碼細片的值，因此電碼產生器的參考時脈週期相當

於所產生電碼的碼細片時間長度。藉由改變電碼數字控制振盪器的輸出頻率，電

碼產生器的參考時脈週期即可增加或減少，而產生出不同相位與頻率的本地端參

考電碼信號。 

 

圖 3.13 sin, cos對照表基本構造 

圖 3.13為 sin, cos對照表的基本構造。sin, cos對照表的主要設計參數為對照

表相位解析度與對照表輸出位元數。對照表輸出位元數的多寡決定本地端參考信

號載波的量化誤差（quantization error）大小。本地端參考信號載波的量化誤差會

使公式(3.1)載波抹除的操作增加一誤差項，而降低輸出結果的訊雜比。因此本地端

參考信號載波的量化誤差不宜過大。但由於 GPS基頻訊號本身即具有量化誤差，

當本地端參考信號載波的量化誤差小於某一數值後，其降低的訊雜比將可忽略不
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計。圖 3.14為以蒙地卡羅（Monte Carlo）法模擬使用不同位元數的本地端參考信

號載波與 GPS基頻訊號時，於解展頻後因量化誤差所增加的雜訊功率。由模擬結

果可以發現當本地端參考信號載波所使用的位元數大於 1 時，所增加的雜訊功率

主要是由 GPS基頻訊號的量化誤差造成的，故 sin, cos對照表的輸出位元數至少應

以 2位元以上為佳。 

 

圖 3.14 使用不同位元數的本地端參考信號載波與 GPS基頻訊號於解展頻 

後所增加的雜訊功率 

對照表相位解析度的大小與對照表所儲存的條目多寡成正比。若對照表使用

了 2n 個條目來儲存介於 0 與 π/2 之間的 sin值，則其相位解析度為 2π/2n+2弧度。

一般情況下對照表的相位解析度越高，其輸入相位的量化誤差將越小，但須儲存

更多的條目。由於追蹤迴路所使用的 sin, cos對照表輸出位元數不多，可能的對照
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表輸出值一般遠少於條目的個數，因此相位相鄰且輸出值相同的條目可共用同一

位址的記憶體以減少硬體成本。 

3.2 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路 

3.2.1 延伸型卡爾曼濾波器延伸型卡爾曼濾波器延伸型卡爾曼濾波器延伸型卡爾曼濾波器簡介簡介簡介簡介 

延伸型卡爾曼濾波器的基本原理與卡爾曼濾波器相同。卡爾曼濾波器為一經

由推導得到之最佳化隨機系統（stochastic system）狀態估計演算法，其適用之隨

機系統為線性時變形式。卡爾曼濾波器可由連續時間或離散時間系統理論推導出

適用於連續時間或離散時間系統的演算法。本論文中探討的追蹤迴路皆以數位方

式來實現，因此是使用離散時間的卡爾曼濾波器。卡爾曼濾波器可藉由已知資訊

或假設認定欲估計之隨機系統其系統公式為 

 

 
v� � X�v�#� � �� 

Y� � d�v� � �� 
(3.25) 

 

其中 k 為系統的離散時間，x 為大小 n�1的系統狀態向量，n 為系統狀態數目，

F 為大小 n�n 的已知系統狀態轉化矩陣（state transition matrix），z 為大小 m�1 的

系統量測值向量，m 為量測值個數，H 為大小 m�n 的已知系統量測矩陣，v 為大

小 n�1的系統狀態雜訊向量，w 為大小 m�1 的系統量測雜訊向量。 

卡爾曼濾波器演算法依據所認定之系統公式及其所獲得之系統量測值對隨機

系統狀態進行最佳化估計，以最小化目標函數 

 

 � � E��v�  vz�	�q�v�  vz�	! (3.26) 
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其中 T 表示轉置（transpose），M 為任何對稱正定（positive definite）之矩陣。

將 M 以單位矩陣（identity matrix）代入公式(3.26)可以得知卡爾曼濾波器能最小化

隨機系統狀態的均方估計誤差。 

除了隨機系統狀態及量測值關係的假設之外，卡爾曼濾波器演算法亦作以下

假設 

 

 
E���! � 0 

E��c���� � ?c�c� 
(3.27) 

 

 
E���! � 0 

E��c���� � �c�c� 
(3.28) 

 

 E��c���� � 0 (3.29) 

 

公式(3.27)與(3.28)分別限制系統狀態雜訊與系統量測雜訊必需為零平均值，時

間上獨立分佈的隨機程序，公式(3.29)則限制系統狀態雜訊與系統量測雜訊必須為

互相獨立的隨機程序。 

卡爾曼濾波器演算法的好處之一是其為遞迴式（iterative）演算法。使用遞迴

方式求解僅需使用固定大小與個數的變數來儲存隨機系統從初始時間到估計時間

之間的資訊，並且可以避免計算複雜度隨時間增加的問題。卡爾曼濾波器的遞迴

公式為 

 

 vz�# � X�#�vz�#��  (3.30) 

 

 B�# � X�#�B�#�� X�#�� � ?�#� (3.31) 
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 �� � B�#d��
d�B�#d�� � ���#�
 (3.32) 

 

 vz�� � vz�# � ���Y�  d�vz�#	 (3.33) 

 

 B�� � �6  ��d�	B�#�6  ��d�	� � ������� (3.34) 

 

其中 I 為單位矩陣，vz�#為依據Y�, Y�, b , Y�#�求得之v�估計，稱為事前（a prior）

估計，vz��為依據Y�, Y�, b , Y�求得之v�估計，稱為事後（a posterior）估計，B�#與B��則分

別為事前與事後估計誤差的共變異數矩陣（covariance matrix），K 稱為卡爾曼增

益，其值決定系統量測誤差與系統狀態事前估計調整量之間的比例關係。卡爾曼

濾波器的初始條件可由時間 0 的事後估計與事後估計誤差共變異數矩陣或時間 1

的事前估計與事前估計誤差共變異數矩陣決定，即 

 

 
vz�� � v0 

B�� � E��v�  v0	�v�  v0	�! � B0 
(3.35) 

 

或 

 

 
vz�# � v1 

B�# � E��v�  v1	�v�  v1	�! � B1 
(3.36) 

 

其中 x0，P0，x1，P1 為初始條件。理想上 x0，x1須分別等於E�v�!與E�v�!，
P0，P1亦須分別等於其個別理論值，實際上初始條件誤差的影響一般在幾個輪迴

後即可忽略。 
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延伸型卡爾曼濾波器將卡爾曼濾波器所適用之隨機系統形式擴大至非線性時

變系統。其原理是對非線性系統做局部線性化以使系統適用於卡爾曼濾波器。延

伸型卡爾曼濾波器所適用之系統數學描述形式為 

 

 
v� � X�#��v�#�	 � ��#� 
Y� � d��v�	 � �� 

(3.37) 

 

其中 

 

 X�#��v�#�	 �
���
���
v01�v�#�	v02�v�#�	iv0%�v�#�	���

��� (3.38) 

 

 d��v�	 �
���
���

Y01�v�	Y02�v�	iY0��v�	���
��� (3.39) 

 

為系統轉化函數向量與系統量測函數向量。 

延伸型卡爾曼濾波器假設其對隨機系統狀態的估計誤差不大，故其可由隨機

系統狀態估計值推算出隨機系統在各時間點的線性近似。而隨機系統狀態的估計

誤差即可依據此線性化系統由卡爾曼濾波器估計。所得到的估計誤差估計則用來

更新隨機系統狀態的估計，而增進下一輪迴的線性近似準確度。其遞迴公式為 

 

 X � Z∂X�#��v	∂v � 5 z¡_`
¢ Z∂X�#��v	∂v � 5 z¡_`£  (3.40) 
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 vz� � X�#��vz�#�	 (3.41) 

 

 v¤�# � Xv¤�#��  (3.42) 

 

 
vz�# � vz� � v¤�# 

¢ X�#��vz�#�� 	 
(3.43) 

 

 

d � Z∂d��v	∂v � 5 z¡
 

¢ Z∂d��v	∂v � 5 z¡_
 

(3.44) 

 

 B�# � XB�#�� X] � ?�#� (3.45) 

 

 �� � B�#d��dB�#d� � ��	#� (3.46) 

 

 v¤�� � v¤�# � ���Y�  d��vz�	  dv¤�#	 (3.47) 

 

 

vz�� � vz� � v¤�� 

� vz�# � ���Y�  d��vz�	  dv¤�#	 
¢ vz�# � ��
Y�  d��vz�#	� 

(3.48) 

 

 B�� � �6  ��d	B�#�6  ��d	� � ������� (3.49) 

 

其中 
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∂X�#��v	∂v �

��
��
��
�∂v01∂v1 ∂v01∂v2 … ∂v01∂v%∂v02∂v1 ∂v02∂v2 … ∂v02∂v%i i ¦ i∂v0%∂v1 ∂v0%∂v2 … ∂v0%∂v% ��

��
��
�
 (3.50) 

 

 
∂d��v	∂v �

��
��
��
� ∂Y01∂v1 ∂Y01∂v2 … ∂Y01∂v%∂Y02∂v1 ∂Y02∂v2 … ∂Y02∂v%i i ¦ i∂Y0�∂v1 ∂Y0�∂v2 … ∂Y0�∂v% ��

��
��
�
 (3.51) 

 

分別為 Fk-1與 Hk 對 x 的微分，v¤�#與v¤��分別為時間 k 的事前與事後隨機系統狀態的

估計誤差估計。公式(3.42)，(3.45)，(3.46)，(3.47)，(3.49)為隨機系統狀態估計誤

差的卡爾曼濾波器遞迴公式。公式(3.40)，(3.41)，(3.44)為隨機系統的局部線性化

遞迴公式。公式(3.43)，(3.48)則以隨機系統狀態的估計誤差估計更新隨機系統狀態

的估計。一般情況下我們僅需得到隨機系統狀態的估計，因此公式(3.42)，(3.47)

可以省略，並以近似法計算公式(3.48)。另外為了增加系統線性近似的準確度與減

少所需的變數，用於隨機系統局部線性化遞迴公式的系統狀態估計vz�亦須以估計

誤差估計更新之，故公式(3.41)亦可省略，並以近似法計算公式(3.40)與(3.44)。 

延伸型卡爾曼濾波器的初始條件為 

 

 

vz� � v0 
v¤�� � v{0 

B�� � E��v�  v0  v{0	�v�  v0  v{0	�! � B0 

(3.52) 
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其中 x0，xe0，P0 為所設的初始條件。簡化後的遞迴公式其初始條件則與卡

爾曼濾波器相同，為公式(3.35)。 

3.2.2 追蹤迴路演算法追蹤迴路演算法追蹤迴路演算法追蹤迴路演算法 

載波與電碼追蹤迴路必須追蹤基頻訊號中的殘餘載波相位與電碼相位。傳統

追蹤迴路藉由鑑別器所提供的追蹤誤差估計來調整本地端參考信號，因此其對本

地端參考信號的信號參數估計是以誤差模式運作的。相較之下延伸型卡爾曼濾波

器能提供更具彈性的參數估計方式，且正確使用時其參數估計具有最小均方誤

差。如 3.2.1小節所述，使用延伸型卡爾曼濾波器時須提供其所欲估計之隨機系統

其系統公式。若我們希望延伸型卡爾曼濾波器的隨機系統狀態估計即為對基頻訊

號中殘餘載波相位與電碼相位的估計，則隨機系統的系統轉化公式必須正確描述

殘餘載波相位與電碼相位的變化。由 2.2.2小節我們得知殘餘載波調變的信號動態

至少為s u 0，而電碼調變的信號動態至少為� u 0。因此延伸型卡爾曼濾波器所使

用的系統狀態轉化公式可為 

 

 

���
���
�"�"t�.���s����

���
�

�
���
���
�1 m 0 0 00 1 0 0 00 0 1 2�m �m�0 0 0 1 m0 0 0 0 1 ���

���
�

���
���
�"�#�"t�#�.�#���#�s�#����

���
�

�
���
���
���#�,���#�,���#�,h��#�,l��#�,§���

���
�
 (3.53) 

 

其中"，"t，.，�，s分別為電碼相位（chip），電碼頻率（chip/s），殘餘載波

相位（radian），殘餘載波頻率（Hz），殘餘載波頻率的變化速率（Hz/s），��,c為系

統狀態雜訊，T 則為對信號參數量測的周期。 

由於都普勒效應與頻率振盪器誤差所造成的載波頻率位移與電碼頻率偏移兩

者之間具有固定比例關係，殘餘載波頻率與電碼頻率之間的關係可表示為 
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 "t� � ��� � ����̈ � �� (3.54) 

 

其中 fL1=1575.42MHz為 GPS L1頻帶的載波頻率。此外由於 GPS C/A電碼的

週期為 1023碼細片，電碼相位可僅保留其除以 1023之餘數，故當 T 為 GPS C/A

電碼週期的整數倍時，公式(3.54)可代入公式(3.53)而得到 

 

 

��
��
�"�.���s���

��
� �

��
���
�1 0 ����̈ � m 00 1 2�m �m�0 0 1 m0 0 0 1 ��

���
�

��
��
�"�#�.�#���#�s�#���

��
� �

��
��
���#�,���#�,���#�,h��#�,l��

��
�
 (3.55) 

 

搭配公式(3.55)的系統量測公式則與追蹤迴路的架構有關。為了降低改良追蹤

迴路的成本，本論文中以延伸型卡爾曼濾波器改良的追蹤迴路其架構基於傳統追

蹤迴路，如圖 3.15所示。在此架構中，鑑別器的輸出為系統量測，而延伸型卡爾

曼濾波器的隨機系統狀態事前估計則用來控制載波與電碼數字控制振盪器以產生

相應的本地端參考信號。由於鑑別器的輸出為參數誤差估計，系統量測公式是非

線性時變的，即 

 

 ©�ª«¬­��ª«¬®�i ¯ � © °±��"	°²��.	i ¯ � ³�±��²�i ´ (3.56) 

 

其中�ª«¬­與�ª«¬®分別為電碼相位鑑別器與載波相位鑑別器的輸出，�±�與�²�
分別為電碼相位鑑別器與載波相位鑑別器輸出中的雜訊成分，°±�與°²�則分別為以

本地端參考信號的電碼相位與載波相位為中心的電碼相位鑑別器與載波相位鑑別

器輸出函數（s曲線）。故 
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圖 3.15 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路架構 

 

 

Z∂°±��"	∂" �±5±z¡_
� 0µ± 

Z∂°²��.	∂. �²5²¶¡_
� 0µ² 

(3.57) 

 

 
°±��"̂�#	 � 0 

°²�
./�#� � 0 
(3.58) 

 

其中0µ±與0µ²分別為電碼相位鑑別器與載波相位鑑別器的鑑別器增益。此外

公式(3.56)中系統量測向量的大小為追蹤迴路所使用的鑑別器個數，一般包括電碼

相位鑑別器與載波相位鑑別器。 
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表 3.8 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路之追蹤演算法 

初始條件： 

vz�� � ©"0.0�0s0¯ 

B�� � B0 

X �
��
���
�1 0 ����̈ � m 00 1 2�m �m�0 0 1 m0 0 0 1 ��

���
�
 

遞迴公式（0 r 1）： 

vz�# � Xvz�#��  

更新追蹤迴路 

�� � ©·¸±�� 0 …0 ·¸²�� …i i ¦¯ 

d � ©0µ±� 0 0 00 0µ²� 0 0i i i i ¯ 

B�# � XB�#�� X] � ?�#� 

�� � B�#d��dB�#d� � �	#� 

vz�� � vz�# � �� ©�ª«¬­��ª«¬®�i ¯ 

B�� � �6  ��d	B�#�6  ��d	� � ������ 

0 ¹ 0 � 1 
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表 3.8所列為延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路其追蹤演算法公式。其中系統狀態

的初始估計是由捕獲程序所提供的。系統狀態的初始估計誤差共變異數矩陣與各

時間的系統狀態雜訊共變異數矩陣其值則與諸多假設條件有關，而須加以設計。

各時間的系統量測矩陣與系統量測雜訊的共變異數矩陣值則可由所追蹤信號的信

號強度與追蹤迴路的解展頻時間推得。追蹤迴路的更新方式可分為直接與間接。

3.1.6 小節說明了電碼產生器所產生的電碼其相位是連續增加的，故電碼相位須藉

由調整電碼頻率來更新。即 

 

 �ª«¬­�< � "̂�#  "̂�#�#0~±�  (3.59) 

 

其中�ª«¬­< 為電碼數字控制振盪器的頻率控制輸入值，0~±為電碼追蹤迴路對電

碼相位的調整增益。殘餘載波相位與頻率的更新則可藉由載波數字控制振盪器的

相位控制與頻率控制直接完成。 

3.2.3 演算法等效架構演算法等效架構演算法等效架構演算法等效架構 

當系統狀態雜訊的共變異數矩陣，系統量測矩陣，系統量測雜訊的共變異數

矩陣皆為固定值時，延伸型卡爾曼濾波器中的系統狀態估計誤差共變異數矩陣與

卡爾曼增益將收斂至固定值。此時演算法遞迴公式中計算系統狀態估計誤差共變

異數矩陣與卡爾曼增益的部分可以省略，故演算法遞迴公式簡化為 

 

(1) vz�# � Xvz�#��  

(2) 更新追蹤迴路 

(3) vz�� � vz�# � �� ©�ª«¬­��ª«¬®�i ¯ 

(4) 0 ¹ 0 � 1 

 



第三章  追蹤迴路架構分析 

58 

假設追蹤迴路僅使用電碼相位鑑別器與載波相位鑑別器，且 

 

 �� �
��
��
��11 �12�21 �22�31 �32�41 �42��

��
�
 (3.60) 

 

則圖 3.15中延伸型卡爾曼濾波器的等效架構如圖 3.16所示。其中�ª«¬®< 與�ª«¬º<
分別為載波數字控制振盪器的相位控制輸入與頻率控制輸入。 

 

圖 3.16 延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法之等效架構 
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由等效架構圖我們可以發現相較於傳統追蹤迴路，延伸型卡爾曼濾波器對信

號參數的估計並非根據單一鑑別器而是各個鑑別器得到的，且其電碼追蹤迴路為

一階電碼相位追蹤迴路，並以載波追蹤迴路輔助之，而載波追蹤迴路則使用三階

鎖相迴路。 

3.3 信號強度信號強度信號強度信號強度估計估計估計估計與脫鎖偵測與脫鎖偵測與脫鎖偵測與脫鎖偵測 

追蹤迴路的正常運作除了需要圖 3.3中所示的各個元件之外，尚須信號強度估

計器與脫鎖偵測器的輔助。信號強度估計器提供所追蹤信號的信號功率與熱雜訊

頻譜密度的比值估計，使追蹤迴路能依據所追蹤信號的信號強度調整追蹤演算

法。脫鎖偵測器則提供追蹤程序與捕獲程序追蹤迴路對該信號的追蹤成功與否，

以決定是否停止追蹤並再次嘗試捕獲。圖 3.17為信號強度估計器之架構，其輸入

為6B，?B，61。其中6B與?B為相關器輸出，61則為基頻訊號中的同相成分積分

結果。假設基頻訊號為 

 

 '�%�&	 � ;2 ¾c�%�&	¿c�%�&	�c�%�&	exp�-.c�%�&		c > � %��%�&	 (3.61) 

 

其中 i 為區分不同衛星基頻訊號的引數，¾，¿，�，.分別為各衛星基頻訊號

的振福，導航資訊位元，電碼，以及殘餘載波相位，%�為基頻訊號中的雜訊成分，

其功率為·4�。由公式(3.5)與(3.6)可得到當基頻訊號的振幅於積分時間內的變化，電

碼相位追蹤誤差，以及衛星訊號之間的交互相關（cross correlation）皆不大時 

 

 

6B� � real ; 2 '�%�&	�̂)�%�&	exp n -./�%�&	o����	3
45�3�� > ¢ 

real ;2 ¾�¿�exp
-.=�%�&	� � %��%�&	�̂)�%�&	exp n -./�%�&	o4 > 

(3.62) 
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圖 3.17 信號強度估計器之架構 

 

 

?B� � imag ; 2 '�%�&	�̂)�%�&	exp n -./�%�&	o����	3
45�3�� > ¢ 

imag ;2 ¾�¿�exp
-.=�%�&	� � %��%�&	�̂)�%�&	exp n -./�%�&	o4 > 

(3.63) 

 

其中¾�與¿�為所追蹤衛星的基頻訊號於第 k 次積分時間內的平均振幅與導航

資訊位元。故 

 

 

6B�� � ?B�� ¢ 
1�¾�� � |%À< |� � 2real ;%À< 2 ¾�¿�exp
-.=�%�&	�4 > 

(3.64) 

 

其中%À<為公式(3.62)與(3.63)中的雜訊項。而 
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 61�� � real ; 2 '�%�&	����	3
45�3�� >� ¢ real ;2 %��%�&	4 >�

  (3.65) 

 

當公式(3.64)所得到的計算結果經過低通濾波器後，等式右邊的最後一項會被

消去，且等式右邊的第二項約等於1·4�。而公式(3.65)所得到的計算結果經過低通

濾波器後約等於1·4�/2。因此信號功率與熱雜訊頻譜密度的比值（C/N0）估計為 

 

 U CN�VÂ
� � 2¾Ã��2�&·z4� � �ÄÅÆÅ  2�Æ32m�Æ3  (Hz) (3.66) 

 

其中m為積分時間，�ÄÅÆÅ與�Æ3分別為6B�� � ?B��與61��再經過低通濾波器之結

果。 

 

圖 3.18 信號強度估計器測試結果 
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圖 3.18為以電腦模擬測試所設計的信號強度估計器所得之結果。模擬中估計

器使用 1毫秒積分時間的相關器與積分器輸出，並使用-20dB頻寬為 1Hz的二階巴

特沃斯（Butterworth）低通濾波器。為了抵消濾波器的群延遲（group delay）效應，

圖 3.18中所示之估計值為公式(3.66)之結果加上一群延遲補償，即 

 

 U CN�VÂ
�
< � U CN�VÂ

� � 1Ç ÈU CN�VÂ
�  U CN�VÂ

�#�É (3.67) 

 

其中1Ç為濾波器的群延遲樣本數。測試結果顯示所設計的信號強度估計器其

估計範圍約為 C/N0 > 25dBHz。當估計器使用的相關器與積分器輸出其積分時間大

於 1 毫秒時，所能估計的 C/N0值可低於 25dBHz，但對信號強度變化的反應速度

亦會變慢。 

圖 3.19為適用於柯斯塔型載波追蹤迴路的脫鎖偵測器架構，其輸入為?B與公

式(3.67)所得之信號強度估計。當載波追蹤迴路因雜訊或信號動態所造成的殘餘載

波相位追蹤誤差過大時，載波相位鑑別器會無法正確估計追蹤誤差而使誤差持續

增加，並導致週期滑脫（cycle slip）。柯斯塔型載波追蹤迴路於鎖定時的相位追蹤

誤差為 0°或 180°，並以±90°作為兩鎖定點收斂範圍之分界。因此當追蹤誤差接近

±90°時，發生週期滑脫的機會將大幅增加。假設 

 

 .=��	 � Ê� � 2���  01�&	�=� � ���  01�&	�s=� (3.68) 

 

則當1�&s=� Ë �=�，1�&�=� Ë 1時，由公式(3.63)可得到 

 

 

?B� ¢ ¾�¿�sin�Ê� � ��1 � 1	�&�=�	 sin��1�&�=�	sin���&�=�	 � %c� 
¢ 1¾�¿�sin Ì.= RU0 � 12V 1�&SÍ � %c� 

(3.69) 
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圖 3.19 適用於柯斯塔型載波追蹤迴路的脫鎖偵測器架構 

其中%c為雜訊項。故?B�經過適當雜訊濾除後其值可作為載波相位追蹤誤差的

估計。若Ê¬Îµ為未發生週期滑脫時載波相位的追蹤誤差上限，則週期滑脫指標所依

據的臨界值（threshold）為1¾Ã�sinÊ¬Îµ。其中¾Ã�為所追蹤信號的振幅估計。圖 3.20

為以電腦模擬測試脫鎖偵測器之週期滑脫指標所得之結果。模擬中偵測器使用 1

毫秒積分時間的相關器輸出，並使用-20dB頻寬為 25Hz的四階巴特沃斯低通濾波

器，臨界值Ê¬Îµ為 50°。測試結果顯示週期滑脫指標能成功偵測週期滑脫的發生，

但亦有誤判的可能。 

載波追蹤迴路脫鎖判斷演算法依據週期滑脫在時間上發生的密集度判斷載波

追蹤迴路脫鎖與否。當載波追蹤迴路脫鎖時，接收機須嘗試重新捕獲所追蹤衛星

的殘餘載波，並暫停導航資訊擷取程序。若電碼追蹤迴路亦脫鎖時，接收機可由

衛星星曆判斷衛星是否仍位於天線接收仰角範圍內，並決定是否嘗試重新捕獲該

衛星。電碼追蹤迴路脫鎖判斷演算法可依據公式(3.67)所得之信號強度估計判斷電

碼追蹤迴路是否脫鎖。當電碼追蹤迴路脫鎖時，公式(3.62)與(3.63)中的近似假設將

不成立，並使信號強度估計的變異數增加。因此當信號強度估計器輸出的變異數

並未隨信號強度估計器所使用的相關器與積分器之積分時間增加而減少時，脫鎖

偵測器可判斷電碼追蹤迴路已脫鎖。 
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圖 3.20 脫鎖偵測器之週期滑脫指標測試結果 
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第四章第四章第四章第四章     

追蹤迴路架構設計追蹤迴路架構設計追蹤迴路架構設計追蹤迴路架構設計 
4 追蹤迴路架構設計 

為了使追蹤迴路在各種信號強度下皆能發揮最佳的效能，本章將對追蹤迴路

的架構進行設計。傳統追蹤迴路的架構設計項目包括：所使用的追蹤迴路個數，

追蹤迴路階數，追蹤迴路使用的鑑別器種類，以及追蹤迴路的等效雜訊頻寬。延

伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的架構設計項目包括：追蹤迴路使用的鑑別器種類，

系統狀態雜訊的共變異數矩陣，以及系統狀態初始估計誤差的共變異數矩陣。以

下將對這些項目進行設計。 

4.1 傳統追蹤迴路設計傳統追蹤迴路設計傳統追蹤迴路設計傳統追蹤迴路設計 

4.1.1 追蹤迴路個數追蹤迴路個數追蹤迴路個數追蹤迴路個數 

在傳統追蹤迴路的架構中，單一通道所需的追蹤迴路個數與所追蹤信號的信

號參數特性有關。為了避免同調積分解展頻增益的損失，追蹤迴路至少必須追蹤

電碼相位與殘餘載波相位。但由信號動態所造成的電碼與載波相位追蹤誤差往往

大於一般電碼相位鑑別器與載波相位鑑別器的近似範圍。當電碼相位追蹤誤差超

過 1.5倍碼細片時，鑑別器的輸出平均值將約為零，故電碼相位追蹤誤差必須嚴格

小於 1.5倍碼細片。而一般載波相位鑑別器的輸出函數則不具有此缺點，故當載波

相位追蹤誤差大於載波相位鑑別器的近似範圍時，追蹤迴路仍有機會逐漸將載波

相位追縱誤差減少。由表 3.7 可得知一階以上的追蹤迴路能追蹤斜坡型的參數變

化，但當相位追蹤誤差超過相位鑑別器的近似範圍時，鑑別器的非線性輸出將使

追蹤迴路的特性改變。非線性一階追蹤迴路僅能追蹤有限大小的斜坡型參數變

化，非線性二階以上追蹤迴路則仍可追蹤所有斜坡型參數變化，但迴路達到穩態

的時間將與參數變化的大小有關。圖 4.1為等效雜訊頻寬 20Hz的二階載波相位追 
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圖 4.1 二階載波相位追蹤迴路的頻率捕獲時間 

蹤迴路對不同殘餘載波頻率的捕獲時間。在雜訊的影響下，此頻寬所得之結果可

代表載波相位追蹤迴路對殘餘載波頻率的補獲時間下限。由結果我們可以發現，

載波相位追蹤迴路雖然能追蹤殘餘載波頻率，但其需要相當長的時間才能達到穩

態。因此為了減少殘餘載波頻率的捕獲時間，除了電碼相位與殘餘載波相位之外，

殘餘載波頻率亦需使用額外的追蹤迴路。 

如 3.1.2小節所提及的，一般載波頻率鑑別器的近似範圍約略大於或等於解展

頻時所容許的頻率誤差範圍，因此殘餘載波頻率追蹤誤差亦需嚴格小於載波頻率

鑑別器的近似範圍。基於這項條件，載波頻率追蹤迴路僅需較短的時間即可捕獲

殘餘載波頻率變化速率，故殘餘載波頻率變化速率無須使用額外的追蹤迴路。 

根據以上的討論可以得到，傳統追蹤迴路的架構須使用個別的追蹤迴路追蹤

電碼相位，殘餘載波相位，以及殘餘載波頻率。 
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圖 4.2 殘餘載波頻率變化速率為 1Hz/s時二階載波相位追蹤迴路的穩態相 

位追蹤誤差 

4.1.2 追蹤迴路階數追蹤迴路階數追蹤迴路階數追蹤迴路階數 

追蹤迴路階數的選擇與追蹤迴路所追蹤的信號參數的動態程度有關。由 2.2.2

小節我們得知殘餘載波調變的信號動態至少為s u 0，而電碼調變的信號動態至少

為� u 0。因此電碼相位追蹤迴路至少應為一階，載波相位追蹤迴路至少應為二

階，而載波頻率追蹤迴路至少應為一階。使用階數低的追蹤迴路能減少計算複雜

度與設計追蹤迴路時的困難度，但其達到穩態時會因信號動態而具有一不為零的

追蹤誤差，稱為穩態追蹤誤差（steady state tracking error）。由公式(3.19)可求得不

同等效雜訊頻寬的二階載波相位追蹤迴路因 GPS衛星動態所造成的最大穩態相位

追蹤誤差，如圖 4.2所示。由結果可以發現當載波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬小

於 5Hz 時，其穩態相位追蹤誤差將快速增加並超過載波相位鑑別器的線性近似範

圍。為了減少追蹤迴路因雜訊所造成的追蹤誤差，當所追蹤信號的信號強度降低 
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圖 4.3 殘餘載波頻率變化速率為 1Hz/s時一階載波頻率追蹤迴路的穩態頻 

率追蹤誤差 

時，載波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬可能必須小於 5Hz。因此為了確保載波相位

追蹤誤差小於載波相位鑑別器的近似範圍，載波相位追蹤迴路的階數須為三階。 

決定載波頻率追蹤迴路的階數時亦須考慮其因信號動態所造成的穩態追蹤誤

差。圖 4.3 為不同等效雜訊頻寬的一階載波頻率追蹤迴路因 GPS衛星動態所造成

的最大穩態頻率追蹤誤差。相較於載波相位追蹤迴路，載波頻率追蹤迴路的等效

雜訊頻寬須小於 0.1Hz其穩態追蹤誤差才會快速增加。但為了使載波頻率追蹤迴路

能有效減少載波相位追蹤迴路的頻率捕獲時間，載波頻率追蹤迴路的穩態頻率追

蹤誤差須小於載波相位追蹤迴路的最大鎖入（lock-in）頻率。圖 4.4為經由模擬求

得不同等效雜訊頻寬的三階載波相位追蹤迴路其約略最大鎖入範圍。由模擬結果

可以發現，使用柯斯塔型相位鑑別器的三階載波相位追蹤迴路其最大鎖入頻率約 
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圖 4.4 三階載波相位追蹤迴路的最大鎖入範圍 

為 1/2倍的等效雜訊頻寬。因此當載波相位追蹤迴路與一階載波頻率追蹤迴路的等

效雜訊頻寬同時減少時，載波頻率追蹤迴路的穩態頻率追蹤誤差可能使其無法有

效減少載波相位追蹤迴路的頻率捕獲時間。為了避免這種情況發生，載波頻率追

蹤迴路的階數須增為二階。 

由於電碼相位的追蹤結果必須用來計算虛擬距離，電碼相位追蹤迴路必須減

少其因信號動態所造成的穩態追蹤誤差。使用二階電碼相位追蹤迴路為一可行的

方式。另一種方式是使用載波相位追蹤迴路與載波頻率追蹤迴路所估計的殘餘載

波頻率來協助電碼頻率估計，如公式(3.54)所述。使用載波追蹤迴路輔助電碼追蹤

迴路能有效減少電碼追蹤迴路的穩態相位追蹤誤差，故電碼相位追蹤迴路的階數

可為一階。 
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4.1.3 鑑別器種類鑑別器種類鑑別器種類鑑別器種類 

選擇鑑別器種類時主要的考量因素為其計算複雜度，額外增加的雜訊功率，

以及其線性近似範圍。非同調電碼相位鑑別器的輸出函數其線性近似範圍較小，

但不為零的輸出範圍與同調鑑別器相當。非同調電碼相位鑑別器的輸出函數於電

碼相位誤差較大時具有較大輸出，但其同時會增加鑑別器輸出中所含的雜訊功

率。為了減少非同調鑑別器輸出中的雜訊功率，電碼相位鑑別器可採用判斷導向

（decision directed）的半同調型式，即 

 

 �ª«¬Ï� � �67�  6C�	 · sign�6B�	 (4.1) 

 

當殘餘載波相位追蹤誤差.=約為零時，鑑別器增益0µ±與鑑別器輸出中的雜訊

功率σ4±� 可由公式(3.62)推導得到 

 

 0µ± � 21¾� (chip-1) (4.2) 

 

 σ4±� � a1σ4�  (4.3) 

 

其中 d 為領先，即時，落後相關器所使用的本地端參考信號電碼之間的相位

差。 

常見的載波相位鑑別器與載波頻率鑑別器可由鑑別器輸出函數分為 sin與 tan-1

兩類。採用 sin函數為輸出的鑑別器其線性近似範圍較小，但計算量較低。採用 tan-1

函數為輸出的鑑別器則具有片段線性（piecewise linear）的特性，但 tan-1函數一般

會以查表的方式實現而須使用額外的記憶體。在所增加的雜訊功率方面，由於 tan-1

函數的線性近似範圍邊界具有較大的變化，相較於 sin函數，其於低訊雜比時將增
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加較多的雜訊功率[19]。為了減少載波相位追蹤迴路與載波頻率追蹤迴路於低訊雜

比時的追蹤誤差，載波相位鑑別器可使用表 3.2中的第一種鑑別器，即 

 

 �ª«¬®� � ?B� · 6B� (4.4) 

 

當電碼相位追蹤誤差"=約為零時，鑑別器增益0µ²與鑑別器輸出中的雜訊功率

·4²� 可由公式(3.62)與(3.63)推導得到 

 

 0µ² � 1�¾��  (radian-1) (4.5) 

 

 ·4²� � 1h¾�� ·4� 2⁄ � 1� ·4l 4⁄  (4.6) 

 

若導航資訊位元變化已經補償，載波相位鑑別器可使用表 3.1中的第二種鑑別

器，即 

 

 �ª«¬®� � ?B� (4.7) 

 

當電碼相位追蹤誤差約為零時，鑑別器增益與鑑別器輸出中的雜訊功率可由

公式(3.63)推導得到 

 

 0µ² � 1¾� (radian-1) (4.8) 

 

 ·4²� � 1 ·4� 2⁄  (4.9) 

 

而載波頻率鑑別器可使用表 3.3中的第二種鑑別器，即 

 



第四章  追蹤迴路架構設計 

72 

 

 
�ª«¬º� � �?B� · 6B�#�  ?B�#� · 6B�	

· sign�?B� · ?B�#� � 6B�#� · 6B�	 
(4.10) 

 

當電碼相位追蹤誤差約為零時，鑑別器增益0µÑ與鑑別器輸出中的雜訊功率

·4Ñ� 可由公式(3.62)與(3.63)推導得到 

 

 0µÑ � 2�m1�¾��  (s) (4.11) 

 

 ·4Ñ� � 1h¾��·4� � 1� ·4l 2⁄  (4.12) 

 

若導航資訊位元已經補償，載波頻率鑑別器可使用表 3.3中的第一種鑑別器，

即 

 

 �ª«¬º� � ?B� · 6B�#�  ?B�#� · 6B� (4.13) 

 

當電碼相位追蹤誤差約為零時，鑑別器增益與鑑別器輸出中的雜訊功率可分

別以公式(4.11)與(4.12)近似之。 

4.1.4 等效雜訊頻寬等效雜訊頻寬等效雜訊頻寬等效雜訊頻寬 

設計追蹤迴路的等效雜訊頻寬時必須先求得追蹤迴路的線性近似等效架構。

4.1.3 小節中我們已求出各追蹤迴路鑑別器的線性近似等效架構所需的各別參數。

由 3.1.5與 3.1.6小節可以得知數字控制振盪器，sin, cos對照表與電碼產生器負責

產生本地端參考信號。藉由改變數字控制振盪器的輸入，追蹤迴路能調整本地端

參考信號的各個參數。假設每增加一單位的電碼數字控制振盪器頻率輸入本地端

參考信號的電碼頻率即增加 1Hz，則 
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 �̂)�%�&	 � y ;�0 � �ª«¬­Ò4/3Ó< �%  1Ò%/1Ó	�& � 2 �ª«¬­�< 1�&
Ò4/3Ó#�

�5� > (4.14) 

 

其中y�·	為 GPS CA電碼函數，Ò·Ó為取整數部分的值，�0為初始時間，�ª«¬­�< 為

第 k 次迴路更新時電碼數字控制振盪器的頻率控制輸入值。依據 CA 電碼的週期

性，電碼相位可定義為 

 

 mod Ì�0 � �ª«¬­Ò4/3Ó< �%  1Ò%/1Ó	�& � ∑ �ª«¬­�< 1�&Ò4/3Ó#��5���Îc) , 1023Í (4.15) 

 

其中��Îc) � 1 ���⁄ 為 CA 電碼的碼細片週期。故第 k+1次迴路更新時，電碼相

位將增加�ª«¬­�< 1�& ��Îc)⁄ 碼細片。由以上推導可以得到，電碼數字控制振盪器與電

碼產生器對電碼相位而言的線性近似等效架構為一增益0~± � 1�& ��Îc)⁄ 的累加

器。載波數字控制振盪器與 sin, cos對照表亦可由類似的推導得到其對載波相位而

言的線性近似等效架構為一增益0~² � 2�1�&的累加器，而其對載波頻率而言的線

性近似等效架構為單位延遲。 

圖 4.5(a)，(b)，(c)分別為電碼相位追蹤迴路，載波相位追蹤迴路，以及載波頻

率追蹤迴路的線性近似等效架構。圖中的追蹤迴路濾波器已與鑑別器，數字控制

振盪器等其他追蹤迴路元件的等效架構分離。依據圖 4.5 的架構分割，3.1.4小節

中的追蹤迴路濾波器架構即可轉換為相應的追蹤迴路演算法。 

由追蹤迴路的線性近似等效架構可求出具有某一等效雜訊頻寬的追蹤迴路在

各種信號強度以及解展頻積分時間下因雜訊所造成的均方根追蹤誤差。以電碼相

位追蹤迴路為例，由圖 4.5可推導出電碼相位估計的遞迴公式為 
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圖 4.5 傳統追蹤迴路線性近似等效架構 (a)電碼相位 (b)載波相位 (c)載波頻率 
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 "̂��� � "̂� � �1 U"Õ � �±�0µ±  "̂�V (4.16) 

 

由公式(4.2)，(4.3)，與(4.16)可推得 

 

 ·±Ö � × a·4�41¾�� × �12  �1 (chip) (4.17) 

 

將公式(3.66)代入公式(4.17)可得到電碼相位均方根追蹤誤差為 

 

 ·±Ö � × a4m C N�⁄ × �12  �1 (chip) (4.18) 

 

由公式(4.18)可以發現，電碼相位追蹤迴路因雜訊所造成均方根追蹤誤差與同

調積分解展頻時間 T 與 C/N0的乘積成反比。由類似的推導也可得到載波相位追蹤

迴路與載波頻率追蹤迴路的均方根追蹤誤差公式分別為 

 

 ·²Ö � × 12m C N�⁄ � U 12m C N�⁄ V� Ø��1, �2, �3	 (radian) (4.19) 

 

 ·ÑÖ � 1√2�m × 12m C N�⁄ � U 12m C N�⁄ V� Ø��1, �2	 (Hz) (4.20) 

 

其中Ø為一僅與數位濾波器係數相關的乘數。相較於公式(4.18)，公式(4.19)與

(4.20)多了�1 2m C N�⁄⁄ 	�項。此平方項將使載波相位與載波頻率的均方追蹤誤差於 
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圖 4.6 同調積分解展頻時間為 1毫秒時不同 C/N0與 γ對應的載波相位均方 

根追蹤誤差 

低訊雜比時快速增加。圖 4.6為 T 等於 1 毫秒時，不同 C/N0與 γ所對應的載波相

位均方根追蹤誤差。圖中所示之四個 γ 值分別對應到等效雜訊頻寬 10Hz，1Hz，

0.1Hz，與 0.01Hz。由結果可以發現，當信號強度減少 10dB時載波相位追蹤迴路

的等效雜訊頻寬必須減少十倍以上才能維持相同的均方追蹤誤差。但由公式(4.19)

可以得到，若以 T 增加十倍並固定數位濾波器係數的方式來維持均方追蹤誤差，

載波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬僅需減少十倍。為了減少追蹤迴路對信號動態

的反應時間，追蹤迴路的等效雜訊頻寬應盡可能不被減少，因此當信號強度降低

時追蹤演算法應優先考慮增加同調積分解展頻時間。 

以增加同調積分解展頻時間的方式維持均方追蹤誤差雖然能減少等效雜訊頻

寬的損失，但隨著同調積分解展頻時間增加，追蹤迴路將面對 2.2.1小節中所描述

的問題，因此同調積分解展頻時間必須有一上限。若以追蹤迴路所容許的同調積
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分解展頻時間上限與追蹤迴路的追蹤靈敏度為設計規格，圖 4.7為一可行的設計流

程。假設同調積分解展頻時間上限為 20毫秒，則藉由增加同調積分解展頻時間，

追蹤靈敏度能提升 13dB。因此若追蹤靈敏度的規格為 C/N0等於 15dBHz，當追蹤

迴路使用 1 毫秒的同調積分解展頻時間時其所能追蹤的臨界信號強度必須為 C/N0

等於 28dBHz。 

為了減少追蹤迴路對信號動態的反應時間，載波相位追蹤迴路與載波頻率追

蹤迴路於 C/N0為 28dBHz時的設計目標為最大化其等效雜訊頻寬。載波相位追蹤 

 

圖 4.7 高靈敏度傳統追蹤迴路設計流程 
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迴路可由公式(4.19)求得其所容許的最大等效雜訊頻寬，載波頻率追蹤迴路所容許

的最大等效雜訊頻寬則可由模擬求得。 

最後，由 C/N0等於 28dBHz時追蹤迴路的等效雜訊頻寬與其使用的同調積分

解展頻時間可推得當 C/N0介於 15dBHz與 28dBHz時追蹤迴路應使用的同調積分

解展頻時間以及當 C/N0大於 28dBHz時追蹤迴路的等效雜訊頻寬。 

 

表 4.1 傳統追蹤迴路等效雜訊頻寬與同調積分解展頻時間之設計結果 

C/N0 

(dBHz) 

DLL Bn 

(Hz) 

PLL Bn 

(Hz) 

FLL Bn 

(Hz) 

T 

(ms) 

C/N0 

(dBHz)* 

T 

(ms) 

46 15.43 141.86 31.42 1 27 1 

45 12.34 141.86 25.21 1 26 2 

44 9.85 141.86 20.16 1 25 2 

43 7.86 141.86 16.07 1 24 3 

42 6.26 141.86 12.77 1 23 3 

41 4.99 141.86 10.12 1 22 4 

40 3.97 141.86 7.99 1 21 5 

39 3.16 141.86 6.29 1 20 6 

38 2.51 141.86 4.94 1 19 8 

37 2.00 141.86 3.86 1 18 10 

36 1.59 141.86 3.00 1 17 13 

35 1.26 141.86 2.32 1 16 16 

34 1.00 108.96 1.78 1 15 20 

33 0.8 83.05 1.36 1 *C/N0 < 28dBHz時

數位濾波器的係數

維持不變。 

32 0.63 62.76 1.03 1 

31 0.5 46.96 0.77 1 

30 0.4 34.76 0.57 1 

29 0.32 25.42 0.42 1 

28 0.25 18.36 0.3 1 

 

表 4.1為C/N0介於 15dBHz與 46dBHz時傳統追蹤迴路等效雜訊頻寬與同調積

分解展頻時間的設計結果。當 C/N0大於 28dBHz時，電碼相位追蹤迴路與載波相

位追蹤迴路的等效雜訊頻寬採用了固定均方根追蹤誤差的方式設計，其中電碼相
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位的目標均方根追蹤誤差為 0.01碼細片。當 C/N0介於 28dBHz與 35dBHz時，載

波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬亦採用了固定均方根追蹤誤差為 40°的方式設

計，但為了減少追蹤迴路於一般信號強度時的載波相位均方追蹤誤差，當 C/N0大

於 35dBHz時載波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬維持不變。當 C/N0 小於 28dBHz

時，各追蹤迴路的數位濾波器係數固定在 C/N0等於 28dBHz時的數值，而同調積

分解展頻時間則由 1毫秒逐漸增加至 20毫秒，以求將各追蹤迴路的均方根追蹤誤

差維持於固定的範圍之內。 

4.2 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路設計延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路設計延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路設計延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路設計 

4.2.1 鑑別器種類鑑別器種類鑑別器種類鑑別器種類 

延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的基本架構與傳統追蹤迴路相同，並且由 3.2.3

小節我們得知延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法可轉換為傳統追蹤迴路濾波器的型

式，因此延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的鑑別器種類可採用與傳統追蹤迴路相同

的選擇。延伸型卡爾曼濾波器中的系統量測矩陣與系統量測雜訊的共變異數矩陣

可由鑑別器增益與鑑別器輸出中的雜訊功率求得。由 4.1.3小節所得到的結果，系

統量測矩陣與系統量測雜訊的共變異數矩陣分別為 

 

 d� � È21¾� 0 0 00 1�¾�� 0 0É (4.21) 

 

與 

 

 �� � Èa1·4� 00 1h¾�� ·4� 2⁄ � 1� ·4l 4⁄ É (4.22) 

 

當導航資訊位元變化已經補償時，系統量測矩陣與系統量測雜訊的共變異數

矩陣則分別為 
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 d� � È21¾� 0 0 00 1¾� 0 0É (4.23) 

 

與 

 

 �� � Èa1·4� 00 1 ·4� 2⁄ É (4.24) 

 

相較於傳統追蹤迴路濾波器，延伸型卡爾曼濾波器直接將鑑別器增益包含於

演算法公式中，故公式(4.21)，(4.22)，與(4.23)中的¾�須以¾Ã�代入。 

4.2.2 系統狀態雜訊共變異數矩陣系統狀態雜訊共變異數矩陣系統狀態雜訊共變異數矩陣系統狀態雜訊共變異數矩陣 

系統狀態雜訊的共變異數矩陣與追蹤迴路所欲追蹤的信號動態範圍有關。若

追蹤迴路假設較大的可能信號動態範圍，則系統狀態雜訊的共變異數矩陣值必須

增加以將假設反映至信號參數的隨機系統模型中。當系統狀態雜訊的共變異數矩

陣值增加時，延伸型卡爾曼濾波器的系統狀態估計誤差亦會增加。若系統狀態估

計誤差超過追蹤迴路所允許的範圍，各鑑別器的非線性輸出將使得延伸型卡爾曼

濾波器的線性近似條件不成立甚而導致追蹤迴路脫鎖。因此延伸型卡爾曼濾波器

追蹤迴路中系統狀態雜訊的共變異數矩陣與傳統追蹤迴路中等效雜訊頻寬的設計

考量是相同的。 

由於延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法可轉換為傳統追蹤迴路濾波器的形式，

由 4.1.4小節中的結果我們可以推得增加同調積分解展頻時間亦可放寬延伸型卡爾

曼濾波器追蹤迴路的設計條件。因此圖 4.7中傳統追蹤迴路的設計流程亦可用於延

伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的設計上。不同之處在於延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴

路是藉由調整系統狀態雜訊的共變異數矩陣值來改變其對信號動態的追蹤效能。 

系統狀態雜訊的共變異數矩陣值必須由系統狀態雜訊的統計特性求得。若假

設所追蹤信號的各個參數因衛星動態以外所造成的參數變化為互相獨立的，則公
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式(3.55)中系統狀態雜訊向量的各個成分可假設為互相獨立的隨機程序。因此系統

狀態雜訊的共變異數矩陣為 

 

 ?� �
���
���
·Ú±�� 0 0 00 ·Ú²�� 0 00 0 ·ÚÑ�� 00 0 0 ·ÚÛ�� ���

��� (4.25) 

 

其中·Ú±�，·Ú²�，·ÚÑ�，·ÚÛ�分別約等於所追蹤信號的電碼相位，載波相位，

殘餘載波頻率，以及殘餘載波頻率變化速率於追蹤迴路更新週期內可能的最大改

變量。雖然公式(4.25)具有簡單的型式，但其對信號參數變化的假設誤差較大。為

了使各信號參數的變化符合信號參數之間的關係，離散時間的系統狀態雜訊必須

由連續時間的系統狀態雜訊推得。相應於公式(3.55)的連續時間系統狀態轉化公式

為 

 

 
dd� ���

�� ".�s���
�� �

���
���0 0 ����̈ � 00 0 2� 00 0 0 10 0 0 0���

���
���
�� ".�s���

�� �
��
��
��±�²�Ñ�Û��

��
�
 (4.26) 

 

假設連續時間系統狀態雜訊向量的各個成分皆可由連續函數表示之，則由線

性動態系統的公式可以得到公式(4.26)的解為 

 

 

���
�� ".�s���

�� �
��
���
�1 0 ����̈ � � ���2�̈ � ��
0 1 2�� ���0 0 1 �0 0 0 1 ��

���
�

��
��
� "0.0�0s0��

��
� � 

(4.27) 
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 Ü
��
���
�1 0 ����̈ � ��  Ý	 ���2�̈ � ��  Ý	�
0 1 2���  Ý	 ���  Ý	�0 0 1 �  Ý0 0 0 1 ��

���
�

��
��
��±�²�Ñ�Û��

��
� dÝ¬

�   

 

其中"0，.0，�0，s0分別為各信號參數的初始值。假設連續時間系統狀態雜

訊向量的各個成分為互相獨立的隨機程序，則由公式(4.27)可推得離散時間系統狀

態雜訊的共變異數矩陣為 

 

 

?� �
��
��
��
���
�m·Ú±�� � U����̈ �V� Rmh3 ·ÚÑ�� � m§20 ·ÚÛ�� S 2� ����̈ � Rmh3 ·ÚÑ�� � m§20 ·ÚÛ�� S

2� ����̈ � Rmh3 ·ÚÑ�� � m§20 ·ÚÛ�� S m·Ú²�� � 4�� Rmh3 ·ÚÑ�� � m§20 ·ÚÛ�� S
����̈ � Rm�2 ·ÚÑ�� � ml8 ·ÚÛ�� S 2� Rm�2 ·ÚÑ�� � ml8 ·ÚÛ�� S

����̈ �
mh6 ·ÚÛ�� 2� mh6 ·ÚÛ��

Z 

Z
����̈ � Rm�2 ·ÚÑ�� � ml8 ·ÚÛ�� S ����̈ �

mh6 ·ÚÛ��
2� Rm�2 ·ÚÑ�� � ml8 ·ÚÛ�� S 2� mh6 ·ÚÛ��

m·ÚÑ�� � mh3 ·ÚÛ�� m�2 ·ÚÛ��
m�2 ·ÚÛ�� m·ÚÛ�� ��

��
��
��
�
 

(4.28) 

 

其中·Ú±�� ，·Ú²�� ，·ÚÑ�� ，·ÚÛ�� 分別為連續時間系統狀態雜訊向量中各成分的變

異量。 

表 4.2與表 4.3為以模擬求得當 C/N0介於 28dBHz與 46dBHz時·ÚÑ與·ÚÛ的約

略上限，模擬中·Ú± � 0.01，·Ú² � 0。由模擬結果可以發現，在相同的信號強度下

追蹤迴路所容許的·ÚÛ上限較·ÚÑ大得許多。但由進一步模擬可以發現，增加·ÚÛ對
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減少追蹤迴路的頻率捕獲時間與增加追蹤迴路的頻率捕獲範圍的效果並不如增加

·ÚÑ有效，因此將·ÚÑ設為上限為較佳的選擇。 

當 C/N0大於 38dBHz時，表 4.2中·ÚÑ的約略上限已超過 250Hz。事實上由模

擬結果可以發現，若追蹤迴路使用公式(4.4)的載波相位鑑別器，則當殘餘載波頻率

追蹤誤差超過 250Hz時，延伸型卡爾曼濾波器將因其線性近似條件不成立而產生

錯誤的殘餘載波頻率估計。而當追蹤迴路使用公式(4.7)的載波相位鑑別器時殘餘載

波頻率的追蹤誤差上限則為 500Hz。因此當 C/N0大於 38dBHz時，可以 250（Hz）

作為·ÚÑ的上限。 

 

表 4.2 C/N0介於 28dBHz與 46dBHz時 σvf 的約略上限 

C/N0 (dBHz) 46 45 44 43 42 41 40 39 38 37 ·ÚÑ 1210 883 785 666 589 483 418 325 228 185 

C/N0 (dBHz) 36 35 34 33 32 31 30 29 28  ·ÚÑ 157 82 74 54 45 25 17 14 9  

 

表 4.3 C/N0介於 28dBHz與 46dBHz時 σvα的約略上限 

C/N0 (dBHz) Above 38 37 36 35 34 33 32 ·ÚÛ >30000 16800 12300 6600 4300 3000 1500 

C/N0 (dBHz) 31 30 29 28     ·ÚÛ 830 640 300 81     

 

當 C/N0小於 28dBHz時，為了使延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路於同調積分解

展頻時間增加後能維持相同的特性，公式(4.21)，(4.22)，(4.23)，(4.24)，(4.28)所

表示的延伸型卡爾曼濾波器變數必須固定其值，而相關器輸出亦須以積分時間正

規化之。因此當 C/N0介於 28dBHz與 15dBHz時，上述的變數值必須為 C/N0等於

28dBHz，同調積分解展頻時間為 1 毫秒時由公式計算所得之值。而追蹤迴路使用

的同調積分解展頻時間則如表 4.1所列。 
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4.2.3 系統狀態初始估計誤差系統狀態初始估計誤差系統狀態初始估計誤差系統狀態初始估計誤差共變異數矩陣共變異數矩陣共變異數矩陣共變異數矩陣 

系統狀態初始估計誤差的共變異數矩陣值決定追蹤迴路於初始時所能捕獲的

參數誤差範圍，即 

 

 B0 �
���
���
E�"=�� ! 0 0 00 E�.=�� ! 0 00 0 E��=�� ! 00 0 0 E�s=�� !���

��� (4.29) 

 

為了減少捕獲程序所須嘗試的次數，追蹤迴路於初始時所能捕獲的參數誤差

範圍不宜過小。但當信號強度較低時，若系統狀態初始估計誤差的共變異數矩陣

值過大，追蹤迴路於初始時將因雜訊所造成的追蹤誤差過大而脫鎖。表 4.2 與表

4.3中·Ñ與·Û約略上限的平方可做為E��=�� !與E�s=�� !的約略上限。而一般的E�"=�� !與
E�.=�� !值則不致於造成追蹤迴路脫鎖，因此E�"=�� !可固定為 0.52，E�.=�� !可固定為

π
2。 

4.3 追蹤迴路計算複雜度追蹤迴路計算複雜度追蹤迴路計算複雜度追蹤迴路計算複雜度分析與比較分析與比較分析與比較分析與比較 

除了追蹤迴路的追蹤效能為選擇追蹤迴路架構時的考量之外，為了降低實現

追蹤迴路的成本，不同架構的追蹤迴路其計算複雜度亦須加以分析比較。由於延

伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路與傳統追蹤迴路的主要差異為其追蹤演算法的部份，

我們可針對兩者的追蹤演算法進行分析比較。傳統追蹤迴路的追蹤演算法可由追

蹤迴路濾波器的架構轉換而得，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的追蹤演算法則如

表 3.8所列。表 4.4與表 4.5為兩者的追蹤演算法計算複雜度分析結果。由分析結

果可以發現，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的追蹤演算法在更新追蹤迴路與調整

追蹤演算法時所需的加法數與乘法數皆較傳統追蹤迴路高出許多。為了減少延伸

型卡爾曼濾波器追蹤迴路的計算複雜度，當延伸型卡爾曼濾波器中的各個變數已
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收斂時，演算法遞迴公式可簡化為 3.2.3小節中所述之步驟。變數的收斂可藉由檢

驗卡爾曼增益的改變量來達成，即當 

 

 maxc 
��,c  ��#�,c� p Threshold (4.30) 

 

時，可以用簡化後的演算法遞迴公式更新追蹤迴路，直到所追蹤信號的信號強度

改變而必須調整追蹤演算法時，才重新使用完整的演算法遞迴公式。表 4.6為簡化

後之延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法的計算複雜度。相較於完整的追蹤演算法，

其更新追蹤迴路所需的加法數與乘法數已減少 93%左右，並且已接近傳統追蹤迴

路所需的加法數與乘法數。因此當追蹤演算法的調整頻率較低時，延伸型卡爾曼

濾波器追蹤迴路的計算複雜度僅略為高出傳統追蹤迴路。 

 

表 4.4 傳統追蹤迴路追蹤演算法之計算複雜度 

 
更新迴路所需之 調整演算法所需之 

加法數 乘法數 加法數 乘法數 

電碼相位追蹤迴路 0 3 0 2 

載波相位追蹤迴路 4 5 0 4 / 2 

載波頻率追蹤迴路 3 3 0 4 / 4 

更新 NCO 2 1 0 0 

總和 9 12 0 10 / 8 
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表 4.5 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路追蹤演算法之計算複雜度 

 
更新迴路所需之 調整演算法所需之 

加法數 乘法數 加法數 乘法數 

X 0 0 0 4 

?� 0 0 5 21 

d 0 0 0 2 / 1 

�� 0 0 1 / 0 6 / 2 

vz�#�� | vz�# 12 16 0 0 

更新 NCO 1 1 0 1 

B�#�� | B�# 88 104 0 0 

�� 72 100 0 0 

vz�# | vz�� 8 8 0 0 

B�# | B�� 126 172 0 0 

總和 327 401 6 / 5 34 / 29 

 

表 4.6 簡化後之延伸型卡爾曼濾波器追蹤演算法之計算複雜度 

 
更新迴路所需之 

加法數 乘法數 

vz�#�� | vz�# 12 16 

更新 NCO 1 1 

vz�# | vz�� 8 8 

總和 21 25 
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第五章第五章第五章第五章     

電腦模擬電腦模擬電腦模擬電腦模擬 
5 電腦模擬 

在第四章中，我們依據圖 4.7的設計流程分別設計了傳統追蹤迴路與延伸型卡

爾曼濾波器追蹤迴路。本章將透過電腦模擬測試所設計的追蹤迴路其各項效能。

為了簡化問題，在以下的各項測試中，主要的模擬條件變數皆為所追蹤信號的功

率對熱雜訊頻譜密度的比值 C/N0，且模擬中所使用的基頻訊號不包含有限頻寬效

應。基頻訊號的有限頻寬效應會扭曲所接收訊號中的電碼而改變所接收訊號與本

地端參考信號電碼的交互相關函數，但其對一般電碼相位鑑別器的線性近似等效

架構影響並不大，故在此忽略其對追蹤迴路效能的影響。以下將對傳統追蹤迴路

與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的各項效能進行測試。 

5.1 追蹤迴路初始效能追蹤迴路初始效能追蹤迴路初始效能追蹤迴路初始效能 

追蹤迴路的初始效能包括追蹤迴路所能捕獲的各個信號參數範圍，以及追蹤

迴路達到穩態所需的時間。圖 5.1與圖 5.2為傳統追蹤迴路於初始時對各個信號參

數的追蹤結果。其中圖 5.1為典型的初始成功情況，圖 5.2為典型的初始失敗情況。

當殘餘載波頻率的初始估計誤差過大時，載波頻率追蹤迴路無法於短時間內將殘

餘載波頻率的追蹤誤差減少。殘餘載波頻率的追蹤誤差會使得載波相位追蹤迴路

無法鎖定並降低解展頻增益，因此追蹤迴路的初始效能主要是由其對殘餘載波頻

率的捕獲效能所決定。 

圖 5.3 為傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限。當 C/N0 大於

32dBHz時，傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差可高達 500Hz左右。但當

C/N0 小於 32dBHz 時，傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限即快速減

少至 100Hz以下。圖中亦標示了當電碼相位初始估計誤差為 0.4碼細片時的殘餘 
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圖 5.1 傳統追蹤迴路於初始時對各個信號參數的追蹤結果 
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圖 5.2 當殘餘載波頻率初始估計誤差過大時傳統追蹤迴路對各個信號參數 

的追蹤結果 
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圖 5.3 傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限 

載波頻率初始估計誤差上限。模擬結果顯示當 C/N0小於 36dBHz時，傳統追蹤迴

路對電碼相位的捕獲效能會影響殘餘載波頻率的捕獲效能。當 C/N0 小於 34dBHz

時，電碼相位追蹤誤差將大幅增加載波頻率追蹤迴路達到穩態所需的時間。故當

電碼相位初始估計誤差為 0.4碼細片時，傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤

差上限於 C/N0等於 34dBHz時即降至 0Hz左右。 

圖 5.4與圖 5.5為延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對各個信號參數的追蹤結果。

其中圖 5.4為典型的初始成功情況，圖 5.5為典型的初始失敗情況。由圖 5.5可以

發現，相較於傳統追蹤迴路，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對殘餘載波頻率的追

蹤誤差除了會造成殘餘載波相位的追蹤誤差並降低解展頻增益之外，亦會造成電

碼相位的追蹤誤差。因此當延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路初始失敗時，其後續對

各個信號參數的追蹤誤差一般較傳統追蹤迴路來得大。圖 5.6為延伸型卡爾曼濾波

器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限。當 C/N0大於 36dBHz時延伸型卡 
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圖 5.4 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路於初始時對各個信號參數的追蹤結果 
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圖 5.5 當殘餘載波頻率初始估計誤差過大時延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路 

對各個信號參數的追蹤結果 
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圖 5.6 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限 

爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限為 180Hz左右，但相較於

傳統追蹤迴路其初始估計誤差上限隨 C/N0的下降較為緩和。且由於其對電碼相位

的捕獲效能於 C/N0小於 36dBHz時較傳統追蹤迴路為佳，當電碼相位初始估計誤

差為 0.4 碼細片時，其殘餘載波頻率初始估計誤差上限直至 C/N0等於 30dBHz方

降為零。圖中亦標示了當殘餘載波頻率變化速率初始估計誤差為每秒 1Hz 時的殘

餘載波頻率初始估計誤差上限。與圖 5.3比較可以發現，當殘餘載波頻率變化速率

初始估計誤差為每秒 1Hz 時，傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率初始估計誤差上限直

至 C/N0等於 22dBHz方降為零，而延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率

初始估計誤差上限則於 C/N0等於 29dBHz時即降為零。因此延伸型卡爾曼濾波器

追蹤迴路對殘餘載波頻率變化速率的初始估計誤差要求較傳統追蹤迴路來得嚴

格。 
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圖 5.7 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率初始 

估計誤差上限 

5.2 信號動態追蹤效能信號動態追蹤效能信號動態追蹤效能信號動態追蹤效能 

當追蹤迴路初始後，追蹤迴路已能成功追蹤由衛星動態所造成的信號動態。

但由其他信號動態來源所造成的信號動態可能使追蹤迴路出現周期滑脫現象，甚

至使追蹤迴路脫鎖。圖 5.8與圖 5.9為傳統追蹤迴路對信號動態的追蹤結果。其中

圖 5.8為典型的追蹤成功情況，圖 5.9為典型的追蹤迴路出現周期滑脫的情況。由

圖 5.8 可以發現，當信號動態改變時（500 毫秒），傳統追蹤迴路對載波相位的追

蹤誤差即迅速上升，直至載波頻率追蹤迴路重新達到穩態後載波相位追蹤誤差才

開始減少。圖 5.10為傳統追蹤迴路對持續 1 秒的殘餘載波頻率變化速率偏移的追

蹤上限。圖中殘餘載波頻率變化速率的單位為當虛擬距離變化為 9.8公尺/秒 2時的

都普勒頻率位移變化速率，約為每秒 51.5Hz。模擬結果顯示當 C/N0小於 35dBHz 
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圖 5.8 傳統追蹤迴路對信號動態的成功追蹤結果 
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圖 5.9 傳統追蹤迴路對信號動態追蹤出現周期滑脫的結果 
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圖 5.10 傳統追蹤迴路對持續 1秒的殘餘載波頻率變化速率偏移的追蹤上 

限 

時，傳統追蹤迴路對殘餘載波頻率變化速率偏移的追蹤上限即迅速降低至每秒

15Hz左右，直到 C/N0為 30dBHz時，傳統追蹤迴路對殘餘載波頻率變化速率偏移

的追蹤上限即降為每秒 0Hz左右。 

圖 5.11為延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對信號動態的典型追蹤結果。與傳統

追蹤迴路相較，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路因信號動態改變所造成的載波相位

追蹤誤差幾乎不隨時間減少，但此相位誤差隨殘餘載波頻率變化速率的增加則較

為緩慢。因此延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對信號動態的追蹤效能在大多數情況

下可優於傳統追蹤迴路。圖 5.12為延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對持續 1 秒的殘

餘載波頻率變化速率偏移的追蹤上限。模擬結果顯示僅當 C/N0接近 35dBHz時，

延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路與傳統追蹤迴路對殘餘載波頻率變化速率的追蹤上

限較為接近。在其他情況下延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對殘餘載波頻率變化速

率的追蹤上限則較傳統追蹤迴路為高。由圖 2.5可得知當使用者動態為 1秒內由 
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圖 5.11 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對信號動態的追蹤結果 

0 500 1000 1500 2000
-2000

0

2000 

4000 

6000 

time (ms)tr
ac

ke
d 

re
si

du
al

 c
ar

rie
r 

fr
eq

ue
nc

y 
(H

z)

0 500 1000 1500 2000 
-40

-20

0

20

40

60

time (ms)

ca
rr

ie
r 

ph
as

e 
tr

ac
ki

ng
 e

rr
or

 (
de

g)
 

0 500 1000 1500 2000 
-0.08 

-0.06 

-0.04 

-0.02 

0

0.02

time (ms)

co
de

 p
ha

se
 tr

ac
ki

ng
 e

rr
or

 (
ch

ip
) 



電腦模擬  第五章 

99 

 

圖 5.12 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對持續 1秒的殘餘載波頻率變化速 

率偏移的追蹤上限 

靜止轉為每秒 1 公尺的移動速度時，使用者動態最大可造成每秒 5Hz 左右的信號

動態。故當 C/N0大於 23dBHz時，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路可成功追蹤由上

述使用者動態所造成的信號動態。 

5.3 穩態均方追蹤誤差穩態均方追蹤誤差穩態均方追蹤誤差穩態均方追蹤誤差 

由 5.2 節的模擬結果我們得知，雖然第四章所設計的追蹤迴路其目標是能於

C/N0等於 15dBHz時維持鎖定，但當 C/N0小於 30dBHz與 24dBHz時，傳統追蹤

迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路並無法追蹤由一般使用者動態所造成的信號

動態。在這些信號強度下，追蹤迴路僅能於使用者移動速度不變時維持鎖定。載

波相位的穩態均方追蹤誤差大小影響了當使用者移動速度不變時追蹤迴路能維持

鎖定的平均時間長度（mean time to lose lock, MTLL），而電碼相位的穩態均方追蹤

誤差大小也會直接影響虛擬距離量測的準確度。在第四章中，圖 4.7的設計流程是 
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圖 5.13 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對持續 1秒的殘餘 

載波頻率變化速率偏移的追蹤上限 

以持續鎖定 5 秒做為追蹤迴路成功鎖定與否的準則，故以下對各信號參數的穩態

均方追蹤誤差量測皆由長度 5 秒的追蹤結果求得。圖 5.14為傳統追蹤迴路與延伸

型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率穩態均方根追蹤誤差。當 C/N0 大於

35dBHz與 38dBHz時，傳統追蹤迴路中載波相位追蹤迴路的等效雜訊頻寬與延伸

型卡爾曼濾波器追蹤迴路的系統狀態雜訊共變異數矩陣皆固定不變，故兩者的殘

餘載波頻率穩態均方追蹤誤差均隨 C/N0 增加而減少。當 C/N0 小於 35dBHz 與

38dBHz時，兩者的殘餘載波頻率穩態均方追蹤誤差則隨著傳統追蹤迴路中載波相

位追蹤迴路的等效雜訊頻寬與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的系統狀態雜訊共變

異數矩陣值減少而減少。由模擬結果亦可發現，傳統追蹤迴路的殘餘載波頻率穩

態均方追蹤誤差在不同信號強度下皆較延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路為高，且其

受到同調積分解展頻時間近似的影響較大，而於 C/N0介於 23dBHz與 28dBHz時

有一震盪。 
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圖 5.14 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的殘餘載波頻率穩 

態均方根追蹤誤差 

圖 5.15為傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的載波相位與電碼相

位穩態均方根追蹤誤差。在載波相位的部分，當 C/N0 由 46dBHz減少至 28dBHz

時，傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的均方根追蹤誤差皆逐漸增加

至 15°左右即維持不變，這顯示追蹤迴路的效能與設計時一致。當C/N0小於 28dBHz

時，傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的均方根追蹤誤差則受到同調

積分解展頻時間近似與非線性效應的影響而以 15°為中心震盪。在電碼相位的部

分，傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的均方根追蹤誤差在不同信號

強度下皆維持於 0.01碼細片左右，這顯示追蹤迴路的效能與設計時一致。但當 C/N0

大於 31dBHz時，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的均方根追蹤誤差較傳統追蹤迴路

略低，故其可提供較為準確的虛擬距離量測。在追蹤靈敏度的部分，傳統追蹤迴

路可達到 14dBHz，而延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路可達到 16dBHz。 
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圖 5.15 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的 (a)載波相位 (b) 

電碼相位 穩態均方根追蹤誤差 
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第六章第六章第六章第六章     

結論與未來展望結論與未來展望結論與未來展望結論與未來展望 
6 結論與未來展望 

6.1 結論結論結論結論 

本論文嘗試從追蹤迴路的架構設計上提升 GPS接收機的追蹤靈敏度，以擴增

GPS 系統的使用環境至衛星信號強度衰減的各種區域。根據不同的信號強度衰減

場合，本論文分析了幾種相關的應對方式。在這些應對方式之中，又以提升接收

機的靈敏度為必須首要考量的方式。提升追蹤靈敏度可藉由增加追蹤迴路所使用

的解展頻增益以及改良追蹤迴路以降低其成功鎖定時所需的最小訊雜比來達成。

在改良追蹤迴路的部分，本論文分別從兩方面進行。首先為傳統追蹤迴路的架構

分析與設計。接著依據傳統追蹤迴路的架構，本論文使用延伸型卡爾曼濾波器取

代傳統追蹤迴路濾波器以對傳統追蹤迴路作進一步改良。由延伸型卡爾曼濾波器

追蹤迴路的架構分析可以發現，傳統追蹤迴路濾波器實為延伸型卡爾曼濾波器的

特例。因此經由適當的設計，兩者可達到相近的效能。傳統追蹤迴路的優點之一

為其豐富的理論基礎與設計典範可做為設計時的參考依據。傳統追蹤迴路的計算

複雜度亦較延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路為低。延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的

優點之一為其具有最小化均方追蹤誤差的特性，另一優點為其簡易的參數設計。

依據追蹤誤差公式的分析結果，本論文提出一套明確的追蹤迴路設計流程以決定

不同信號強度下追蹤迴路所使用的解展頻增益與追蹤演算法。由此設計流程本論

文成功設計出靈敏度分別達到 14dBHz與 16dBHz的傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼

濾波器追蹤迴路。除了追蹤靈敏度之外，本論文亦以電腦模擬測試在不同信號強

度下兩者的初始效能與信號動態追蹤效能。當 C/N0大於 27dBHz且電碼相位初始

估計誤差較小時，相較於延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路，傳統追蹤迴路能容許較



第六章  結論與未來展望 

104 

大的載波頻率初始估計誤差。但當電碼相位初始估計誤差較大時，延伸型卡爾曼

濾波器追蹤迴路的初始效能則較傳統追蹤迴路為佳。在信號動態追蹤效能的部

份，本論文以持續 1 秒的載波頻率變化速率偏移做為測試項目。模擬結果顯示延

伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路對信號動態的追蹤效能較傳統追蹤迴路為佳。當 C/N0

大於 23dBHz時，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路能成功追蹤由一般人步行所造成的

信號動態。 

 

表 6.1 傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路的效能比較 

效能指標 傳統追蹤迴路 延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路 

追蹤靈敏度 C/N0 ≥ 14dBHz C/N0 ≥ 16dBHz 

動態追蹤靈敏度 C/N0 ≥ 34dBHz C/N0 ≥ 32dBHz 

穩態均方追蹤誤差 較大 較小 

使用者動態追蹤範圍 較小 較大 

 

依據模擬結果，表 6.1列出了傳統追蹤迴路與延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路在

幾項主要效能指標上的比較結果。其中動態追蹤靈敏度的標準為追蹤迴路必須能

維持 4g的載波頻率變化速率追蹤能力。雖然本論文中傳統追蹤迴路與延伸型卡爾

曼濾波器追蹤迴路皆經過最佳化設計，延伸型卡爾曼濾波器追蹤迴路在動態追蹤

靈敏度，穩態均方追蹤誤差，以及使用者動態追蹤範圍的效能均較傳統追蹤迴路

為佳。 

6.2 未來展望未來展望未來展望未來展望 

在本論文中，追蹤迴路的架構設計與改良皆是從單一通道的觀點出發的。事

實上不同的 GPS C/A電碼之間不為零的交互相關函數會使得微弱信號的捕獲與追
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蹤更加困難。當接收機能同時接收到多顆收訊良好的衛星訊號時，微弱衛星訊號

的成功接收與否對接收機的影響較為輕微。但當收訊良好的衛星數目不足以提供

導航程序計算使用者資訊時，接收機必須先克服一般衛星訊號對微弱衛星訊號造

成的干擾才可使用微弱衛星訊號。因此除了提升接收機的靈敏度之外，如何有效

解決不同衛星訊號之間的干擾問題亦相當重要。 

除了上述的問題之外，本論文提供的追蹤迴路設計流程能設計出許多不同規

格的追蹤迴路。本論文設計的追蹤迴路皆以 20毫秒作為追蹤迴路輸入的同調積分

解展頻時間上限，不同規格的追蹤迴路設計則未加以探討。尤其當追蹤迴路使用

的同調積分解展頻時間持續增加時，頻率振盪器與頻率合成器的雜訊會使得本地

端參考信號出現不可忽略的信號動態。因此為了有效增加同調積分解展頻增益，

關於頻率振盪器與頻率合成器雜訊所造成的影響甚或其改善方式皆可做為進一步

探討的方向。 

此外，本論文中所探討的追蹤迴路架構分析與設計皆假設接收訊號為 GPS L1

頻帶的民用訊號。雖然不同導航衛星系統的各種訊號對追蹤迴路的架構與特性影

響並不大，但多數訊號皆較 GPS L1頻帶的民用訊號更適合於信號強度衰減的環境

下使用[24]。如何設定追蹤迴路的規格以充分發揮各種訊號所帶來的優點，並了解

使用各種訊號時接收機所能達到的性能將成為新一代導航定位產品發展中不可或

缺的研究。 
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附錄附錄附錄附錄 

接收端接收端接收端接收端 GPS 基頻信號模型基頻信號模型基頻信號模型基頻信號模型    

在本論文中，追蹤迴路的效能量測是以電腦模擬追蹤迴路的運作來達成。模

擬中追蹤迴路所使用的衛星信號是由模擬器直接產生。為了減少儲存衛星信號所

需的記憶空間，模擬器產生了降至基頻的衛星信號。另外為了排除導航資訊位元

同步與解調錯誤造成的解展頻增益損失，模擬器產生的衛星信號不包含導航資訊

位元調變。因此基頻信號中的單一衛星成分可表示為 

 

 [c�%�&	 � ¾c�%	�c�%�&	 exp
-.c�%�&	� (A.1) 

 

其中¾c，�c，.c分別為基頻信號振幅，展頻碼調變，與基頻信號中的殘餘載波

調變相位。以下為這些參數的產生方式。 

(1) 信號振幅信號振幅信號振幅信號振幅 

信號功率的大小決定了信號振幅的大小。假設信號功率為B，則中頻信號振幅

為√2B¾� 2⁄ 。其中¾�為降頻信號振幅。當中頻信號降至基頻信號時，中頻信號必

須分為同相位與正交相位兩路降頻以提供追蹤迴路載波相位資訊。假設降頻信號

為¾à exp
 -.à�%�&	�，則基頻信號振幅為√2B¾�¾à 4⁄ 。在不影響訊雜比的情況

下，我們可以假設¾� � √2，¾à � 1。故 

 

 ¾c � JBc2  (A.2) 

 

(2) 展頻碼調變展頻碼調變展頻碼調變展頻碼調變 
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基頻信號的有限頻寬對追蹤迴路效能的影響在本論文中並未加以探討。為了

減少模擬器產生信號所需的時間，公式(A.1)所表示的衛星信號為理想射頻信號經

降頻取樣後的結果，故�c�%�&	 � á1。展頻碼調變的正負值可由展頻碼相位"c與展

頻碼序列推得。造成展頻碼相位變化的最主要因素為都普勒效應帶來的頻率偏

移。故 

 

 "c�%�&	 � "c�0	 � ���%�& � �& 2 ����̈ � �c�0�&	4
�5� � ���%�&	 (A.3) 

 

其中�c為殘餘載波頻率（約等於載波都普勒頻率位移），��為展頻碼相位雜訊。

關於信號參數雜訊對追蹤迴路效能的影響在本論文中並未加以探討，故模擬器產

生的信號不包含展頻碼相位雜訊。 

(3) 殘餘載波調變殘餘載波調變殘餘載波調變殘餘載波調變 

基頻信號中的殘餘載波調變來自於衛星信號的載波頻率與接收機的產生的載

波頻率之間的誤差。造成誤差的主要來源為都普勒效應帶來的頻率偏移與接收機

頻率振盪器的頻率偏移。由於這些頻率偏移的影響為相加性，模擬器僅由其總和

來產生殘餘載波調變。為了量測衛星動態與使用者動態造成的都普勒頻率偏移變

化對追蹤迴路效能的影響，模擬器是由殘餘載波頻率的變化速率來產生殘餘載波

頻率，即 

 

 �c�%�&	 � �c�0	 � �& 2 sc�0�&	4
�5� � ���%�&	 (A.4) 

 

其中sc為殘餘載波頻率的變化速率，��為殘餘載波頻率雜訊。殘餘載波相位可

由殘餘載波頻率求得 
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 .c�%�&	 � .c�0	 � 2��& 2 �c�0�&	4
�5� � �h�%�&	 (A.5) 

 

其中�h為殘餘載波相位雜訊。關於信號參數雜訊對追蹤迴路效能的影響在本

論文中並未加以探討，故模擬器產生的信號不包含殘餘載波相位雜訊與殘餘載波

頻率雜訊。 

當基頻信號中不同衛星信號的強度相差較大時，不同衛星信號之間的交互相

關性會增加追蹤微弱衛星信號的困難度。本論文假設不同衛星信號強度的差異不

大，故不同衛星信號之間約為互相獨立。基於這個假設模擬器僅產生包含單一衛

星信號的基頻信號，即 

 

 '�%�&	 � [��%�&	 � %��%�&	 (A.6) 

 

其中%�為基頻信號中的雜訊成分。 

基頻信號中的雜訊主要來源為接收機前端的熱雜訊。假設接收機前端可等效

為一理想的低通濾波器，則基頻信號中的熱雜訊可以一有限頻寬的白色高斯隨機

程序來近似。假設射頻信號中的雜訊功率為B4，則經過第一次降頻後雜訊功率為

¾�� B4 4⁄ 。當中頻信號降至基頻時，同相位與正交相位基頻信號中的雜訊功率皆變

為¾�� ¾à�B4 8⁄ 。將¾� � √2，¾à � 1代入可以得到 

 

 ·4Æ � ·4Ä � JB42  (A.7) 

 

其中·4Æ與·4Ä分別為同相位與正交相位基頻信號中雜訊的標準差。將·4Æ與·4Ä
設為 1可以得到 
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 ¾c � ×BcB4 � × 12�&
CN� (A.8) 

 

根據上述的基頻信號模型，模擬器產生接收端 GPS基頻信號的架構如圖 A.1

所示。藉由調整不同的信號生成參數，模擬器即可產生各項測試所需的基頻信號。 

 

圖 A.1 接收端基頻信號的生成架構 
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