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高速数字解调中的并行处理算法 
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【摘要】在分析频域并行FIR滤波性能特点的基础上，提出了一种时域并行FIR滤波处理方案，该方案能以较低复杂度实

现600 Mb/s以上数字调制信号的解调。还提出了一种基于多相滤波器组和并行处理的高精度符号同步方法，可以在不提高接

收信号采样率和几乎不增加硬件复杂度的条件下，使符号同步精度提高一倍。最后给出了基于以上方法设计的原理样机的测

试结果。 
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Abstract  Some useful parallel processing algorithms for the demodulator in a high rate data communication 

system are presented, including parallel FIR filter, parallel symbol synchronization, and parallel carrier recovery. 
After analyzing the characteristics of frequency domain parallel FIR filtering, a time domain parallel processing 
scheme is proposed，which can implement a demodulator for 600 Mb/s digital modulation signal with quite low 
hardware complexity. The paper proposes a scheme of high precise symbol synchronization loop based on parallel 
processing and multi-phase filter, which can remarkably improve the synchronization accuracy without sampling 
rate increasing and almost with no extra complexity. Finally, some testing results of a prototype of high rate data 
communication system based on the above algorithms are given. 
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随着技术的发展和应用需求的增加，未来无线

通信将需要数百兆比特每秒的数据传输速率。对于

通常的全数字QPSK解调方案 [1-4]，由于大规模

CMOS器件处理速度的限制，以目前最快的时钟速

度为500 MHz的FPGA器件实现的设备，最高也只能

处理50 Mb/s左右的数据速率，因此对更高速率数据

传输的解调处理需要采用并行处理算法[5]。并行处

理算法在满足处理速度要求的同时，也使硬件实现

(通常是FPGA实现)的复杂度大幅提高，如何改进算

法和实现结构，以便能以较低的硬件代价达到尽可

能高的指标，是一个重要研究课题。本文研究并行

处理算法的改进和高效实现的方法，主要讨论并行

FIR滤波、并行位定时恢复、并行载波恢复等内容。 

1  并行FIR滤波 
1.1  频域并行FIR滤波 

FIR滤波器并行实现的方法很多，图1所示为一

种频域并行实现方法[6-7]。并行处理结构利用傅里叶

变换的卷积定理，采用FFT实现输入信号与FIR滤波

器单位冲击响应序列的快速卷积运算。每次从输入

信号样点序列中截取一段进行离散傅里叶变换

(DFT)变换到频域，然后将各个频谱值乘以滤波器频

率响应系数，最后再进行逆DFT变换返回到时域，

得到滤波结果。 
利用卷积定理实现快速卷积运算，每次只能实

现两个有限长序列的循环卷积，要实现一个无限长
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序列与FIR滤波系数序列的线性卷积，需要将分段实

现的循环卷积结果进行重叠相加或重叠删去处理。 
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图1  频域并行处理FIR匹配滤波器 

设{ ( )}h n 为一个 N 点长的FIR滤波器的单位冲

击响应，{ ( )}Mx n 为从无限长的输入信号样点序列

{ ( )}x n 中截得的一个 M 个样点的序列，借助L点FFT
进行二者的快速卷积计算。L的选择有两种取法，对

于重叠相加法来说，取 1L N M+ −≥ ，此时，用FFT
法实现的循环卷积等价于它们的线性卷积，每次 M
个输入信号样点，可得到L个样点的卷积值，其中有

N+1个值与下一段的计算结果重叠相加，逐段这样

进行就可以实现任意长输入序列的FIR滤波。对于重

叠删去法，每次截取M个样点，并取L=M>N，用L
点FFT实现循环卷积，所得M个循环卷积值中有M−N
个与线性卷积值不等价，必须删去，因此下一次从

输入信号中截取M个样点时，应该与前一次截取的

至少重复M−N个样点，各段留下的N个卷积值相继 

排列，即可实现任意长输入序列的FIR滤波，该法也

称为重叠保留法[8-10]。 
上述快速卷积计算法比直接进行卷积计算可减

少许多的乘、加运算，因为直接计算一段信号的滤

波卷积，需要进行的乘加运算次数为MN的数量级，

而采用基于L点FFT的快速卷积法，所需的乘、加运

算次数的数量级为 22 logL L。重叠删去法的复杂度

明显低于重叠相加法，运算次数的大幅度减少相当

于硬件复杂度大幅度降低。 
如果输入信号的采样率为 sf ，滤波器长度为N，

那么与采用直接法硬件实现FIR滤波相比，重叠删去

法的乘法器加法器的时钟就可以降低N倍。尽管DFT
和逆DFT运算会带来处理时延，但是其中的乘、加

运算单元的时钟也只需采用 sf /N的时钟，就可以使

整个滤波器实现实时处理。当然，此处实时处理的

含义是连续地对接收信号进行处理而不会积压 
数据。 

但是，当并行路数要求不是很多时，采用频域

并行处理算法并不是最优，因此本文提出一种更为

简便的时域并行处理实现方案。 
1.2  时域并行FIR滤波 

当处理过程中出现一些互不相关的运算时，就

可以考虑时域并行处理运算。并行处理的实质，是

对某些单元资源的复制。以一个8阶FIR滤波器为例，

图2为其串行处理的直接型结构图。 
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图2  8阶FIR滤波器直接型结构图 

输入序列 ( )x n 通过滤波器系统 ( )h n 后的输 
出为： 
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由于线性相移FIR滤波器的系数有对称性，即

0 8 1 7 2 6 3 5 ,  ,  , h h h h h h h h= = = = ，所以式 ( 1 )可以 
写为： 
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若将输入信号进行4路并行处理，并采用一些延

时单元(其原理示意如图3所示)，可以同时获得

( )x n ～ ( 11)x n + 共12个数据，且根据式(2)可以同时

获得4个输出： 
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图3  4路并行处理示意图 

由此可见，时域并行处理也可以降低输入信号

样点的速率，使滤波运算在较低的时钟频率上工作。

这种并行处理实质上是对信号样点与滤波器系数相

乘运算单元的复制，反映到实际硬件上就是对乘法

器资源的复制。 
上述时域并行处理FIR滤波器的原理，可以推广

到更高阶数和更多并行路数。设滤波器阶数为N，并

行路数为L，N、L均为2的幂次数，则可将式(3)写为

一般式： 
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(4) 
对于数字调制信号解调这类应用，并行FIR滤波

所需要的乘法器资源还与输入信号的采样率有关。

达到同样性能的FIR滤波器，所需长度与采样率超出

奈奎斯特采样率的倍数成正比。因此应尽可能使输

入信号的采样率降低到最低限度，FIR匹配滤波器的

长度也就可以短到最低限度。如果无论滤波前的采

样率是多少，滤波后都将采样率降为奈奎斯特采样

率，即2样点/码元，那么在各种采样率情况下，采

用不同实现方式实现同样性能的FIR滤波器所需乘

法器资源如表1所示。 

表1  FIR滤波器不同实现方式下乘法器资源占用对比 

输入信号 
采样率 

滤波器 
长度 

FIR滤波实现方式 

直 
接 

2路时域 
并行 

4路时域 
并行 

8路时域 
并行 

频域 
并行 

2样点/码元 16 9 18 36 72 16 

4样点/码元 32 17 17 34 68 32 

8样点/码元 64 33 33 33 66 64 

16样点/码元 128 65 65 65 65 128 

32样点/码元 256 129 129 129 129 256 

目前FPGA内部的硬件乘法器可以在10 ns以内

完成18 bit×18 bit的乘法运算，因此采用8路并行FIR

滤波就可以完成接近800 Mb/s的采样信号处理，并

不需要高度并行，采用时域并行算法更加简洁直观。 

2  并行符号同步 
符号同步电路的性能对解调器的性能具有决定

性的影响。对于500 Mb/s以上的高速数字调制信号

的解调，码元同步的精度要求很高，因为码元周期

很短，时钟抖动超过1/4个码元，就会对其误码率特

性产生明显影响。 
符号同步算法有很多种，如平方环算法、早迟

门算法、Mueller-Muller算法等，本文采用适用于带

限PSK信号并独立于载波恢复，又有较好性能的

Gardner算法。假定nTs为最佳采样位置，t为偏离最

佳采样位置的定时偏差，则Gardner符号同步误差估

计为： 
1( ) = [ ( 1 ) ( )]
2t I n I n I nε t t t t − + − + × − + + 

 
 

1[ ( 1 ) ( )]
2

Q n Q n Q nt t t − + − + × − + 
 

 (5) 

对于低速率串行处理方式，在获得时钟误差信

号并进行滤波平滑后，用于控制时钟发生器。而对

于高速数据要采用并行处理的方式，先将各信号处

理器得到的同步误差信号进行叠加，再进行累加和

滤波，然后再去控制VCO以使同步误差减小，逐步

逼近正确的同步位置。 
由于数字调制的频带效率总是小于1 bit/Hz，因

此接收信号的最低采样率应为2样点/码元。在没有

噪声干扰时该采样率下码元峰值位置的定位精度可

达到1/4个码元。实际上，因存在噪声干扰，即使有

环路滤波减小噪声影响，同步误差也常常会超过1/4
个码元，使解调译码器的误码特性变坏。并行符号

同步环路结构如图4所示，采用并行处理估计同步定

时误差，各个支路 I
nε ， Q

nε …根据当前认定的码元峰

值位置估计出一个定时同步误差值，进行统计平均

得到当前码元总的峰值定时误差估值： 
8 8

I Q
1 1

1
8

n n
t

n n
ε ε ε

= =

 
= + 

 
∑ ∑              (6) 

其单位都以接收信号采样间隔为单位。当ε t的绝对

值大于半个码元间隔时，则将下一个码元峰值的预

计位置向前或向后调整一个样点间隔，否则不作该

调整，而继续保持原来的峰值位置预定的规则向前

推进。为了防止因噪声干扰或载波相位突变引入同

步误差估计引起码元峰值预定位置的错误调整，引

入一个环路滤波器，以便平滑同步定时误差估值，
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避免因噪声干扰引起误调整动作。设平滑之后的误

差估值为ε t，该同步环路可以基本保证最大同步定

时误差不超过一个采样间隔，即半个码元。 
要完全避免码元同步误差对解调器误码特性的

影响，需要获得更高的同步精度。而进一步提高同

步精度，通常需要提高接收信号的采样速率才能实

现，但提高接收信号采样率有可能给高速时钟下的

A/D变换和并行处理单元的实现带来很大困难。 
 

εI
1  

1:8 
分 
路 
器 
 

 
 
 
加 
 
法 
 
器 
 

选
择
开
关 

A/D1 

钟波源 

基带处理器 1 
 

基带处理器 2 
 
 基带处理器 8 
 
 

εI
2 

IF 

LO 

εI
8 

εt 

90° 

εQ
1 

εQ
8 

I 路定时误差提取 

Q 路定时误差提取 

A/D2 

滤波器 A 
滤波器 B 

0.25≤|εt| 
判决 

环路滤波器 

I 路多相滤波 

Q 路多相滤波 

εQ
2 

0.25<|εt|≤0.75 
判决 

调整信号 

… 

… 
… … 

 
图4  并行处理定时恢复原理框图 

本文提出了解决该问题的有效办法——多相滤

波器法[11-12]，即利用分数样点群延迟FIR滤波器实现

信号波形重新采样的特性降低同步误差。如希望同

步精度提高一倍，则可以另外设计一个备用的FIR
匹配滤波器，其幅频特性与原来的FIR滤波器完全相

同，而其群延迟特性比原来的滞后0.5个样点间隔。

原来使用一个滤波器时，同步点的调节只能加1或减

1，在没有噪声干扰的条件下可将最大剩余同步偏差

控制在0.5以内。本文有两个群延迟相差0.5的滤波

器，调节同步点有4种可能，即1±0.5、−1±0.5。在运

行过程中每一步按照式(5)估计出同步误差大小，然

后根据该误差估值大小适当更换所用的滤波器，并

相应调节同步点，在没有噪声干扰时可以使同步误

差的最大值不超过0.25，相当于1/8个码元。即使存

在噪声干扰，采用环路滤波器后达到1/4码元的同步

精度也是有保证的。 
改进的码元同步环路的基本结构如图4所示。将

输入信号的每一个码的同步误差估计出来后，再经

环路滤波器平滑得到更加稳定的估计，然后根据同

步误差估值落在哪一个区间，再决定下一步是否调

节同步点和是否更换滤波器。如果同步误差落在区

间(−0.25, 0.25)中，则保持原状不作任何调整；如果

落在区间(0.25, 0.75)或(−0.75, −0.25)中，则更换FIR
滤波器，并将同步点位置调整一个样点间隔；如果

落在区间(0.75, 1.00)或(−1.00, −0.75)中，则不更换

FIR滤波器，只调整一个样点间隔的同步点位置。这

样下一个码元的同步误差就会小于0.25。 
采用该方法实现码元同步，不需要提高输入信

号的采样率，也基本上不增加硬件复杂度，就可使

码元同步的精度提高一倍。如果必要的话，多设计

几个多相滤波器，同步精度还可以进一步提高。 
在实际工程中采用两个滤波器构成的多相滤波

电路，经过对比测试，未采用多相滤波时，Eb/No

的损失约为3 dB；采用多相滤波后，Eb/No的损失降

为2 dB，可见效果是很明显的。 

3  并行载波恢复 
载波恢复电路性能的好坏，也对解调器误码特

性起决定性的作用[13-14]。在高速数据传输系统中，

由于基带信号的带宽很宽，必须在微波频段完成调

制和解调，此时载波恢复很容易带来较大的相位抖

动。要将载波相位抖动控制在可以接受的范围内，

则需要对载波恢复电路进行精心而合理的设计。 
本文采用判决反馈式载波恢复电路，将模拟正

交下变频器的本振信号的频率锁定在接收信号载波

频率上，于是其输出信号就是没有频偏的基带复包

络信号，经过A/D变换后得到两路相互正交的样点

序列为： 
I(n) = a(n)cos∆φ − b(n)sin∆φ + n1 

Q(n) = b(n)cos∆φ + a(n)sin∆φ + n2    (7) 
式中  ∆φ表示载波恢复锁相环的剩余相差。当锁相

环路特性较好时，解调器本振频率与载波频率非常
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接近，剩余相差∆φ可以做到非常小，此时I(n)、Q(n)
就是QPSK解调器的同相支路和正交支路用于信息

判决的估值，而其中的b(n)sin∆φ和a(n)sin∆φ两项则

是因剩余相差∆φ而引起的二者之间的相互干扰。采

用判决反馈载波误差提取算法，每个码元判决后都

可以得到一个可大体上反映该剩余相差∆φ的估 
计量： 

εc = Q(n)×SGN[I(n)]−I(n)×SGN[Q(n)]    (8) 

由于采用了并行处理结构，在本文方案中要对

式(8)进行必要的修改。并行处理载波恢复原理框图

如图5所示。 
由图5可见，I路和Q路数据按顺序对应地送入相

应的基带处理器进行处理，在每个处理器中，根据

式(8)获得各自的相位误差信号 c
nε 后，再通过式(9)

得到最终的误差信号： 
8

c c
1

1
8

i

i
ε ε

=

= ∑                 (9) 
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图5  并行处理载波恢复原理框图 

实际上，信号处理器除了完成载波相位误差信

号的提取外，还要完成AGC信号提取、数据码元检

测等功能。 
仿真和实验都证明，上述并行处理载波恢复方

案是可行的，但是随着并行路数的增加，环路的捕

获带宽有所减小。表2是单路载波恢复环与多路并行

载波恢复环的捕获带宽和捕获时间的对比实验结果。 

表2  单路与多路并行载波恢复环参数对比 

对比参数 单路 4路并行 8路并行 

捕获带宽 符号速率的3.4% 符号速率的1.6% 符号速率的1% 

捕获时间 2 000个符号周期 1 500个符号周期 1 500个符号周期 

虽然因并行处理使载波恢复环的捕获或跟踪的

频偏范围有所减小，但传输信息的码元速率很高时，

允许的绝对频偏值已经足够大了，因此没有必要采

用扩大频偏捕获范围的其他手段。如300 Mb/s码元

速率允许存在1%频偏(3 MHz)，而任何频段的射频

接收都不可能产生如此大的频偏。 

4  实验结果 
采用并行数字信号处理方法研制成功了码速率

高达620 Mb/s的高速调制解调器原理样机，实物照

片如图6所示。该设备除采用了以上介绍的3种并行

处理方法之外，还有并行成形滤波、并行均衡、并

行纠错编译码等算法。采用 IESS-308 标准和

SSOG-308标准推荐的测试方法进行性能测试，该系

统达到的主要技术指标如表3所示。 

 
图6  600 Mb/s高速解调器实物照片 

表3  600 Mb/s高速解调器达到的技术指标 

参数 技术指标 

码速率/ Mb/s 30～620 

输入电平范围/ dBm −17～−47 

载波捕获范围/ MHz ±1.3 

时钟捕获范围/ kHz ≥±30 

捕获时间/ s ≤1 

误码率性能 Eb/No偏离理论值≤2 dB 

5  结  论 
采用并行处理方法，一方面可以利用大规模

CMOS集成电路的优点，又可以避免其速度受限的

缺点，因此在高速信号处理方面获得了广泛的应用。

本文介绍了高速数据传输系统解调器的3种最重要

的并行处理方法，在工程样机的应用中得到实际验
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证，达到了比较理想的性能，具有推广应用价值。 
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