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摘　要：针对高速宽带中频系统对并行数字重采样的应用需求，研究了一种并行ＮＣＯ溢出机制控制算法，它基于

对符号位判决的原理，可快捷地提供准确插值位置及溢出使能控制．基于该并行控制算法，借助经典的插值滤波器

方法，还设计并实现了一种适合高速系统应用的并行数字重采样结构，仿真分析表明了并行ＮＣＯ控制算法所具有

的良好性能，通用数字逻辑硬件的应用测试也证明了该算法良好的移植性能．
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１　引言

在无线通信系统中，由于发送端与接收端的时

钟不一致，也即接收端采样时钟与发送端符号发送

时钟是相互独立的，因此对发送符号流的采样无法

以最佳的频率相位进行，符号解调不能在每个符号

周期的最佳采样时刻进行采样［１］．要实现信号的正

确传输，模拟解调器通过产生一个与发送端符号发

送时钟具有相同频率和相位的采样时钟解决；对于

数字解调器，则主要采用数字重采样技术实现数字

采样率的转换，使之为符号时钟的整数倍．数字重采

样通常由Ｆａｒｒｏｗ插值滤波器
［２］、控制单元、时序调

整等模块组成，控制单元通常用数控振荡器（ＮＣＯ）

实现，即通过ＮＣＯ控制插值滤波器对相邻的信号

采样值进行插值，而时序调整模块根据插值滤波器

的输出和ＮＣＯ产生的溢出使能信号对时序进行调

整，将插值滤波器输出的无效样值根据使能信号筛

选出来，从而输出与符号发送时钟同步的最佳采

样值．

宽带调制是现代高码率通信调制的主要特征，

高达数百兆带宽的调制信号对数字解调技术带来的

挑战急剧增长，数字重采样在宽带解调系统中首当

其冲，对速率高达数ＧＳＰＳ的采样数据进行处理，必

须解决现有数字逻辑器件最高数百兆赫兹处理极限

的瓶颈．文献［３４］中采用了插值滤波器并行化结

构，但其控制单元ＮＣＯ仍为串行结构，处理速度不
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足．文献［５］中利用Ｆａｒｒｏｗ结构实现了并行数字重

采样，但该结构利用了犖组相同的ＮＣＯ控制单元，

并不是真正意义上的结构并行化，资源占比较大且

不便于结构扩展．在多数报道文献中介绍的并行数

字重采样技术，着重于插值滤波器的并行设计，对关

键的数字重采样控制单元ＮＣＯ如何并行实现研究

较少．对于窄带低速需求的解调器中，可以使用串行

或者仅仅把插值滤波器并行化的数字重采样结构，

但在宽带高速的解调应用场合，串行ＮＣＯ就显得

力不从心，无法突破硬件处理（如ＦＰＧＡ）速度的

限制［６］．

本文拟面向宽带高速的实时解调处理，从并行

多路ＮＣＯ溢出机制控制算法设计入手，解决并行

结构中插值位置及溢出控制等设计难点，将并行处

理速度降到硬件工作频率范围之内，进一步实现一

种适合高速系统的并行数字重采样硬件以对算法加

以验证．

２　重采样的ＮＣＯ基本模型

数字重采样技术的数控振荡器（ＮＣＯ）结构如

图１（ａ）所示，其作用是：作为一个控制单元为插值

滤波器提供期望的插值位置μ，同时为时序调整模

块提供用于数据选择的溢出使能信号犲狀，图中 Ｍ１

模块用于产生溢出使能信号犲狀，Ｍ２模块用于计算

μ值．

数控振荡器的本质是一个差分方程［７８］，是一个

以输入采样率１／犜ｓ递减累进的相位递减器，其计

算公式为

η（犿）＝［η（犿－１）－狑］ｍｏｄ１ （１）

式中，ｍｏｄ为模函数，只取余数部分，可以保证η（犿）

的值始终在［０，１］范围；η（犿）表示第犿时刻ＮＣＯ寄

存器中的值；狑 ＝犜狊／犜犻 为ＮＣＯ控制字，即控制

ＮＣＯ调整的相位步长．由于输入被测信号码率和实

时分析带宽参数是需要在输入信号分析前设定，所

以数字重采样的输出采样率１／犜犻 与输入采样率

１／犜狊的比值已知，控制字狑为固定值．

假设ＮＣＯ递减累进过程是一个连续时间函数

η（狋），如图１（ｂ）所示．图中犿犜狊是距离第犽个插值时

刻犽犜犻＝（犿＋μ）犜狊最近的前一个输入信号时刻．

ＮＣＯ的初始值设定为０，寄存器中的η（犿）值隔犜狊

递减一次狑，每当递减出现一次过零点，则产生一个

溢出使能信号犲狀，ＮＣＯ溢出时刻狋＝犽犜犻即为重采

样点输出时刻，因此ＮＣＯ的溢出周期就是重采样的

输出周期．

（ａ）　ＮＣＯ结构图

（ｂ）　ＮＣＯ递减累进过程

图１　ＮＣＯ结构图及递减累进过程

对于插值滤波器期望的插值位置μ，可根据

犿犜狊和（犿＋１）犜狊时刻对应的ＮＣＯ累加值η（犿）和

η（犿＋１）计算得到．在图１（ｂ）中，根据相似三角形

可知

μ犜狊

η（犿）
＝

（１－μ）犜狊
１－η（犿＋１）

（２）

化简得

μ＝
η（犿）

１－η（犿＋１）＋η（犿）
＝η
（犿）

狑
（３）

此时，μ按输入等效采样周期犜狊周期输出，且其

中包含无效的“伪值”．只有溢出使能信号犲狀有效时

刻对应的μ值才是插值滤波器期望的插值位置，所

以周期输出的μ值经过插值滤波器后产生的重采样

输出值有一部分是无效值，需要在时序调整模块中

根据溢出使能信号犲狀和插值滤波器输出值对时序

进行调整，选择正确的重采样输出值顺序输出．经过

时序调整模块后重采样输出值的速率为１／犜犻，从而

达到了重采样的目的．

３　并行结构ＮＣＯ控制算法

如前所述，高速解调系统中系统采样率１／犜狊很

高，插值控制的工作频率也为１／犜狊，若直接按图

１（ａ）所示的结构实现数字重采样的插值控制，现有

的硬件处理器件是无法在时钟频率１／犜狊条件下工

作的，因此需要研究并行结构的ＮＣＯ控制算法．

假设一个并行犕 路的ＮＣＯ，并行后输出犕 组

１１１
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相位数据η１（狀），η２（狀），…，η犻（狀），…，η犕（狀）．其中第

犻路数据η犻（狀）与η（犿）有如下关系：

η犻（狀）＝η（狀犕＋犻）犻＝１，２，３，…，犕 （４）

则结合式（１）有：

η（狀犕＋犻）＝［η（狀犕＋犻－１）－狑］ｍｏｄｌ犻＝１，

２，３，…犕 （５）

将式（５）展开可得：

η（狀犕＋１）＝［η（狀犕）－狑］ｍｏｄ１

η（狀犕＋２）＝［η（狀犕＋１）－狑］ｍｏｄ１

η（狀犕＋３）＝［η（狀犕＋２）－狑］ｍｏｄ１

　　　　　

η（狀犕＋犕）＝［η（狀犕＋犕－１）－狑］

烅

烄

烆 ｍｏｄ１

（６）

对于η（狀犕＋犻），犻＝１，２，３，…，犕，初始化为

０，在狀时刻时，输入ＮＣＯ控制字狑，根据式（６）计

算可得一个时钟周期内所有η（狀犕 ＋犻），其中

η（狀犕）为上一时钟周期得到的第 犕 路η值，而

η（狀犕＋犕）要缓存一次并参与到下一时钟周期运

算．显然，这种需要在一个时钟周期同时得到犕组

η值的目标，不能使用流水线的设计思想．如图

１（ｂ）已知的η（犿）值间隔犜狊递减一次狑，并行结构

则是每个处理周期内，递减犕次控制字狑，于是对

式（６）化简如下：

η（狀犕＋１）＝［η（狀犕）－狑］

η（狀犕＋２）＝［η（狀犕）－２狑］

η（狀犕＋３）＝［η（狀犕）－３狑］



η（狀犕＋犕）＝［η（狀犕）－犕狑

烅

烄

烆 ］

（７）

由此可知，当前时刻需要计算的犕组η值仅与

前一时钟周期第犕 路η（狀犕）值和当前周期的输入

控制字狑有关，这使得每个犕组η值的计算相互独

立，意味着可完全按处理周期做并行化处理．

考虑二进制数的加减法运算规律，对式（７）计

算时，不需要判断犕组η值的正负，也不必对犕组η
值进行模１操作，可以简化计算处理过程．以犕 ＝

４，狑＝０．６２５为例，说明并行４路ＮＣＯ中间变量η
值计算过程．由于０＜η＜１，所以η值没有整数位，

假设用４ｂｉｔ二进制数表示η值，最高位表示符号位，

低三位表示小数位．将狑＝０．６２５用４ｂｉｔ表示为

０１０１，则２狑、３狑、４狑的对应的低４位二进制分别为

１０１０，１１１１，０１００．

根据式（６）计算可知，实际需要的４路η值的更

新过程如表１所示．通过式（７）计算的４路η值对应

的二进制更新过程如表２所示．

表１　实际需要的４路η值更新表

４路并行η值
更 新序次

０ １ ２ ３ ……

η（４狀＋１） ０ ０．３７５ ０．８７５ ０．３７５ ……

η（４狀＋２） ０ ０．７５ ０．２５ ０．７５ ……

η（４狀＋３） ０ ０．１２５ ０．６２５ ０．１２５ ……

η（４狀＋４） ０ ０．５ ０ ０．５ ……

表２　４路η值对应的二进制更新表

４路并行η值
更 新序次

０ １ ２ ３ ……

η（４狀＋１） ００００ １０１１ ０１１１ ００１１ ……

η（４狀＋２） ００００ ０１１０ ００１０ １１１０ ……

η（４狀＋３） ００００ ０００１ １１０１ １００１ ……

η（４狀＋４） ００００ １１００ １０００ ０１００ ……

　　在表１中，根据实际需要的４路η值可知，η（４）

→η（５），η（５）→η（６），η（７）→η（８）……等过程产生

溢出使能信号犲狀，而此更新过程与表２中４路η值所

对应的二进制值符号位变化是一致的，所以可以用

η值所对应二进制符号位的变化来表示溢出使能信

号．并且在表２中４路η值低三位二进制对应的十进

制值和表１中实际需要的η值是相同的，故用η的低

三位二进制表示η值即可．

４路使能信号犲狀［１］，犲狀［２］，犲狀［３］，犲狀［４］可由

简单的判决逻辑得到，对４路并行η值中相邻两个η
的符号位做异或即可，如式（８）所示．其中ｓｇｎ［η］表

示取η的符号位，表示异或运算．

犲狀［１］＝ｓｇｎ［η（４狀）］ｓｇｎ［η（４狀＋１）］

犲狀［２］＝ｓｇｎ［η（４狀＋１）］ｓｇｎ［η（４狀＋２）］

犲狀［３］＝ｓｇｎ［η（４狀＋２）］ｓｇｎ［η（４狀＋３）］

犲狀［４］＝ｓｇｎ［η（４狀＋３）］ｓｇｎ［η（４狀＋４

烅

烄

烆 ）］

（８）

４路小数间隔μ１，μ２，μ３，μ４可根据４路η值和４

路使能信号共同计算得到，如果与μ值对应的溢出

使能信号有效，μ值更新，否则μ值保持不变，如式

（９）所示．式中“？”表示条件逻辑判断，即犲狀［１］为真

时，将右边的η（４狀）／狑赋给μ１；否则将μ０赋给μ１．这

里，μ０为前一时钟周期η（４狀）所对应的μ值．

μ１＝犲狀［１］？［η（４狀）／狑］：μ０

μ２＝犲狀［２］？［η（４狀＋１）／狑］：μ１

μ３＝犲狀［３］？［η（４狀＋２）／狑］：μ２

μ４＝犲狀［４］？［η（４狀＋３）／狑］：μ

烅

烄

烆 ３

（９）

扩展到犕路并行ＮＣＯ的溢出使能信号及小数

间隔如式（１０）和（１１）所示．
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犲狀［１］＝ｓｇｎ［η（狀犕）］ｓｇｎ［η（狀犕＋１）］

犲狀［２］＝ｓｇｎ［η（狀犕＋１）］ｓｇｎ［η（狀犕＋２）］

犲狀［３］＝ｓｇｎ［η（狀犕＋２）］ｓｇｎ［η（狀犕＋３）］

　　　　　　

犲狀［犕］＝ｓｇｎ［η（狀犕＋犕－１）］ｓｇｎ［η（狀犕＋犕

烅

烄

烆 ）］

（１０）

μ１＝犲狀［１］？［η（狀犕）／狑］：μ０

μ２＝犲狀［２］？［η（狀犕＋１）／狑］：μ１

μ３＝犲狀［３］？［η（狀犕＋２）／狑］：μ２



μ犕 ＝犲狀［犕］？［η（狀犕＋犕－１）／狑］：μ犕－

烅

烄

烆 １

（１１）

式（１０）和（１１）表明，基于符号位判决的并行结

构ＮＣＯ控制算法，其溢出使能信号及插值小数步

进均在一个处理周期完成．

４　并行结构数字重采样

文献［９１０］提出了多项式分段拟合高阶内插滤

波器系数的方法，结合Ｆａｒｒｏｗ插值滤波器可得到

多相滤波数字重采样结构，如图２（ａ）所示．图中犖

是高阶内插滤波器的抽头系数，将犖抽头系数分成

犘相，则每个多相滤波器有犖／犘阶抽头系数，成为

一个（犖／犘）×犘阶的矩阵，对矩阵的每一行系数做

犔阶多项式犫犿（犔－１），犿＝０，１，…犖／犘－１拟合，即

以一组（犖／犘）×犔阶多项式系数矩阵来代替．多项

式拟合大大简化了系数矩阵，节约了硬件资源的消

耗．同时在图３中，可以将数字重采样滤波器的

Ｆａｒｒｏｗ结构看成犔组犖／犘个抽头系数的ＦＩＲ滤波

器，即犎（犻），犻＝０，１，…犔－１．

基于本文改进的并行ＮＣＯ算法及图２（ａ），设

计得到并行数字重采样的结构，如图２（ｂ）所示，图

中为并行４路数字重采样结构，４组ＦＩＲ滤波器分

别得到并行４路输出，并行ＮＣＯ控制器输出４路小

数间隔和４路溢出使能信号，将４组ＦＩＲ滤波器的

输出按对应顺序分别与小数间隔运算后送入ＦＩＦＯ

缓存，通过溢出使能信号选择有效的数据顺序并行

输出，即可得到并行数字重采样正确的输出值．

图２（ｂ）中每组ＦＩＲ滤波器可以采用寄存器延

时相加的方法实现并行４路输入输出的实时ＦＩＲ

滤波．

５　仿真及硬件验证

将并行ＮＣＯ控制算法用ＭＡＴＬＡＢ进行仿真，

参数设置如下：８ＰＳＫ调制信号，符号率犚狊＝１９８

ＭＨｚ，采样率犳狊＝２．８８ＧＨｚ，狑＝０．５５，重采样输出

（ａ）　多相滤波数字重采样Ｆａｒｒｏｗ结构

（ｂ）　并行４路数字重采样结构

图２　数字重采样结构

采样率犳犻＝狑×（犳狊／２）＝４犚狊＝７９２ＭＨｚ，犕＝８．仿

真结构框图如图３所示．

图３　仿真结构图

仿真数据取自数字中频处理硬件的基带输出，

基带并行输出Ｉ、Ｑ各８路数据作为仿真输入，并行

重采样后的数据率为符号率的４倍．在图４中，（ａ）

为利用串行ＮＣＯ得到的小数间隔μ的变化趋势

图，由图可知，μ值周期性输出，且其中包含无效值，

符合文中理论分析；（ｂ）、（ｃ）、（ｄ）分别为８路并行

ＮＣＯ控制算法第１路，第７路，第８路小数间隔μ
值及溢出使能信号犲狀的变化趋势图，其中溢出使能

信号犲狀分别为１时刻所对应的小数间隔为有效插

值点，反之，溢出使能信号为０时，表示该时刻对应

的小数间隔为无效插值点．

对比图４中（ａ）、（ｂ）发现，图４（ｂ）中μ１，犲狀１的

值与图４（ａ）中第（８犽＋１），犽＝０，１，２…点所对应的

μ、犲狀值是完全相同的，同理图４（ｃ）、（ｄ）中的μ、犲狀

分别与图４（ａ）中第（８犽＋７），犽＝０，１，２…，（８犽＋８），
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图４　小数间隔、溢出使能信号变化趋势

犽＝０，１，２…点所对应的μ、犲狀值是完全相同的，因此

证明了并行ＮＣＯ控制算法可以准确地得到小数间

隔μ值及溢出使能信号犲狀．

图５（ａ）、（ｂ）分别为重采样前和重采样后的星

座图．从图５（ａ）中可看出由于重采样前采样率不是

符号率的整数倍，所以星座图中包含不在符号点上

的离散星座点．图５（ｂ）是经过本文的并行数字重采

样后的星座图，星座点收敛，没有发散点．

对整个并行ＮＣＯ算法在通用规模的可编程逻

辑阵列（ＦＰＧＡ）平台进行硬件验证，ＦＰＧＡ芯片选

用Ｘｉｌｉｎｘ公司Ｖｉｒｔｅｘ７系列ｘｃ７ｖｘ４８５ｔ芯片．如图３

所示，对于同一段采样数据，将图中ＭＡＴＬＡＢ算法

按ＶｅｒｉｌｏｇＨＤＬ编码实现下载ＦＰＧＡ中验证，其他

试验参数不变．高达２．８８ＧＨｚ速率的高速基带数

据流经过串并转换后，转换为Ｉ／Ｑ各８路并行数

据，每路数据率为１８０ＭＨｚ，而１８０ＭＨｚ的工作频

率在ＦＰＧＡ中是可以满足要求的．用ＩＳＥ自带的逻

辑分析仪ＣｈｉｐＳｃｏｐｅ抓取重采样前后的星座图，如

图５（ｃ）、（ｄ）所示．

对比图５发现，通过硬件平台实现得到的星座

图与ＭＡＴＬＡＢ仿真结果是非常一致的，二者的差

异主要由硬件平台实现过程中各种噪声引起，对最

终的结果验证不会造成影响，从而证明了高速数字

重采样并行ＮＣＯ算法的有效性．

６　结束语

本文首先分析了适用于低速解调器中数字重采

样的串行ＮＣＯ理论模型，根据串并转换的思想以

及二进制加减法运算法则推导出并行ＮＣＯ控制算

法的数学表达式，并进一步得出并行数字重采样结

构．同时文章对并行ＮＣＯ控制算法及整个并行数

　　　　　（ａ）ＭＡＴＬＡＢ仿真重　　　　（ｂ）ＭＡＴＬＡＢ仿真重

　　　　　　　采样前星座图　 采样后星座图

　　（ｃ）数字中频逻辑硬件重　　（ｄ）数字中频逻辑硬件重

　　　　　采样前星座图　 　采样后星座图

图５　ＭＡＴＬＡＢ仿真重采样前后星座图比较与

数字中频逻辑硬件重采样前后星座图比较

字重采样结构进行了 ＭＡＴＬＡＢ仿真及ＦＰＧＡ实

现，证明了算法的正确性和可行性．
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