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高动态 BOC 信号捕获算法 

潘毅，张天骐，张刚，马宝泽 
（重庆邮电大学通信与信息工程学院，重庆 400065） 

摘  要：针对传统的捕获算法无法实现高动态环境下二进制偏移载波（BOC）信号同步问题，设计了一种分数阶

傅里叶变换（FRFT）与离散多项式相位变换（DPT）相结合的捕获算法。该算法首先根据定阶运算得到接收信号

的动态阶数来判定是否需要进行降阶处理，然后通过对 FRFT 捕获算法输出的谱峰值搜索得到动态参数和码相位

的估计值来完成捕获。理论分析和仿真结果表明，所提算法在原有 FRFT 捕获算法的基础上消除了二阶多普勒变

化率的影响，能够成功捕获到高动态 BOC 信号。与其他算法相比，所提算法进一步增强了整个捕获结构的动态

适应能力和抗噪性能，并且在检测概率和捕获时间方面具有优越的性能。 
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Abstract: As the synchronization of binary offset carrier (BOC) signals couldn’t be realized in high dynamic environ-
ment by traditional acquisition algorithms, an acquisition algorithm based on fractional Fourier transform (FRFT) and 
discrete polynomial-phase transform (DPT) was proposed. Firstly, the algorithm determined how to process the received 
signal according to the dynamic order obtained by the order operation. And then the acquisition was achieved by search-
ing the spectral peak of the FRFT algorithm to obtain the estimation of dynamic parameters and code phase. Theoretical 
analysis and simulations show that the proposed algorithm eliminates the influence of second-order doppler shift rate 
based on original FRFT acquisition algorithm, which can successfully capture high dynamic BOC signals. The proposed 
algorithm further enhances the dynamic adaptability and anti-noise performance and has superior performance in detec-
tion probability and acquisition time in comparison with other algorithms. 
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1  引言 

全球导航卫星系统（GNSS, global navigation 
satellite system）能够提供全天候、连续且实时的高

精度地理位置信息及导航、授时信息、短分组通信

等服务，其中北斗导航定位系统（BDS, Beidou 
system）是我国独立自主研发建设的[1-2]。目前，北

斗导航定位系统除了采用传统的二进制相移键控

（BPSK, binary phase shift keying）信号外，提供的

L1 导航信号等还采用了能够实现频谱共享及跟踪

性能更优越的新信号制式二进制偏移载波（BOC, 
binary offset carrier）信号[3-4]。 

实际的通信环境日益复杂，飞行器速度快、

加速度大，甚至加加速度大，接收机往往是在高

动态环境下工作，使接收到的信号具有大多普勒

频偏和一阶、二阶多普勒变化率。这对 BOC 信号

的捕获提出了较大的挑战，而大部分已经提出的

捕获算法 [5-7]只能在载波频率完全消除的前提下

使用，不能对加速度和加加速度分别引起的一阶、

二阶多普勒变化率分量进行有效的补偿。为了解

决高动态下的捕获问题，文献[8]采用部分匹配滤

波器（PMF, partial matched filter）和快速傅里叶

变换（FFT, fast Fourier transform）相结合的算法，

提高了多普勒频偏估计的范围和分辨率，但是无

法对多普勒变化率进行补偿。文献[9]通过离散

chirp 傅里叶变换对多普勒频偏和一阶多普勒变化

率进行估计，但在高速径向运动中效果不尽如人

意。文献[10]采用最大似然算法来估计码相位、多

普勒频偏和载波相位误差，但同时也引入了巨大

的计算量，难以在要求实时性、结构简易的接收

机中使用。当伪码对齐时，扩频信号的相关结果

可以看作线性调频（LFM, linear frequency modu-
lation）信号，文献[11-12]引入了分数阶傅里叶变

换（FRFT, fractional Fourier transform）算法来解

决高动态 GNSS 信号的捕获问题。 
目前，几乎所有的高动态捕获算法都是针对大

多普勒频偏或存在一阶多普勒变化率的情况，因此

本文采用离散多项式相位变换（DPT, discrete pol-
ynomial-phase transform）算法来处理存在二阶多普

勒变化率的 BOC 信号，并通过先对 BOC 信号定阶

再根据信号动态阶数分别进行处理，最后通过

FRFT 算法进行捕获，最终形成了一套完整的高动

态 BOC 信号捕获结构。 

2  高动态 BOC 信号模型 

接收到的高动态 BOC 信号可以表示为 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )0exp j2πr t Ad t s t t n tϕ ϕ= + +⎡ ⎤⎣ ⎦  (1)  

其中，A 是信号幅度；d(t)是导航电文；s(t)=c(t)sc(t)
是基带信号，c(t)是伪码（PN, pseudo-noise）信号，

sc(t)=sgn[sin(2πfsct)]或 sc(t)= sgn[cos(2πfsct)]是副

载波信号，fsc 是副载波频率，φ0 是初始相位，n(t)
是均值为 0、方差为 σ2 的加性高斯白噪声。载波

信号 φ(t)可以表示为 

 ( ) ( ) 2
i d d2πt f f t k tϕ ⎡ ⎤= + +⎣ ⎦  (2) 

其中，fi 是中频频率，fd 是由接收机和卫星之间做

径向运动产生的多普勒频偏，kd 是由加速度引起

的一阶多普勒变化率。 
经过相关和积分处理后，载波信号 φ(t)的输出可

以表示为 
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(3)
 

其中，T 表示相干积分时间，Δφ0 表示载波相位误

差，R(·)表示 BOC 信号的自相关函数，Δτ表示码

相位时延误差。假设多普勒变化率在估计过程中

不变，则可以得到一个平均角速度为 

 ( ) ( ) ( )
2

d d d20

d
=2π d 2π

d
nT t

w n f t f k Tn
t
ϕ

+ = +∫  (4) 

那么，式(3)可以改写为[13] 
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( ) ( )2 2
d d 0exp j2π +f Tn k T n N n⎡ ⎤′+ +⎣ ⎦ϕ  (5) 

其中，Δτ可以表示为 

 ( ) ( ) ( )2 2
d d

r r

1
2π
w n

n Tn f Tn k T n
f f

τΔ = = +  (6) 

其中，fr表示 L1 导航信号的射频频率。 

3  捕获算法原理 

3.1  FRFT 算法 
时频域(t, f)经过旋转角 α转换到了变换域(u, v)，
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信号在这个域的表示则由 FRFT 给出，则信号 x(t)
的 FRFT 定义为 

( )
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p pX u F x t x t K t u t

∞

−∞
= =⎡ ⎤⎣ ⎦ ∫  (7) 

其中，k 为整数，α= π
2
p

为旋转角度，p 为 FRFT 的

阶数，Fp[·]为 FRFT 的算子符号。最初的时频域(t,f)
经过旋转角 α转换到了变换域(u,v)，能够使原本在

(t,f)平面发散的频谱在(u,v)平面得到聚集，如图 1
所示，从而能够估计出多普勒频偏 fd 和多普勒一阶

变化率 kd。 

 
图 1  FRFT：(t,f)平面变换到(u,v)平面 

那么 S(n)在 p 阶分数阶傅里叶域上的输出为 

( )
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2
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(8)

 

其中，S(n)是一个带噪的线性调频信号，ω=UΔt，Δt
是变换域的采样间隔。离散信号 S(n)关于 α的 N 点

离散 FRFT 可以表示为 
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  (9) 
分数阶傅里叶域的能量峰值所在位置可以表

示为 

 { } ( )
( )

0,π
ˆˆ , = arg max ,

U

U X U
α

α α
∈
∈

 (10) 

其中，α̂ 是关于加速度的 FRFT 旋转角度的估计值，

Û 是关于频率误差的 FRFT 输出阶数估计。多普勒

频偏估计值 d̂f 、多普勒一阶变化率估计值 d̂k 和归一

化 FRFT 输出分别为[11] 
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(11)

   

其中， α̂ 是旋转角度估计值， d d
π ˆ
2

R NT k k= − 。

那么，关于多普勒频偏误差的 FRFT 搜索范围可以

表示为 

 d
1 1,

2 sin 2 sin
f

T Tα α
⎡ ⎤∈ −⎢ ⎥⎣ ⎦

 (12) 

同时其频率分辨率为
1
sinNT α

。假设 FRFT 阶

数搜索步长为 Δp，则多普勒变化率的估计范围表

示为 

 ( ) ( )
2 2

cot cot
,dk

NT NT
α α− +⎡ ⎤

∈ − −⎢ ⎥
⎣ ⎦

 (13)  

其中，
( )0 0.5 π

2
p p

α−

− Δ
= ，

( )0 0.5 π
2

p p
α+

+ Δ
= ，

p0 是检测信号的真实 FRFT 阶数。另外，当搜索步

长 Δp=0.001 时，估计误差几乎不会再减小，估计

的方差逼近克拉美罗下界。 
3.2  二阶多普勒变化率 

r(n)的 M 阶瞬态矩定义为 

 [ ] ( )
1

1

0

( ),

M
M mm

M
m

P r n r n mτ τ

−⎛ ⎞
⎜ ⎟−
⎝ ⎠∗

=

⎡ ⎤= −⎣ ⎦∏  (14) 

其中， 

 ( ) ( )
( )

,
,

m r n m
r n

r n m
∗

∗

⎧⎪= ⎨
⎪⎩

为偶数

为奇数
 (15) 

 ( )
( )1

1 1 !
1 ! !

m
M

M M
C

m M m m−

− −⎛ ⎞
= =⎜ ⎟ − −⎝ ⎠

 (16) 
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其中，τ是时延长度。那么，r(n)的 M 阶 DPT 可以

表示为[14] 

 
( ) ( ){ }

( ) ( )
( )

1 1

s
1

DPT , , DFT ,

, exp j

M M

N

M
n M

r n P r n
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τ

ω τ τ

τ ω
 

(17)
 

其中，N1 为采样长度，Ts 为采样间隔，ω为角频率。

M 阶多项式相位信号可以表示为 

 ( ) ( )s 1
0

exp j ,0 1
M

k
k

k
p n a nT n N

=

⎡ ⎤
= −⎢ ⎥

⎣ ⎦
∑ ≤ ≤  (18) 

其中，ak为实相位系数。 
将式(18)代入式(17)，可以得到 
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 ( ) 1
s! M

MM T aω τ −=  (20) 

( ) ( ) ( ) ( )1
s 1 s1 ! 0.5 1 !M M

M MM T a M M T aϕ τ τ−
−= − − −  

  (21) 

当载波存在二阶多普勒变化率时，采样后的

BOC 信号 r(n)可以表示为 

 
( ) ( )

( ) ( )2 2 3 3
d s d s f sexp j2π +

r n s n

f nT k n T k n T n tϕ

= ⋅

⎡ ⎤+ + +⎣ ⎦
 

(22)
  

其中，kf 表示加加速度引起的二阶多普勒变化率。

通常情况下，接收机和卫星径向加速度为

−100g~100g，所引起的最大一阶多普勒变化率为

± 5.15 kHz/s，而加加速度的范围是−40g/s~40g/s，
其中，g 为重力加速度。即最大二阶多普勒变化率

大约为 ± 2.06 kHz/s2。当 kf ≠0 时，FRFT 算法不适

用于具有加加速度的信号，所以本文采用瞬时互相

关的方法进行降阶。由瞬态矩性质可得，P2[s(n),τ]
可认为是原 BOC 基带信号 s(n)经过瞬时互相关运

算变成新 BOC 基带信号 s′(n)，因此可以得到 

[ ] [ ] ( )
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1
1

2 2
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2 2
2 s 1 s

( ), ( ),

( )exp jπ
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P r n P s n n m
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τ τ ϕ τ
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∏  

(23)

 

其中，a2=3kfτ，a1=2kdτ+3kfτ2， =τ3−kdτ2+kfτ。 

将接收到的信号首先经过一个平方环处理，消除

数据位和伪码调制的影响，只剩下含有高动态项的载

波信号，再对其进行 DPT 处理。通过式(19)估计其阶

数，得到的二阶 DPT 幅值谱波形具有如下特征[15]。 
1) 如果二阶 DPT 幅值谱是具有一定带宽的凌

乱谱线，如图 2(a)所示，说明载波信号是三阶多项

式相位信号并含有二阶多普勒变化率，则需要对信

号先进行降阶处理再采用 FRFT 估计其动态参数。 
2) 如果二阶 DPT 幅值谱是非 0 频的单线谱或

者只有 0 频的谱线，如图 2(b)或图 2(c)所示，说明

载波信号分别是二阶或一阶多项式相位信号，并不

含有二阶多普勒变化率，可以直接采用 FRFT 算法

对接收到的信号参数进行估计（如果信号只含有多

普勒频偏时，则 FRFT 算法的阶数为 1，变为传统

的傅里叶变换）。 

 
图 2  二阶 DPT 幅值谱波形 

4  算法性能和算法流程 

4.1  降阶处理和 FRFT 的信噪比 
通过瞬时互相关的方法对含有高动态项的信

号进行降阶处理，根据式(1)和式(14)进行一次瞬时

互相关后，信号和噪声的输出功率可以分别表示为 

 ( )24
signalP A L τ= −  (24) 

 ( )( )2 2 2 2 4 2 2 4
noise

1

2
N

n

P A A L A
−

=

= + + = − +∑
τ

σ σ σ τ σ σ  
  

(25)
 

其中，L 为采样后信号的长度。结合式(24)和式(25)
可得输出信噪比为 

 
( ) 4

signal
out 2 2 4

noise

SNR
2

P L A
P A

τ
σ σ
−

= =
+

 (26) 

当时延长度 τ=
2
L
时，DPT 算法估计精度最高；

当 τ=1 时，DPT 算法估计精度最低[16]。但从式(26)
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可以看出，当 τ=1 时，输出信噪比最小，随着 τ增
大，输出信噪比降低。采用 DPT 算法降低了信号动

态阶数，解决了二阶多普勒变化率无法处理的问

题。但是为了保证降阶处理后的信号的估计精度，

需要采用较大的时延长度，这样往往会引入较大的

噪声，造成输出信噪比较低。 
根据 FRFT 的 Parseval 关系，其 FRFT 域的检

测信噪比可以表示为 

 
( )
( )

var[ , ]
SNR

var[ , ]
S U

W U
α
α

=  (27) 

其中，var 表示方差，S(α,U)表示信号在 FRFT 域的

幅值，W(α,U)表示噪声在 FRFT 的幅值。FRFT 算

法能够使降阶处理后的信号在最佳旋转角度的变

换域中能量得到聚集，即 var[S(α,U)]取得最大值。

但对于高斯白噪声在任意阶次的分数阶傅里叶域

内能量分布是均匀的，即 var[W(α,U)]是不变的，所

以在估计动态参数的同时抑制了噪声并提高了信

号的检测信噪比，增强了系统的抗噪性能，更易于

实现高动态信号的快速捕获。另一方面，对于存在二

阶多普勒变化率的 BOC 信号，所提算法只需要进行

一次瞬时互相关就可以达到降阶的目的，而传统的采

用 DPT 和 PMF-FFT 相结合的捕获算法（以下简称为

DPF 算法）[17]需要进行 2 次瞬时互相关才可以进行捕

获。可见，在采用相同的延时长度的情况下，所提算

法的输出信噪比损失更小，降阶计算量更小。 
4.2  检测概率 

由于载波信号中的多普勒变化率和多普勒频偏

能通过 FRFT 精确地被估计，信号的高动态项不会影

响 FRFT 输出峰值的检测，因此基于 FRFT 捕获算法

的检测概率和基于 FFT 捕获算法的检测概率是相同

的。接收信号和本地信号相关后的输出服从 Rice 分

布，其虚警概率 Pfa和检测概率 Pd分别表示为 

 ( ) 22
fa 02 2

1d = e d
2

t

nV V

tP P x x I tσ λ
σ σ

−
∞ ∞ ⎛ ⎞

= ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

∫ ∫  (28) 

 ( )
( )2

22
d 02 2

1d e d
2

t

sV V

tP P x x I t
λ

σ λ
σ σ

− +
∞ ∞ ⎛ ⎞

= = ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

∫ ∫  (29) 

其中，Pn(x)是只含有噪声时的概率密度函数，Ps(x)
是含有有用信号和噪声时的概率密度函数，I0 是 0
阶修正贝塞尔函数，V 是门限值，可以表示为 
 2

fa2 lnV Pσ= −  (30) 

非中心参数 λ可以写成 

 ( ) ( )
2

2coh
d coh2 sin π

4
A T

R c f Tλ τ
σ

= Δ  (31) 

其中，Tcoh 是积分间隔。对于一个给定的系统虚警

概率 Pfa，检测概率为 

 ( )d d = ,sV

VP P x x Q λ
σ σ

∞ ⎛ ⎞
= ⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
∫  (32) 

其中，Q(x,y)是 Marcum Q 函数。平均捕获时间也是

捕获算法一个重要的指标，可以表示为[18] 

 
( )( ) ( )d fa

acq d
d

2 1
2

P KP
T q

P
τ

− +
=   (33) 

其中，K 是惩罚因子，q 是搜索单元数，τd 是整个

相关所需的积分时间。 
4.3  所提算法流程 

所提算法步骤如下。 
步骤1  接收端将接收到的高动态BOC信号下

变频，经过模数转换器（ADC, analog-to-digital 
converter），以伪码速率进行采样，得到离散信号 r。 

步骤 2  采样后的信号通过本地载波数字控制

振荡器（NCO, numerically controlled oscillator）进

行载波剥离。 
步骤 3  对仍存在残余频偏的信号进行定阶运算，

根据阶数确定是否进行降阶处理，得到的信号为 s。 
步骤4  对本地产生的PN序列进行副载波调制，

并根据阶数确定是否对本地 BOC 序列进行降阶处

理，然后与 s 进行相关处理。 
步骤 5  对相关结果进行 FRFT，根据式(10)进

行峰值二维搜索。 
步骤 6  将相关结果的最大值与门限 V 进行比

较（V 值由式(30)得到）。如果最大值超过预设门限

值 V，则说明本地 PN 序列与接收 BOC 信号的伪码

相位对齐，进入跟踪阶段（本文主要解决捕获问题，

跟踪过程不予以讨论）；如果没有超过预设门限值

V，则通过逻辑控制本地载波 NCO，根据式(11)得
到的动态参数对多普勒频偏进行补偿，同时滑动本

地 PN 相位。 
步骤 7  重复步骤 3~步骤 6，直到伪码相位对齐。 
如此就形成了一整套捕获方案，如图 3 所示。 

5  仿真实验 

为了检测所提捕获算法的性能，本文采用

Matlab 对 sinBOC(1,1)信号进行仿真实验，其中信

号的采样频率为 16.368 MHz，码速率为 1.023 MHz，
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码片长度为 1 024。FRFT 运算时间为 51.2 ms。仿

真参数设置为多普勒频率 fd=50 kHz，一阶多普勒变

化率为 5 kHz/s，二阶多普勒变化率为 2 kHz/s2，

SNR=−5 dB。实验中采用 DPF 算法进行对比仿真，

其中 PMF 时间为 16 ms，码片长度取 3 069，分为 3
段，每段长度为 1 023。图 4 为 Matlab 实验操作界面。 

 
图 3  本文所提算法捕获流程 

 
图 4  Matlab 操作界面 

5.1  FRFT 输出峰值谱 
由于高斯函数的 Wigner-Ville 分布仍然是高斯

函数，高斯白噪声在任何阶数 FRFT 下仍然是高斯

形状。而载波信号能够在相应阶数的 FRFT 下实现

能量聚集，比较易于信号的检测与参数估计。FRFT
输出峰值谱如图 5 所示。由图 5 可以明显看出，输

出谱在p=1.051和u=444处出现了一个峰值。根据式(11)

和式(23)可以计算出，多普勒频偏 fd=51.32 kHz，多普

勒一阶变化率 kd=4 930.00 Hz/s，多普勒二阶变化率

kf=2 008.98 Hz/s2，这与之前的设定值误差保持在 2%左

右，因此所提算法能够准确估计高动态BOC 信号的动

态参数。 

 
图 5  FRFT 输出峰值谱 

5.2  相关函数振幅谱 
图6是对存在二阶多普勒变化率的BOC信号分别

采用本文所提算法、DPF 算法和 PMF-FFT 算法进行

捕获得到的相关函数归一化振幅值。图 6(a)中，所提

算法在码相位为 596 位置的主峰幅值明显高于其他

位置；图 6(b)中，DPF 算法的振幅谱能够在相同的码

相位处得到一个最大幅值，但有多个位置的幅值与最

大幅值非常接近，这就造成接收机无法正确锁定主峰

位置；图 6(c)中，PMF-FFT 算法输出最大幅值所对应

的码相位位置错误。通过图 6 对比分析，可以证明本

文所提算法的有效性，也使判决器更容易检测到主峰

位置，且检测概率更高。 

 
图 6  相关函数归一化振幅谱 
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5.3  检测概率 
对不同动态参数下的 BOC 信号采用本文所

提算法、DPF 算法和 PMF-FFT 算法得到的检测

概率如图 7 所示。从图 7 可以看到，对于存在二

阶多普勒变化率的信号，所提算法比 DPF 算法

提高了 3.5 dB；对于只有一阶多普勒变化率的信

号，所提算法比 DPF 算法提高了 4.5 dB。而传

统 PMF-FFT 算法在大动态参数条件下已经无法

实现信号的捕获。 

 
图 7  本文所提算法、DPF 算法和 PMF-FFT 算法的检测概率 

5.4  平均捕获时间 
捕获时间的参数设置为搜索单元数 q=2 048，

虚警概率 Pfa=0.01，积分时间 τd=1 ms，惩罚因子

K=1。从图 8 可以看出，对于存在二阶多普勒变化

率的信号，当 SNR=−5.5 dB 时，本文所提算法的平

均捕获时间降到最低，大约是 DPF 算法平均捕获时

间的
1
23

；对于只有一阶多普勒变化率的信号，当

SNR=−13 dB 时，所提算法的平均捕获时间降到最

低，大约是 DPF 算法平均捕获时间的
1
60

。在低信

噪比下，所提算法对多普勒频偏、多普勒变化率等

高动态参数的估计更加准确，残余频偏较小甚至为

0。这使捕获检测函数引入的误差较小，更有利于

码相位的搜索。但是随着信噪比的升高，DPF 算法

的平均捕获时间要低于所提算法，这是由于此时多

普勒频偏估计更准确，平均捕获时间主要取决于算

法的计算时间，DPF 算法估计时间为 16 ms，FRFT
估计时间为 51.2 ms[12]，即 DPF 算法的计算复杂度

要低于 FRFT 算法。而接收到的 BOC 信号的信噪

比往往都是较低的，所以对于算法来说在低信噪比

条件下的性能表现更加重要。 

5.5  计算复杂度 
FRFT 算法和 PMF-FFT 算法的计算量可以

表示为[13] 

 
图 8  本文所提算法和 DPF 算法的平均捕获时间 

 ( )1 18lb 34
2
u lp p

C N N
p

−
= +

Δ
 (34) 

 ( )2 1
1

1 lb lbC N N K
K

= −  (35) 

其中，pu 是 FRFT 阶数搜索的上限值，pl 是 FRFT

阶数搜索的下限值； 1

1

N
T
τ

= ，N1= 2

2T
τ

；τ1 和 τ2 分别

是 FRFT 和 PMF-FFT 算法全部估计所需要的时间；

T1 和 T2 分别是 FRFT 和 PMF-FFT 算法单个输出的

时间；K1=
1

N
N

是 FRFT 和 FFT 算法输出的比值。而

进行一次瞬时互相关运算需要的计算量为 

 
( ) ( )DPT lb

2
L

C L
τ

τ
−

= −  (36) 

对于存在二阶多普勒变化率的 BOC 信号，所

提算法需要进行一次瞬时互相关运算，DPF 算法需

要进行 2 次瞬时互相关运算。在实际应用中，当时

延长度为
3
L
，长度为 L 的 BOC 序列经过一次瞬时

互相关后，其序列长度变为
2
3
L
，再进行 FRFT，此

时 N= 2
3L

；第二次时延长度变为
2
9
L
，进行第二次

瞬时互相关，最后进行 PMF-FFT，此时 N1=
4

9L
。

则所提算法和 DPF 算法的总计算量为 

 ( )FRFT
118lb 34 + lb

2 2
u lp p

C N N N N
p

−
= +

Δ
 (37) 
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⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎣ ⎦
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⎝ ⎠

 

(38) 

可见，当 K12=1 时，即 2 种算法输出信号长度

相同时，所提算法的计算量比 DPF 算法要高，这是

由于 DPF 算法的硬件需求更高，在增加匹配滤波器

个数的情况下使计算量降低。 

6  结束语 

对存在二阶多普勒变化率的高动态 BOC 信号，

本文引入 DPT 算法进行先定阶后降阶的处理，然后

基于 FRFT 算法估计其多普勒频偏和码相位。所提

算法的检测概率、平均捕获时间和计算复杂度都进

行了分析，并在仿真中与 DPF、PMF-FFT 算法进行

了性能对比。对于存在二阶多普勒变化率的高动态

BOC 信号，所提捕获算法的检测概率比 DPF 算法提

高了 3.5 dB，并在低信噪比情况平均捕获时间较少。

本文提出的一整套捕获方案不但解决了传统捕获算

法无法估算二阶多普勒变化率的问题，而且提高了

系统的抗噪性能，非常适用于高动态 BOC 信号。 
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