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摘 要： 针对具有固定帧长和固定帧同步序列的单通道高阶调制线性混合信号，当两路信号编码异步时，在已

知帧长的条件下提出一种基于最大似然准则的频偏估计算法，并给出了算法的有效频偏估计范围．算法通过求互相关
获得目标函数，并利用分级搜索的方法估计频偏．为对算法的性能进行评价，文中同时推导了混合信号频偏估计的克
拉美罗界（ＣｒａｍｅｒＲａｏＢｏｕｎｄ，ＣＲＢ）．仿真结果表明，算法在低 Ｅｂ／Ｎ０下可获得接近 ＣＲＢ的估计性能．此外，算法还适用
于功率非对称的混合信号．
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１ 引言

随着无线电通信技术在军事和民事上的广泛应用，

通信环境变得越来越复杂，即使在普通的窄带接收机

中，同时出现两个或多个信号的情况已不可避免．以卫
星通信为例，随着成对载波多址［１］（ＰａｉｒｅｄＣａｒｒｉｅｒＭｕｌｔｉｐｌｅ
Ａｃｃｅｓｓ，ＰＣＭＡ）等技术的广泛应用，接收到时频混叠信号
的情况则更为普遍．因此，对单通道数字调制混合信号
进行研究，具有非常重要的实际意义和应用价值．

载波同步是实现信号解调的基础．截止目前，主流
的频偏估计算法都是基于最大似然估计理论．Ｐｅｎｇ［２］在
Ｍｏｅｎｅｃｌａｅｙ［３］的基础上对最大似然频差估计算法进行了
降复杂度处理，并提出一种利用 ＤＦＴ实现相位展开的

算法，但该算法在降低复杂度的同时，损失了部分性能．
Ｌｅｖｅｎ［４］利用非线性操作 ａｒｃｔａｎ（·）和 Ｍ次方消除调制
信息，提出一种差分求和的载频估计方法，但该方法只

能应用于ＭＰＳＫ信号，且估计范围局限于±１／２ＭＴ（Ｔ是
符号周期）．史治平［５］在最大似然准则的基础上提出两
种导频联合编码辅助载波同步的算法，能大幅度提高同

步参数的估计精度和范围．此外，Ｚｈａｎｇ［６］和 Ｍｅｉｙａｐｐａｎ［７］

利用判决辅助的最大似然算法，Ｌｉ［８］利用八阶统计量也
都实现了载波的同步．总之，在解决单一信号频偏估计
的问题上，目前已经取得一些成就．当应对多信号时，针
对低阶调制（ＢＰＳＫ、ＱＰＳＫ等）信号，在完成非线性变换
后，利用最大似然估计（ＦＦＴ）［９］也能实现载频的估计．但
对于高阶调制混合信号，非线性变化将因交叉项太多
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而失效．因此，单通道高阶调制混合信号的解调成为了当
前信号分析领域的一大难题，实现单通道高阶调制混合信

号频偏的精确估计已经成为一个亟待解决的问题．
鉴于此，针对具有固定帧长和固定帧同步序列的

单通道高阶调制线性混合信号，当两路信号编码异步

时，在已知帧长的条件下，提出一种基于最大似然的频

偏估计算法．算法不需要知晓定时误差、幅度和相偏，
运算复杂度小，具有较好的应用前景．

２ 信号模型

在卫星通信中，考虑接收到两个同符号速率的基

带单通道同频 ＭＰＳＫ或 ＱＡＭ线性混合信号，在按符号
周期 Ｔ采样后，得到离散形式：

ｙｋ＝ｈ１ｅｊ（２πｆ１ｋＴ＋φ１）∑
Ｌ２

ｍ＝－Ｌ１

ｓ（１）ｋ＋ｍｇ１（－ｍＴ＋τ１）

＋ｈ２ｅｊ（２πｆ２ｋＴ＋φ２）∑
Ｌ２

ｍ＝－Ｌ１

ｓ（２）ｋ＋ｍｇ２（－ｍＴ＋τ２）＋ｖｋ （１）

其中，ｈｉ、ｆｉ、φｉ和τｉ分别是幅度衰减、频偏、相偏和定时
误差（－Ｔ／２≤τｉ＜Ｔ／２，ｉ＝１，２），不失一般性，假定 ｈｉ、
ｆｉ、φｉ和τｉ保持不变．ｓ

（ｉ）
ｋ＋ｍ（ｋ＝０，１，…）是发送数据序

列的第 ｋ＋ｍ个符号，ｇｉ（·）是由码间串扰（ＩｎｔｅｒＳｙｍｂｏｌ
Ｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ，ＩＳＩ）等效而来的信道滤波器（成型滤波器和
匹配滤波器的响应总和），码间串扰的有效区间为

［－Ｌ１Ｔ，Ｌ２Ｔ］（Ｌ１和 Ｌ２分别是非因果和因果周期），ｖｋ
是均值为零、方差为 ２σ２ｖ的复加性高斯白噪声采样序
列．

不失普遍性，假设两路信号编码异步（同步码的位

置不重叠）．信号的符号帧长为 Ｎ＝Ｋ＋Ｐ，其中 Ｋ和Ｐ
分别是同步码符号和数据符号，如图１所示．自数据起
点起，第一路和第二路信号同步码符号的起始位置分

别为 ｎ１和 ｎ２．单通道线性混合信号的频偏估计就是仅
根据接收序列 ｙｋ，得到 ｆ１，ｆ２的精确估计值．

３ 基于最大似然准则的频偏估计

３１ 似然函数最大化

引理 设 Ｖｎ是复数域上的ｎ维向量空间，对于 Ｖｎ

中的任意一个向量 Ｘ＝（ｘ１，ｘ２，…，ｘｎ），满足：

∑
ｎ

ｉ＝１
｜ｘｉ｜２

１
ｎ ∑

ｎ

ｉ＝１
ｘｉ

２
（２）

证明 在向量空间 Ｖｎ内取向量Ｙ＝（１，１，…，１），
则根据柯西不等式［１０］得到：

∑
ｎ

ｎ＝１
ｘｉ·１

２
≤∑

ｎ

ｉ＝１
ｘｉ ２·ｎ （３）

即∑
ｎ

ｉ＝１
｜ｘｉ｜２

１
ｎ ∑

ｎ

ｉ＝１
ｘｉ

２
，引理得证．

根据接收到的复基带线性混合信号表达式（１），若
帧数为 Ｎｆ，令Φ ＝｛ｈ１，ｈ２，τ１，τ２，ｆ１，ｆ２，φ１，φ２｝，ｙｉ＝
｛ｙｔ＋ｎ·Ｎ｝（ｔ＝ｎｉ，…，ｎｉ＋Ｋ－１；ｎ＝０，…，Ｎｆ－１；ｉ＝１，
２），则对于第 ｉ路信号而言，ｙｉ关于参数Φ 的似然函数
为：

ｐ（ｙｉ｜Φ）＝Ｃ·ｅｘｐ－
１
２σ２ｖ∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ
ｙｔ＋ｎ·Ｎ－ｈ１ｅｊ［２πｆ１（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ１］ｘ（１）ｔ＋ｎ·[ Ｎ

（－ｈ２ｅ
ｊ［２πｆ２（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ２］ｘ（２）ｔ＋ｎ·Ｎ ]２ （４）

其中 Ｃ＝ １／ ２πσ２槡( )ｖ
Ｎｆ·Ｋ．根据引理中的式（２），ｐ（ｙｉ｜

Φ）存在以下关系：

ｐ（ｙｉ｜Φ）≤Ｃ·ｅｘｐ－
１

２ＫＮｆσ２[
ｖ∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ

ｅ－ｊ［２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ］ｙｔ＋ｎ·( Ｎ

－ｈ１ｅｊ［２π（ｆ１－ｆｉ）（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ１］∑
Ｌ２

ｍ＝－Ｌ１

ｓ（１）ｔ＋ｎ·Ｎ＋ｍｇ１（－ｍＴ＋τ１）

－ｈ２ｅｊ［２π（ｆ２－ｆｉ）（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ２］ｘ（２）ｔ＋ｎ·Ｎ∑
Ｌ２

ｍ＝－Ｌ１

ｓ（２）ｔ＋ｎ·Ｎ＋ｍｇ２（－ｍＴ＋τ２） ]２

＝Λｉ（Φ） （５）
采样率较高时，可实现其中一路信号的最佳采样．

第一路信号实现最佳采样时（ｉ＝１）：

Λ１（Φ）＝Ｃ·ｅｘｐ－
１

２ＫＮｆσ２[
ｖ∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ
∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
（ｅ－ｊ［２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ］ｙｔ＋ｎ·Ｎ－ｈ１ｅｊφ１ｓ（１）ｔ＋ｎ·Ｎ

－ｈ２ｅｊ［２π（ｆ２－ｆ１）（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ２］∑
Ｌ２

ｍ＝－Ｌ１

ｓ（２）ｔ＋ｎ·Ｎ＋ｍｇ２（－ｍＴ＋τ２）） ]２ （６）
设第 ｉ路信号的同步码符号为α（ｉ）１ ，α（ｉ）２ ，…，α（ｉ）Ｋ ．

对任一路信号而言，同步码位置的符号是固定的，所以

经过多帧的累加后，这些位置的符号是同步符号多次

累加的结果．而同步码以外的符号都是不相关的，所以
当 Ｎｆ达到一定阈值以后，经过 Ｎｆ帧的累加，这些位置
的幅度不会有太大的起伏，可近似为０，则：

Λ１（Φ）≈ Ｃ·ｅｘｐ－
１

２ＫＮｆσ２ｖ ∑
ｎ１＋Ｋ－１

ｔ＝ｎ１
∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
（ｅ－ｊ［２πｆ１（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ］ｙｔ＋ｎ·[ Ｎ

－ｈ１ｅｊφ１ｓ（１）ｔ＋ｎ·Ｎ） ]２

＝Ｃ·ｅｘｐ－
１

２ＫＮｆσ２ｖ ∑
ｎ１＋Ｋ－１

ｔ＝ｎ１
∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
［ｅ－ｊ［２πｆ１（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ］ｙｔ＋ｎ·Ｎ([ ］

－ｈ１ｅｊφ１·Ｎｆα（１）ｔ－ｎ１＋)１ ]２ （７）

定义：

Ω１（Φ）＝

１６１第 １ 期 杨 勇：单通道高阶调制线性混合信号的频偏估计



∑
ｎ１＋Ｋ－１

ｔ＝ｎ１
∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
［ｅ－ｊ［２πｆ１（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ１］ｙｔ＋ｎ·Ｎ］－ｈ１ｅｊφ１·Ｎｆα（１）ｔ－ｎ１＋( )１ ２

（８）

则使Λ１（Φ）最大等价于令Ω１（Φ）最小，换句话说，

Ω１（Φ）最小等价于似然函数 ｐ（ｙ１｜Φ）最大．
同理，ｉ＝２时能得到：

Ω２（Φ）＝

∑
ｎ２＋Ｋ－１

ｔ＝ｎ２
∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
［ｅ－ｊ［２πｆ２（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＋φ２］ｙｔ＋ｎ·Ｎ］－ｈ２ｅｊφ２·Ｎｆα（２）ｔ－ｎ２＋( )１ ２

（９）

那么Ω２（Φ）最小等价于似然函数 ｐ（ｙ２｜Φ）最大．
３２ 频偏估计算法

由于相偏和幅度衰减均未知，所以无法通过求极

值点的方式来估计频偏．然而，当 ｆｉ（ｉ＝１，２）估计准确
时，对任意 ｔ∈｛ｎｉ，…，ｎｉ＋Ｋ－１｝，存在以下近似关系：

∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ≈ ｈｉｅｊφｉ·Ｎｆα

（ｉ）
ｔ－ｎｉ＋１

（１０）

当 ｆｉ估计准确时，∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ与 ｈｉｅｊφｉ·

Ｎｆα（ｉ）ｔ－ｎｉ＋１间的互相关值最大与两者间的误差最小是

等价的．此外，由于参数 ｈｉ和Ｎｆ仅对相关值的幅度造
成影响，φｉ的影响则可通过求模运算消除．因此，仅求

∑
Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ与α（ｉ）ｔ－ｎｉ＋１间互相关的模值即可：

ρｉ（Φ）＝
１
Ｋ∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ

α
（ｉ）
ｔ－ｎｉ＋( )１ ∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ

２

＝ρｉ（ｆ）｜ｆ＝ｆｉ （１１）
到此，基于最大似然准则下的频偏估计就等效于，

在无需知晓 ｈｉ和φｉ的条件下，寻找一个 ｆ^ｉ值使ρｉ（ｆ）达
到最大．

为了减少寻找 ｆ^ｉ过程中的计算量，采用包含粗略
搜索和精确搜索两个过程的分级搜索方法．粗略搜索
用于确定频偏所处的大致区间范围，若 ｆｉ∈［ｆ（ｉ）ａ，ｆ（ｉ）ｂ］，
则算法步骤为：

步骤１：将区间［ｆ（ｉ）ａ，ｆ（ｉ）ｂ］均匀划分为 Ｉ个子区间，
并在每个子区间的中心值进行频率采样，得到 ｆ^（ｎ）ｉ ；

步骤２：将 Ｉ个 ｆ^（ｎ）ｉ 值分别代入式（１１）求得相应的
自相关值ρｉ（^ｆ

（ｎ）
ｉ ），并从中找出最大值对应的 ｆ^（ｍ）ｉ ．

经过粗略搜索能得到的频率分辨率为（ｆ（ｉ）ｂ －ｆ（ｉ）ａ）／Ｉ，
为了达到进一步提高频率分辨率的目的，可采用二分搜

索法［１１］对频偏所处的大致区间范围进行细密搜索．若
二分法迭代次数为 Ｑ，则分级搜索的频率分辨率为（ｆ（ｉ）ｂ
－ｆ（ｉ）ａ）／（Ｉ·２Ｑ）．
３３ 频偏估计的有效范围

当且仅当ρｉ（ｆ）在全局范围内具有唯一的极大值
点 ｆ＝ｆｉ时，算法的频偏估计范围不受限制．因此，要明

确算法适用的频偏估计范围，有必要分析ρｉ（ｆ）的极大
值点个数．

除了真实频率点 ｆｉ外，假设还存在另一个频率点
ｆｉ′＝ｆｉ＋Δｆｉ（Δｆｉ≠０）能使ρｉ（ｆ）达到极大值，此时：

ρｉ（ｆ） ｆ＝ｆｉ′

＝ １
Ｋ∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ

（α
（ｉ）
ｔ－ｎｉ＋１
）∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２π（ｆｉ＋Δｆｉ）（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ

２

＝ １
Ｋ∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ

（α
（ｉ）
ｔ－ｎｉ＋１
）ｅ－ｊ２πΔｆｉｔ∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
ｅ－ｊ２πｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔｙｔ＋ｎ·Ｎ·ｅ－ｊ２πΔｆｉｎＮＴ

２

（１２）
根据式（１２）中的第一个等效关系可知，当且仅当

Δｆｉ满足２πΔｆｉ（ｔ＋ｎ·Ｎ）Ｔ＝２ｋπ（ｋ＝０，±１，…）时，式
（１２）与式（１１）完全等价，此时 ｆｉ′也是ρｉ（ｆ）的极大值点．
然而，根据泰勒不等式，ｅ－ｊ２πΔｆｉｔ项对ρｉ（ｆ）的值衰减得很
小，受噪声以及定时误差等因素的干扰后，实际中这样

的衰减可以不予考虑．因此，只要Δｆｉ满足 ２πΔｆｉｎＮＴ＝

２ｋπ（ｋ＝０，±１，…），即当Δｆｉ＝
ｋ
ＮＴ时，ρｉ（ｆ）就会出现极

大值．

显然，ρｉ（ｆ）在 ｆｉ±
１
ＮＴ处出现首个伪极大值点．因

此，要确保极大值的唯一性，频偏估计的有效范围满

足：

｜ｆ｜≤
１
２ＮＴ （１３）

尽管算法的频偏估计范围有限，但仍可用于整数

频偏的估计．具体做法为：首先，计算混合信号的 Ｍ次
方谱［１２］．虽然高阶调制混合信号的 Ｍ次方谱因交叉项
太多难以出现离散谱线，但根据数字通信信号功率谱

的对称性，可选取功率最强区域的中心频点作为频偏

粗估计值，并利用该值对混合信号做下变频；之后再利

用本文的算法对残余频偏进行精确估计．
３４ 克拉美罗界

目前存在的ＣＲＢ［１３，１４］均针对单一调制信号．因此，
本文将混合信号的参数视为单路信号多参数的情况，

利用多参量函数的 ＣｒａｍｅｒＲａｏ不等式来获取混合信号
频偏估计的下界．

令 Ｌ＝Ｌ１＋Ｌ２＋１，在式（１）的基础上定义：
ｆｉ（τｉ）＝［ｇｉ（－（－Ｌ１）Ｔ＋τｉ），ｇｉ（－（１－Ｌ１）Ｔ＋τｉ），…，

ｇｉ（－Ｌ２Ｔ＋τｉ）］Τ，

ｓｉ，ｋ＝［Ｓ（ｉ）ｋ－Ｌ１，Ｓ
（ｉ）
ｋ－Ｌ１＋１

，…，Ｓ（ｉ）ｋ＋Ｌ２］
Τ

{
．

（１４）
其中“Ｔ”是转置操作．利用式（１４）改写式（１），可得到似
然概率：
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ｐ（ｙｋ｜ｓ１，ｋ，ｓ２，ｋ，Φ）＝
１
２槡πσｖ
ｅｘｐ

－
｜ｙｋ－ｈ１ｅｊ（２πｆ１ｋＴ＋φ１）ｆΤ１（τ１）ｓ１，ｋ－ｈ２ｅｊ（２πｆ２ｋＴ＋φ２）ｆΤ２（τ２）ｓ２，ｋ｜２

２σ２( )
ｖ

（１５）

根据确定参数的多参量 ＣｒａｍｅｒＲａｏ不等式，若考虑 Ｖ
个符号，则频偏估计 ｆ^ｉ的方差满足：

Ｅ［（^ｆｉ－ｆｉ）２］Ｊｉｉ （１６）
其中 Ｊｉｉ是矩阵Ｊ－１的第 ｉ行第ｉ列元素，Ｊ是 Ｆｉｓｈｅｒ信
息矩阵（ＦｉｓｈｅｒＩｎｆｏｒｍａｔｉｏｎＭａｔｒｉｘ，ＦＩＭ），表达式为：

Ｊ＝－Ｅ

２ｌｎｐ（ｙ０：Ｖ－１｜ｓ１，０：Ｖ－１，ｓ２，０：Ｖ－１，Φ）
ｆ２１

２ｌｎｐ（ｙ０：Ｖ－１｜ｓ１，０：Ｖ－１，ｓ２，０：Ｖ－１，Φ）
ｆ１ｆ２

２ｌｎｐ（ｙ０：Ｖ－１｜ｓ１，０：Ｖ－１，ｓ２，０：Ｖ－１，Φ）
ｆ２ｆ１

２ｌｎｐ（ｙ０：Ｖ－１｜ｓ１，０：Ｖ－１，ｓ２，０：Ｖ－１，Φ）
ｆ











２

２

（１７）

由于参数 ｈｉ、ｆｉ、φｉ和τｉ互不相关且与噪声ｖ０：Ｖ－１相互
独立，Ｅ（ｖｋ）＝Ｅ（ｖｋ）＝０，所以将式（１５）代入式（１７）并

化简得到：

Ｊ＝ １
σ
２
ｖ
Ｅ
∑
Ｖ－１

ｋ＝０
（｜Ｆ′１（ｋ）｜２·｜ｆΤ１（τ１）ｓ１，ｋ｜２） ∑

Ｖ－１

ｋ＝０
Ｒｅ（Ｆ′１（ｋ）ｆΤ１（τ１）ｓ１，ｋ·Ｆ′２（ｋ）ｆΗ１（τ１）ｓ１，ｋ）

∑
Ｖ－１

ｋ＝０
Ｒｅ（Ｆ′１（ｋ）ｆΤ１（τ１）ｓ１，ｋ·Ｆ′２（ｋ）ｆΗ１（τ１）ｓ１，ｋ） ∑

Ｖ－１

ｋ＝０
（｜Ｆ′２（ｋ）｜２·｜ｆΤ２（τ２）ｓ２，ｋ｜２











）

（１８）

其中“′”、“Ｈ”、“”分别是求偏导数、求共轭转置、求共
轭操作，“Ｒｅ”是取实部，且：
Ｆ′ｉ（ｋ）＝（ｈｉｅｊ（２πｆｉｋＴ＋φｉ））／ｆｉ＝ｊ２πｋＴｈｉｅｊ（２πｆｉｋＴ＋φｉ），

Ｅ［｜Ｆ′ｉ（ｋ）｜２］＝４π２Ｔ２ｈ２ｉＥ［ｋｉ２］
( ．

（１９）

其中 Ｅ［ｋｉ２］＝
１
ＮｆＫ∑

Ｎｆ－１

ｎ＝０
∑
ｎｉ＋Ｋ－１

ｔ＝ｎｉ

（ｔ＋ｎ·Ｎ－１）２．进一步化

简，得到第 ｉ路信号频偏估计 ｆ^ｉ的ＣＲＢ为：

Ｅ［（^ｆｉ－ｆｉ）２］
ＭＬσ２ｖ
４π２Ｔ２ｈ２ｉＶ

Ｅ［ｋｉ２］∑
ｓｉ，ｋ∈Ｓ

Ｌ

｜ｆΤｉ（τｉ）ｓｉ，ｋ｜( )２ －１
（２０）

４ 实验仿真

考虑两路８ＰＳＫ／１６ＱＡＭ同频混合信号，符号帧长 Ｎ
＝１６００，每一帧中同步码符号长度为 Ｋ＝１０，ｎ１＝１０１，
ｎ２＝１１，两路信号成形滤波器和匹配滤波器都采用滚降
系数为０３３的平方根升余弦脉冲．幅度 ｈ１＝１０，ｈ２＝
０８，归一化频偏（以符号速率归一化）ｆ１和 ｆ２在区间
－１／（２Ｎ），１／（２Ｎ[ ]）内随机选取，相偏φ１和φ２在
［－π，π］内随机选取，定时误差τ１＝０２Ｔ，τ２＝０４Ｔ，码
间串扰的有效区间为［－３Ｔ，３Ｔ］．粗搜索划分的子区间
数 Ｉ＝３０，二分法搜索迭代次数 Ｑ＝５．第 ｉ路信号归一

化的频偏估计方差定义为σ
２
ｆｉ
＝Ｔ２∑

Ｃ

ｋ＝１
（ｆｉ－ｆ^（ｋ）ｉ ）２／Ｃ（Ｃ

是ＭｏｎｔｅＣａｒｌｏ试验次数），混合信号归一化频偏估计的
平均方差定义为σ

２
ｅ＝（σ２ｆ１＋σ

２
ｆ２
）／２，混合信号 Ｅｂ／Ｎ０定

义为两信号单位比特能量之和与噪声功率谱密度的比

值 Ｅｂ／Ｎ０＝１０ｌｏｇ１０（２／Ｎ０），平均 ＣＲＢ是指两路信号频
偏估计 ＣＲＢ的均值．
４１ 不同调制方式下帧数对估计性能的影响

图２分别给出了 ８ＰＳＫ和 １６ＱＡＭ调制混合信号频

偏估计性能随帧数的变化曲线．从图中可以看出，在上
述仿真条件下，Ｅｂ／Ｎ０＞１０ｄＢ时，不论８ＰＳＫ还是１６ＱＡＭ
调制的混合信号，仅需２０帧的数据，σ２ｅ可接近１０－１２，４０
帧的数据则可使σ

２
ｅ达到１０－１３数量级．为了对比算法的

性能，图中还分别给出了两种调制信号频偏估计方差

的平均 ＣＲＢ．通过对比，在同样的条件下，随着 Ｅｂ／Ｎ０
的增加，频偏估计算法的σ

２
ｅ与平均 ＣＲＢ之间的距离越

来越远．分析原因不难发现，当 Ｅｂ／Ｎ０较小时，噪声是
影响频偏估计性能的主要因素，因此频偏估计方差可

接近 ＣＲＢ；当 Ｅｂ／Ｎ０增加到一定程度时，噪声对频偏估
计的影响成为次要因素，而粗搜索划分子区间数和二

分法搜索的次数成为影响估计性能的主要因素．因此，
受到算法设置条件的限制，随着 Ｅｂ／Ｎ０的增加，σ２ｅ与平
均ＣＲＢ之间的距离越来越远．此外，从图中可以看出，
在低 Ｅｂ／Ｎ０下，算法的σ２ｅ与平均 ＣＲＢ之间存在微小差
距，这是因为 ＣＲＢ的推导是在已知定时误差和幅度的
情况下推导的，而本文的算法认为这些参数都未知．
４２ 定时误差对估计性能的影响

考虑两路８ＰＳＫ混合信号，帧数取 Ｎｆ＝４０，τ１和τ２
均在［－Ｔ／２，Ｔ／２］之间均匀变化．图３给出了 Ｅｂ／Ｎ０＝
１０ｄＢ时频偏估计性能随τ１和τ２联合变化的三维曲面
图．从图中可以看出，在给定仿真条件下，随着定时误
差的变化，归一化频偏估计方差σ

２
ｅ的波动范围仅约

６×１０－１３．因此，在推导过程中尽管忽略了定时误差带
来的码间干扰，但算法对存在码间干扰的情形同样适

用．
４３ 幅度比对估计性能的影响

针对两路８ＰＳＫ混合信号，固定第１路信号的幅度
为 ｈ１＝１．０，第２路信号的幅度 ｈ２在［０１，１０］之间均

３６１第 １ 期 杨 勇：单通道高阶调制线性混合信号的频偏估计



匀变化，Ｎｆ＝４０，其它条件保持不变．
图４给出了 Ｅｂ／Ｎ０＝１０ｄＢ时频偏估计性能随幅度

比变化的曲线．从图中可以看出，随着幅度比 ｈ２／ｈ１的
增加，第２路信号的频偏估计性能逐渐提升，当幅度比
ｈ２／ｈ１＞０４时，σ２ｅ可接近１０－１２．而对第１路信号来说，
随着幅度比 ｈ２／ｈ１的增加，频偏的估计性能缓慢降低．
分析原因不难发现：当幅度比较低时，由于第２路信号
的幅度较小，在计算第１路信号的目标函数Λ１（Φ）时，
误差几乎为０，所以第１路信号的估计性能接近单路信
号频偏的估计性能；当幅度比逐渐增加时，第２路信号
的幅度增加，由于累加的帧数有限，所以目标函数

Λ１（Φ）的近似计算将存在误差，从而导致第 １路信号
的频偏估计性能下降．然而，考虑到第２路信号的幅度
不大于第１路，加之第 ２路信号内部符号间是不相关
的，所以即便经过有限帧的累加，第２路信号对目标函
数Λ１（Φ）的影响也非常微小，因而第 １路信号的估计
性能是缓慢下降的．同理，当幅度比较小时，第１路信号
的幅度较大．此时，目标函数Λ２（Φ）的近似计算存在较
大的误差．当幅度比低于一定阈值时，Λ２（Φ）的近似计
算将不再成立，此时，第２路信号的频偏估计失效．

５ 运算复杂度分析

对混合信号中的任一路信号而言，算法的运算复

杂度主要来自于分级搜索过程，不论是第一级搜索还

是第二级搜索，复数乘的次数来自于去频偏和求相关，

复数加的次数则来自于帧累加和求相关，第一级搜索

复数乘次数为 Ｉ（Ｎｆ·Ｋ＋Ｋ），复数加次数为 Ｉ（Ｎｆ·Ｋ
＋Ｋ），第二级搜索的复数乘和复数加次数则分别为
２Ｑ（Ｎｆ·Ｋ＋Ｋ）和２Ｑ（Ｎｆ·Ｋ＋Ｋ），若 Ｎｆ＝４０，则在上面
的仿真条件下，执行算法所需的复数乘法和复数加法

次数各为１６４００次．
针对高阶调制混合信号的频偏估计，公开的文献

尚未发现相关的研究．而低阶调制混合信号（如 ＢＰＳＫ、
ＱＰＳＫ）的频偏估计，最经典的方法是通过非线性变换后
的最大似然估计（ＦＦＴ）法，因此将其作为对比算法来进
行复杂度的分析．若 ＦＦＴ点数为 ＶＦ，要使频偏σ２ｅ估计
方差低于 １０－１２，则归一化频谱分辨率需满足 １／ＶＦ≤
２×１０－６，即 ＶＦ５×１０５．不考虑非线性变换操作的运算
复杂度，用基２时分ＦＦＴ运算需要的复数乘法和复数加
法次数分别为 ＶＦ／２·ｌｏｇ２ＶＦ和ＶＦ／２·ｌｏｇ２ＶＦ．取 ＶＦ＝５×
１０５，则在不考虑非线性变换操作运算复杂度的条件下，
要使σ

２
ｅ低于１０－１２，算法所需的复数乘法和加法次数各

为４７３×１０６．
通过对比，相比传统最大似然估计（ＦＦＴ）的方法，
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本文从最大似然的角度，利用分级搜索的方法估计频

偏，复杂度显著降低，且算法的运算复杂度不随信号调

制阶数的增加而变化．

６ 结束语

针对具有固定帧长和固定帧同步序列的单通道高

阶调制混合信号，当两路信号编码异步时，在已知帧长

的条件下提出一种基于最大似然的频偏估计算法．仿
真表明算法具有较高的估计精度，加之算法运算复杂

度不随调制阶数的增加而变化，因而具有较好的应用

前景．然而，算法的有效估计范围局限于 ±１／２ＮＴ（Ｎ
为符号帧长）．因此，扩大算法的有效估计范围将是下
一步研究的重点．
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