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基于高阶矩特征选择和权值优化的信噪比估计

李 涛 1，2，苏 楠 3，韦荻山 3，李勇朝 2*，朱若楠 2，赵新玉 2，周 帅 2

（1. 西安电子科技大学广州研究院，广东广州 510000；2. 西安电子科技大学通信工程学院，陕西西安 710071；
3. 北京跟踪与通信技术研究所，北京 100094）

摘　要：　信噪比估计作为信号参数估计的一个重要组成部分，可为功率控制、调制方式识别、信道估计以及动态

模式切换等技术提供先验信息 . 目前基于高阶矩的信噪比估计由于其计算复杂度低、实时性高的优势一直受到众多

学者的关注，然而基于高阶矩的估计存在低信噪比和高信噪比两个极端情况下估计性能变差的缺陷 . 本文在分析信

号高阶矩分布特性的基础上，设计了一种基于高阶矩特征选择和线性组合的信噪比估计算法 . 首先通过分析不同矩

统计量与信噪比值之间的关系，对高阶矩特征进行筛选 . 在此基础上，对选择的高阶矩特征进行线性组合，并设计优

化算法求解线性组合的权值系数 . 仿真结果表明，本文所提信噪比估计方法对低信噪比和高信噪比下的估计性能做

了折衷，对比已有基于高阶矩的信噪比估计算法，在−10~20 dB 范围内能够较好地兼顾低信噪比和高信噪比的估计

性能 .
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Abstract:　As an important part of signal parameter estimation, signal-to-noise ratio (SNR) estimation can provide pri⁃
or information for power control, modulation classification, channel estimation, and dynamic mode switching, etc. Recently, 
high-order moments (HOMs) based algorithms have been widely concerned due to the advantages of low computational 
complexity and high real-time property. However, the estimation performance of the HOMs-based algorithms is still con⁃
strained in extremely low or high SNR regions. In this paper, a SNR estimation algorithm based on feature selection and lin⁃
ear combination of HOMs is designed, according to the distribution characteristics of HOMs. Firstly, the HOMs are 
screened by analyzing the relationship between different moments and SNR values. Based on this, we resort to the linear 
combination of the selected HOMs to estimate SNR. And the weights of linear combination are calculated by designing an 
optimization problem. The simulation results show that the proposed SNR estimation scheme makes a tradeoff among the 
estimation performance of high and low SNR regions. Compared with the existing HOMs-based algorithms, the proposed al⁃
gorithm has a more comprehensive performance in the range of −10 dB to 20dB.
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1　引言

在非合作通信中，需要通过盲信号处理技术来从

接收信号中提取必要的信号参数，以实现信号检测、调

制方式识别等操作，进而实现数据的解调和恢复，而信

噪比（Signal-to-Noise Ratio，SNR）估计则是参数估计的

一个重要组成部分 . 随着自适应技术、功率控制、移动

辅助切换、动态频谱访问和认知无线电等技术的广泛

使用，对于信号SNR估计的需求也变得更加广泛 .
现有对于 SNR估计方法的研究主要关注加性高斯

白噪声（Additive Gaussian White Noise，AGWN）信号模

型，估计方法主要分为基于最大似然的估计、基于特征

值的估计和基于矩统计量的估计［1］.
基于最大似然的 SNR 估计是一种统计方法，是利

用接收信号的概率密度函数，以最大可能性估计求解

参数的值 . 文献［2］发现相移键控（Phase Shift Keying，
PSK）信号的似然函数是一个混合高斯函数，通过期望

最大化（Expectation Maximization，EM）算法求解了该最

大似然问题 . 文献［3~5］将该信号模型推广到了正交幅

度调制（Quadrature Amplitude Modulation，QAM）等非恒

模调制 . 文献［6，7］提出使用超立方星座，利用更多自

由度推导了 SNR估计的似然函数表达式 . 文献［8］提出

了一种极性编码辅助的最大似然 SNR估计算法 . 上述

基于接收信号似然函数的估计方法计算复杂度极高，

甚至会存在不收敛的情况，因此这类方法很难在实际

工程应用 .
基于特征值的估计是利用接收信号协方差矩阵的

特征值的分布特性来估计 SNR，重点在于噪声子空间

和信号子空间的分离 . 文献［9~11］利用最小描述长度

（Minimum Description Length，MDL）准则分别计算各子

空间特征值的均值可得信号功率和噪声功率 . 文献

［12，13］提出了两种基于噪声子空间特征值的分布特

性的 SNR估计方法 . 文献［14］发现上述方法高度依赖

于一些参数，包括输入样本数、特征值数和 M-P
（Marchenko-Pastur）分布的大小，提出使用粒子群优化

（Particle Swarm Optimization，PSO）算法来优化这些参

数 . 该类估计方法由于需要协方差矩阵分解，同样存在

计算复杂度高的问题 .
基于矩统计量的估计由于其计算复杂度低、实时

性高的优势一直受到众多学者的广泛关注和研究，其

思路是利用接收信号的矩统计量来构造关于信号功率

和噪声功率的表达式 . 文献［15］提出的 M2M4 估计方

法利用接收信号的二阶和四阶矩表达式来反向求解信

号功率和噪声功率，该方法仅适用于MPSK信号 . 文献

［16］将 M2M4估计方法推广到了非恒模星座的 SNR估

计方法 . 文献［17］对比了四阶矩、六阶矩、八阶矩、十阶

矩的性能，发现矩的阶数越高，SNR估计的均值和真实

值的偏差越大，并且通过仿真可得八阶矩和十阶矩的

性能十分相近，因此在这之后的研究中，学者不再把注

意力放在提高矩的阶数上 . 文献［18］针对 QAM 信号，

推导了 QAM 信号在 AWGN 信道下的基于偶数阶统计

量的 SNR估计算法 . 文献［19］提出不仅可以利用单一

的高阶矩来表示 SNR，高阶矩的线性组合也可以表示

SNR，重点在于线性组合的系数怎样确定 . 在此基础

上，推导出恒模和非恒模星座六阶以内矩的线性组合

系数 . 文献［20］沿着线性组合的思路推导出非恒模星

座下八阶以内矩的线性组合系数，提出了基于偏差和

方差最小化的系数确定策略 . 文献［21］针对 MPSK 信

号调制阶数未知的情况，提出了一种不需要调制阶数

先验信息的 SNR估计方法 . 文献［22］利用一阶矩也就

是信号包络的累积分布函数（Cumulative Distribution 
Function，CDF）提出了一种非恒模星座的 SNR估计 . 文

献［23］把信号一阶矩落在不同取值区间的概率作为神

经网络的输入，实现了OFDM信号的 SNR估计 . 总的来

说，基于矩的估计具有时间复杂度低的优势，但是接收

信号的高阶矩是一种统计量，其所需的观测样本数

较多 .
综上所述，可以用来实现 SNR 估计的高阶矩组合

方案有多种，仅使用一种高阶矩估计性能较差，而使用

过多的高阶矩会导致计算复杂度过高 . 因此本文在分

析 AWGN 模型下信号高阶矩分布特性的基础上，设计

了一种基于高阶矩特征选择和线性组合的 SNR估计算

法 . 并以最小化统计量的均方误差为原则，优化求解线

性组合的权值系数 . 仿真结果表明所提算法能够较好

地兼顾低信噪比和高信噪比的估计性能，并且对于不

同的调制方式具有鲁棒性 .
2　系统模型

本文研究的系统为频率平坦衰落信道的数字通信

系统，信号的输入输出关系为

y (n) = h x (n) +w (n)    n = 12N （1）
其中 y (n)为接收信号样本，x (n)是任意星座类型的归

一化发送信号样本，h是信道增益，w (n)是均值为 0、方
差为 2σ 2的复AWGN噪声样本，且 2σ 2 =N0. 信道为恒参

信道，建模时可以设为一个随机复数 . 因此，该模型下

的信噪比定义为 ρ = || h 2
N0.

对于上述系统模型，以 | x |和 h为条件的 y的概率密

度函数是莱斯分布 . 假设 x 是一个具有 Q 个不同振幅

的星座，振幅用 A1 A2 AQ 表示，并且每种振幅出现

的概率分别为 p1 p2 pQ（例如，PSK 调制信号的

Q = 1，16QAM 调制信号的 Q = 3），则 | y |的概率密度函

数为混合莱斯分布，表达式如下：
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f || y (| y | ) =∑
i = 1

Q

pi

|| y

σ 2
exp ( - ρi -

|| y
2

2σ 2 ) I0(| y | 2ρi

σ 2 )   （2）
其中 ρi = || h 2

A2
i N0 = ρA2

i  i = 12Q，ρ就是待估计的

信噪比，I0( × )是修正的 0阶第一类贝塞尔函数 . 假设接

收端知道发射信号的振幅 A1 A2 AQ 和对应的概率

p1 p2 pQ，因此信噪比估计问题就归结为对混合莱

斯分布的莱斯因子 ρ的估计 . 不失一般性，假定传输符

号的平均功率归一化为1，即
∑
i = 1

Q

pi A
2
i = 1 （3）

已知，莱斯因子为 ρ的莱斯分布的 k 阶矩如下式

所示：

μk(σ 2 ρ) = (σ 2 )
k
2Γ ( k

2
+ 1) exp ( - p) 1 F1( k

2
+ 1；1；ρ)

（4）
其中，1 F1( × ； × ； × )为合流超几何函数，Γ ( × )为伽马函

数 . 利用式（4），可以写出式（2）中混合莱斯分布的 k阶

矩表达式为

E é
ë| y |kùû =∑

i = 1

Q

pi μk( )σ 2 ρi

=∑
i = 1

Q

pi(σ 2 )
k
2Γ ( )k

2
+ 1 exp ( - ρA2

i )
´ 1 F1( k

2
+ 1；1；ρA2

i )
（5）

由式（5）可得，接收信号的高阶矩取决于两个未知

参数 ρ和 σ. 因此，基于高阶矩的信噪比估计器至少需

要两个不同的矩 . 对于偶数阶矩 k = 2n，式（5）可以化简

为一个更简单的形式，它只依赖于偶数阶星座矩和两

个未知数N0和 ρ：

M2n =N n
0 ∑

m = 0

n ( )n！
2

( )n -m ！( )m！
2
Λ2m ρ

m （6）
其中，N0 = 2σ 2 为噪声功率，ρ = || h 2

N0 为信噪比，Λ2m =

∑
i = 1

Q

pi A
2m
i 为星座矩 .

3　高阶矩特征选择

在式（6）中，接收信号的偶数阶矩是关于 ρ的多项

式，并且噪声功率N0 为乘法因子 . 因此，通过计算偶数

阶矩的比值，可以消除N0得到只与 ρ有关的函数：

fkl( ρ) = M l
k

M k
l

   k ¹ l 且 k和l均为偶数 （7）
其中，M l

k 为接收信号 k阶矩的 l次方，同理M k
l 为接收信

号 l阶矩的 k次方 .
文献［16］证明了函数 fkl( ρ)的单调性，意味着一个

fkl( ρ)值对应着唯一的信噪比 . 因此通过计算 fkl 的反

函数，可以由观测样本高阶矩的估计值得到信噪比的

估计值：

ρ̂kl = f -1
kl ( M̂ l

k

M̂ k
l ) （8）

在实际应用中，高阶矩的估计值为接收信号的样

本矩，即 M̂k =
1
N

× ∑
n = 1

N

| y (n) |k.
经典的M2M4估计是 (kl ) = (42)的特殊情况 . 根

据式（6）和式（7），任意满足式（7）的偶数阶矩的比值都

可以用来估计信噪比 . 除此之外，任意满足式（9）的复

杂偶数阶矩的比值也可以实现信噪比的估计 .
f ( ρ) = ( )∏

i = 1

U

M pi

2ni ( )∏
j = 1

V

M qj

2mj
  ni pi mj qj ÎN （9）

为了保证式（9）与噪声功率 N0 无关，需满足

∑
i = 1

U

ni pi =∑
j = 1

V

mj qj.
在观测样本有限的情况下，接收信号高阶矩的估

计值与理论值之间存在偏差，并且随着阶数的增加估

计偏差增大 . 由于十阶矩的估计性能与八阶矩的估计

性能差别不大，因此没必要再利用更高阶次的矩进行

信噪比的估计 . 根据式（9），十阶及十阶以下可以用来

实现信噪比估计的偶数阶矩比值对共有 18 个，如表 1
所示 .

由于接收信号的偶数阶矩是关于 ρ的多项式，因此

上述每一个偶数阶矩比值的分子和分母都是关于 ρ的

多项式，对 ρ进行 ρ = z ( )1 - z 的变换，则偶数阶矩比值

的分子和分母都变为关于 z 的多项式 . 对于特殊的二

阶矩而言：

M2 =N0(1 + ρ) （10）
经过变换后，

M2 =
N0

1 - z
（11）

表1　十阶以下偶数阶矩比值的集合

阶数

四阶

六阶

八阶

十阶

偶数阶矩的比值

M4

M 2
2

M6

M 3
2

、 M6

M2 M4

M8

M 4
2

、M 2
4

M 4
2

、 M8

M 2
2 M4

、M8

M 2
4

、M2 M6

M 2
4

、 M8

M2 M6

M10

M 5
2

、 M10

M2 M8

、 M10

M 2
2 M6

、 M10

M 3
2 M4

、 M10

M4 M6

、
M2 M8

M4 M6

、M4 M6

M 5
2

、M4 M6

M2 M8

、M4 M6

M 2
2 M6

3978



第 12 期 李 涛:基于高阶矩特征选择和权值优化的信噪比估计

其他的高阶矩只能变换成如下形式：

M2n =
an × z

n + an - 1 × z
n - 1 + + a1 × z

1 + a0

( )1 - z
n

 n ≥ 2    （12）
观察式（11）和式（12）可得：经过 ρ = z ( )1 - z 的变

换，表1中分母为二阶矩幂次方的比值可以同时消除N0

和 (1 - z ) n
，得到一个关于 z的多项式（无分母）. 而其他

形式的比值即使经过变换和化简，得到的依旧是分子

和分母都为 z的多项式的分式 .
如果用分子和分母都为 z 的多项式的分式作为特

征，线性组合后来估计信噪比 ρ，那么在求解 z时需要通

分，增加了多项式的次数使求解更加困难 . 而设计高阶

矩比值作为特征的初衷就是为了减小算法复杂度，因

此，本文选取分母为二阶矩幂次方的比值作为特征：

( )∏
i = 1

U

M pi

2ni
M Q

2  ni pi ÎN （13）

其中，pi和Q需满足Q =∑
i = 1

U

ni pi的关系 .
根据式（13），对表 1中偶数阶矩的比值进行初步筛

选，可得以下6个特征：

Ψ =
ì
í
î

M4

M 2
2

 
M6

M 3
2

 
M8

M 4
2

 
M 2

4

M 4
2

 
M10

M 5
2

 
M4 M6

M 5
2

ü
ý
þ
      （14）

如果将式（14）中的 6个特征全部用于线性组合中，

会导致整个算法的计算复杂度过高，带来不必要的冗

余 . 为了降低基于高阶矩线性组合的信噪比估计方案

的计算复杂度，对上述 6 个特征进行进一步的特征

选择 .
基于高阶矩的信噪比估计准确度高度依赖于高阶

矩估计值的准确度 . 在接收信号样本长度有限的条件

下，高阶矩的估计值在其理论值的左右进行浮动，随着

样本数趋于无穷，估计值收敛于理论值 . 对于同一信号

样本而言，阶数越高则估计值偏差越大 . 因此本文进一

步筛选阶数较低的高阶矩进行估计，可得以下 2 个

特征：

Φ =
ì
í
î

M4

M 2
2

 
M 2

4

M 4
2

ü
ý
þ

（15）

4　基于高阶矩特征线性组合的SNR估计

为了平衡部分矩统计量由于观测样本有限带来的

误差影响，将两个特征进行线性组合 . 对于线性组合带

来的权值选取问题，文献［22］推导了信噪比估计值方

差的一阶泰勒展开式，得到了关于信噪比 ρ的高阶表达

式，通过设置高次项前的系数为 0，可以联立求解得出

利用该方法优化后的权值 . 但该方法不适用于非恒模

调制，例如 16QAM 等 . 因此，本文设计了一种对 MPSK
和MQAM信号的调制阶数不受限的线性组合的权值优

化方法 .
矩统计量的线性组合表达式为

f ( ρ) = α M4

M 2
2

+ β
M 2

4

M 4
2

（16）
其中，α和 β表示权重 . 根据式（6）可得二阶矩 M2 和四

阶矩M4的展开式为

M2 =N0(1 + ρ) （17）
M4 =N 2

0 (2 + 4Λ2 ρ + Λ4 ρ
2 ) （18）

其中，N0 = 2σ 2 为噪声功率，ρ = || h 2
N0 为信噪比，Λ2 和

Λ4为调制方式所对应的二阶和四阶星座矩 .
将式（17）和式（18）代入式（16），并进行 ρ = z ( )1 - z

变换后可得：

f ( ρ) = F ( z ) = δ4 z4 + δ2 z2 + δ0 （19）
其中，系数 δk 与权重 α和 β有关并且呈线性关系，具体

表示为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

δ4 = β ( )Λ4 - 2
2

δ2 = α ( )Λ4 - 2
2
+ β ( )4Λ4 - 8

δ0 = 2α + 4β

（20）

对于一组有限长的接收信号样本，可得：

F̂ ( z ) = α M̂4

M̂ 2
2

+ β
M̂ 2

4

M̂ 4
2

= h (m̂) （21）

其中，m̂ = [ M̂2 M̂4 ]
T

ÎR2 为样本矩向量 . 对 z 的求解就

相当于求解四次多项式F ( z ) - h (m̂)的根，其中只有独

立项 δ0 - h (m̂) 取决于观测样本，并且四次多项式

F ( z ) - F̂ ( z )的三次项系数和一次项系数都为 0，因此

该多项式可以表示为关于 z的双二次方程：

F ( z ) - h (m̂) = a ( z2 ) 2
+ bz2 + c （22）

其中，

a = δ4  b = δ2  c = δ0 - α
M̂4

M̂ 2
2

+ β
M̂ 2

4

M̂ 4
2

（23）
根据双二次方程的求根公式，得到 z为

z =±
-b ± b2 - 4ac

2a
（24）

由式（20）和式（23）可得，根的求解取决于星座矩Λ

和权重 α、β. 因此，在求解 z 之前需确定权重 α和 β的

取值 .
本文以最小化 F ( z )和 h (m̂)之间的均方误差为目

标，对权重进行优化 . 具体地，在每种信噪比条件下利

用 Ns 组接收信号样本计算均方误差 . 如果信噪比有

NSNR 种不同的取值，那么可计算得Ns NSNR 个均方误差，

计算这些均方误差的算数平均值作为优化目标，可建

立如下优化模型：
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min 
1

Ns NSNR
∑
i = 1

NSNR∑
j = 1

Ns ( )F ( )zi - h ( )m̂ ij

2

（25）
其 中 ，F ( zi) = αM ( )i

4 ( )M ( )i
2

2
+ β ( )M ( )i

4

2 ( )M ( )i
2

4
，

h (m̂ ij ) = α M̂ ( )ij
4 ( )M̂ ( )ij

2

2

+ β ( )M̂ ( )ij
4

2 ( )M̂ ( )ij
2

4. 为了满

足函数 F ( ẑ ) - h (m̂)的单调性，即在 0 < z < 1 的范围内

解的一一对应关系，α的取值需要满足约束条件 α ≥
Λ

2Λ2
4 - 4Λ4 - 3
Λ4 - 2

. 因此，原优化问题可以写为

min 
1

Ns NSNR
∑
i = 1

NSNR∑
j = 1

Ns (α M ( )i
4

( )M ( )i
2

2
+ β ( )M ( )i

4

2

( )M ( )i
2

4

ö

ø

÷

÷

÷
÷÷
÷
÷

÷
                      -α

M̂ ( )ij
4

( )M̂ ( )ij
2

2
- β ( )M̂ ( )ij

4

2

( )M̂ ( )ij
2

4

2

s.t.     α ≥ 2Λ2
4 - 4Λ4 - 3
Λ4 - 2

（26）

显然，式（26）为一个凸优化问题，其中两个权值的

选择实际上只提供了一个自由度，因此我们直接固定

权值 β为 1，此时只需要优化一个权值 α. 首先将式（26）
中的优化目标整理为

1
Ns NSNR

∑
n = 1

NSNR∑
m = 1

Ns (α ( )( )n M4

( )n M 2
2

-
( )nm M̂4

( )nm M̂ 2
2

)                    + ( )( )n M 2
4

( )n M 4
2

-
( )nm M̂ 2

4

( )nm M̂ 4
2

2 （27）

对式（27）求导可得使目标函数取得最小值的α，即

αmin =-
∑
n = 1

NSNR∑
m = 1

Ns ( )( )n M4

( )n M 2
2

-
( )nm M̂4

( )nm M̂ 2
2 ( )( )n M 2

4

( )n M 4
2

-
( )nm M̂ 2

4

( )nm M̂ 4
2

∑
n = 1

NSNR∑
m = 1

Ns ( )( )n M4

( )n M 2
2

-
( )nm M̂4

( )nm M̂ 2
2

2

（28）
由于α存在式（25）所示的约束，因此最优权值的取

值为

αop =max
ì
í
î
αmin 

2Λ2
4 - 4Λ4 - 3
Λ4 - 2

ü
ý
þ

（29）
在 β为 1 的基准下，采用该权值优化方法，可得每

种调制方式的最优权值如表2所示 .
基于上述高阶矩特征选择和线性组合系数优化，

算法1对SNR估计算法进行了详细的描述 .
5　Nakagami衰落信道下的推广

上述分析均在平坦衰落信道下，对于较为复杂的

随参信道—Nakagami 衰落信道，本文所提的信噪比估

计方法也可以轻松推广到Nakagami信道，下面对Naka⁃
gami衰落信道下改进信噪比估计方法的适用性进行说

明 . Nakagami衰落信道下接收信号的形式为

y (n) = g x (n) +w (n)     n = 01N - 1 （30）
其中，g 为衰落信道增益，w (n)是方差为 2σ 2

w、均值为 0
的复高斯白噪声，g建模为0均值复随机变量，表示为

g = | g |ejϕ （31）
其中，ϕ可以是取值在-π到 π之间，服从任意分布的值，

因为基于高阶矩的估计方法不受信号相位的影响，所

以不关心相位的分布 . 衰落信道的幅值 | g | 服从

Nakagami-m分布：

f || g (| g | ) = 2
Γ ( )m ( m

a2
g )m

| g |2m - 1
· exp ( - m || g

2

a2
g )     （32）

其中，a2
g = E (| g |2 )，Γ ( × )为伽马函数，并且 | g |和 ϕ是独

立的 . 因此，该信道模型下的信噪比可以表示为

ρ =
a2

g

2σ 2
w

（33）
Nakagami 衰落信道下接收信号的偶数阶矩表达

式为

M2x = 2xΓ ( x + 1) σ 2x
ω (1 +∑

j = 1

x ( )x
j

m( )j

mj
ρj) （34）

其中，x一定为整数，根据伽马函数的定义可以得到：

表2　权值优化结果

调制方式

BPSK
QPSK
8PSK

16QAM
32QAM
64QAM

α

5
5
5

7.051 8
6.967 8
6.485 9

算法1　　基于高阶矩特征线性组合的SNR估计算法

初始化 根据表2权值优化结果设置不同调制方式所对应的特征线

性组合权重α和β的值 .计算不同调制方式所对应的四阶星座矩Λ4.
步骤1　计算有限长接收信号的样本矩向量:
m̂ = [ M̂2 M̂4 ]

T.
步骤2　计算样本矩对应的特征线性组合函数值:
F̂ ( z ) = α M̂4

M̂ 2
2

+ β
M̂ 2

4

M̂ 4
2

= h (m̂)
步骤3　建立关于 z的双二次方程:
F ( z ) - h (m̂) = a ( z2 ) 2

+ bz2 + c

其中方程系数abc由式(23)和式(21)确定 .
步骤4　根据双二次方程的求根公式求解 z.
步骤5　根据变换式 ρ = z ( )1 - z 得到SNR估计值 .
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Γ ( x + 1) = x ( x - 1)2 × 1 = x！ （35）
( )x

j
为组合符号，表示为

( )x
j

=C j
x =

x ( )x - 1 ( )x - j + 1

j！
（36）

其中，m( )j 为Pochhammer符号，定义为

m( )j =
ì
í
î

ïï
ïï

1                                           if  j = 0

m ( )m + 1 ( )m + j - 1    if  j > 0
（ 37）

根据式（34）~（37）可以得到二阶矩的展开式为

M2 = 2σ 2
ω(1 + ρ) （38）

对 ρ进行 ρ = z ( )1 - z 的变换，M2 也可以化简为只

有分母含(1 - z )的形式：

M2 =
2σ 2

ω

1 - z
（39）

因此 Nakagami 衰落信道下的信噪比估计也可以

用上述基于高阶矩特征选择和线性组合的方法来

实现 .
6　仿真实验

本 文 从 估 计 的 偏 差 这 一 指 标 评 估 16QAM 和

32QAM 调制信号在不同信噪比下的估计性能，估计偏

差的定义如下：

Ebias =∑
i = 1

Nm

|| ρ̂i - ρ Nm （40）
其中，ρ̂i 为第 i 次蒙特卡洛实验中估计的信噪比值，ρ

为真实的信噪比值，Nm 为每个信噪比下蒙特卡洛实验

次数 .
如果未作特殊说明，本文的仿真参数条件如下：信

道为平坦瑞利衰落信道，发射信号功率是归一化的，信

噪比仿真范围为［−10， 20］ dB，观测样本长度 N = 103，

蒙特卡洛实验次数Nm = 104.
仿真 1 对本文所提算法、文献［7］、文献［16］、文

献［20］、文献［22］和文献［23］所提算法的估计性能进

行仿真对比 .
文献［7］针对超立方调制信号（Hyper Cubic Signal，

HCS）给出了一种基于最大似然的估计算法 . 本文信号

所采用的是常规调制（例如 PSK、QAM 调制）而非超立

方调制，因此不能直接把文献［7］的算法用于本文的接

收信号系统模型 . 为了能够对比，我们将常规调制信号

转换为超立方调制信号，例如将 16QAM 星座转换为一

个 4 比 特 位 的 形 式 S i = 1 4 ( si1 si2 si3 si4 )，其 中

{sij =±1}
j = 1234

，然后再进行SNR估计 .
文献［16］所提的 M2M4 算法在 QAM 信号下实现

SNR估计的表达式为

ρ̂M2M4 =

1 - 2 ( )M̂ 2
2 M̂4 - ( )2 - Λ4 ( )2 M̂ 4

2 M̂ 2
4 - M̂ 2

2 M̂4

Λ4( )M̂ 2
2 M̂4 - 1

（41）
其中，Λ4为QAM调制的四阶星座矩 .

文献［20］选取了八阶内偶数阶矩的比值作为

特征：

fEOS( ρ) = α M4

M 2
2

+ β
M6

M 3
2

+ γ
M 2

4

M 4
2

+ ε
M 2

4

M 4
2

（42）
其中，16QAM 和 32QAM 对应的组合系数 (αβγε)分别

为(9.94-5.28-0.281)和(10.24-3.85-2.121).
文献［22］通过计算信号包络的经验 CDF 与理论

CDF之间的吻合度，实现了非恒模星座的SNR估计 .
文献［23］把信号一阶矩落在不同取值区间的概率

作为神经网络的输入，神经网络的输出即为 SNR 估计

值 . 神经网络结构为一个包含 3 个隐藏层的多层感知

机，输入层节点数为 10，输出层节点数为 1，3个隐藏层

节点数分别为40、40、5，神经网络Epoch为200.
当信号采用16QAM调制时六种信噪比估计算法的

性能对比如图 1所示 . 文献［16］、文献［20］和本文都是

基于高阶矩的 SNR 估计，这三种算法性能接近，在 2~
18 dB信噪比区间优于其他算法，覆盖了主要信噪比区

间 . 在−10~12 dB 信噪比区间，本文所提算法和文献

［16］算法的估计偏差比文献［20］算法小 1 dB左右 . 在

13~18 dB信噪比区间，文献［20］算法的估计偏差最小 .
在1 dB以下低信噪比区间，文献［23］算法性能最好 . 在

19 dB 以上高信噪比区间，文献［7］和文献［22］算法才

显示出优势 .

当信号采用32QAM调制时六种信噪比估计算法的

性能对比如图 2 所示 . 同样，文献［16］、文献［20］和本

文都是基于高阶矩的 SNR估计，这三种算法性能接近，

在 2 dB以上大部分信噪比区间优于其他算法 . 在−10~
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图1　16QAM调制信号的信噪比估计算法对比
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9 dB 信噪比区间，本文所提算法和文献［16］算法的估

计偏差比文献［20］算法小 1 dB左右 . 在 10~20 dB高信

噪比区间，文献［20］算法的估计偏差最小，本文所提算

法次之 . 在1 dB以下低信噪比区间，文献［23］算法才具

性能优势 . 结合图 1和图 2，在非恒模调制时，本文所提

算法整体表现出较稳定的估计性能，权衡了低信噪比

区间和高信噪比区间的情况，适用于常规通信场景下

主要信噪比区间的估计 .

造成文献［16］所提的 M2M4算法在高信噪比条件

下估计性能差的主要原因是，高信噪比下M2M4算法所

使用的高阶矩变量由于矩统计量的变化可能会造成信

号功率比噪声功率的值小于 0 的情况 . 根据式（41）可

以画出信噪比值随二阶四阶矩比值的变化曲线，如图 3
所示 . 可以看出当二阶四阶矩的比值大于 0.75时，会导

致信号功率比噪声功率的值小于 0的错误值 . 根据图 4
可以看出当信噪比较大时，由于观测样本序列长度有

限，使得近乎一半的二阶四阶矩比值大于 0.75，大量的

错误值影响了高信噪比下算法的估计性能 . 而本文所

提的改进算法通过线性组合大幅度减少了错误值，

M2M4算法在高信噪比下非法值占比约为 50%，而本文

所提算法使得非法值控制在了 20% 以内，因此高信噪

比下本文所提算法有性能优势 .
造成文献［20］所提的算法在低信噪比条件下估计

性能差而高信噪比条件下估计性能好的主要原因是，

其组合系数的优化准则是以保证高信噪比区间估计偏

差最小化为目标的 .
仿真 2 对比本文所提算法在 MPSK 和 MQAM 信

号不同调制阶数情况下的性能 .
不同调制方式下本文所提算法估计的偏差如图 5

所示，对于同一类型的调制方式尽管调制的阶数不同，

但估计的性能相近 . 对于PSK类调制信号而言，在信噪

比大于0时，可以实现较为准确的信噪比估计，总体估计

的误差小于 0.5 dB，并且在高信噪比下依旧保持了偏差

较小的优势 . 对于 QAM 类调制信号而言，信噪比为 0~
13 dB范围内的估计较为准确，估计误差小于1 dB.

仿真 3 对比本文所提算法在不同观测样本长度

下的估计性能 .
图 6和图 7分别给出了信号为BPSK调制和 16QAM

调制时，估计偏差随样本数增加的变化情况 . 显然随着

观测样本长度的增加，算法的估计偏差逐渐减小，这是
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图5　所提算法在不同调制方式信号下的估计偏差
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图2　32QAM调制信号的信噪比估计算法对比
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图3　信噪比随二阶四阶矩比值变换曲线
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图4　二阶四阶矩比值随信噪比变换曲线
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由于样本矩 M̂2和 M̂4的精确度依赖于样本长度N. 当样

本数为无穷大时，样本矩的值就等于理论值，这种情况

下可以实现无偏的估计 . 当样本长度达到 1 600时，对

于BPSK调制信号，在−3~20 dB信噪比区间内估计偏差

小于 1 dB，对于 16QAM 调制信号，在−2~14 dB 信噪比

区间内估计偏差小于1 dB.

7　结论

本文针对基于高阶矩的信噪比估计方法在低信噪

比和高信噪比两个极端情况下性能变差的这一问题开

展了研究 . 在分析信号高阶矩分布特性的基础上，设计

了一种基于高阶矩特征选择和线性组合的信噪比估计

算法 . 仿真结果表明，本文所提算法对MPSK和MQAM
类调制的阶数不受限，对低信噪比和高信噪比下的估

计性能做了折衷，对比已有基于高阶矩的信噪比估计

算法，在−10~20 dB常见范围内能够较好地兼顾低信噪

比和高信噪比的估计性能 .
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图7　16QAM调制信号不同样本长度下所提算法的估计偏差
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