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平坦慢衰落信道下基于 HOS的 PSK调制盲信道估计 
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摘  要：提出一种基于符号高阶统计量（HOS, high-order statistics）的MPSK调制信道衰落系数盲估计算法。针

对平坦慢衰落信道模型，首先分析了MPSK调制符号高阶统计量特征，证明了MPSK调制符号的 M次方符号的

值是唯一的，而当 1≤M′＜M时，调制符号的 M＇次方符号在复平面上是对称分布的；之后利用此特征推导出MPSK

调制阶数、初始相位和衰落系数估计算法。仿真实验表明，信噪比高于 12 dB条件下，HOS算法估计性能与目前

平坦慢衰落信道盲估计的主流方法 Lloyd-Max算法相同，而算法复杂度为 Lloyd-Max算法的 1/50，并且在接收样

本符号较少的条件下 HOS算法的均方误差曲线收敛于最小二乘估计理论下界。 
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Abstract: A blind channel estimator based on high-order statistics (HOS) of PSK constellations was proposed. For flat 

and slow fading channels, firstly, the high-order statistics of PSK constellations with different alphabet size M was ana-

lyzed. The Mth power symbols of MPSK constellations are same, whereas the M′th power symbols are symmetrically dis-

tributed on the complex plane when 1≤M′＜M. Secondly, the estimation algorithms of alphabet size M, initial phase and 

fading coefficient were introduced based on the characteristics above. Finally, simulation results show that when SNR＞12 dB, 

the proposed algorithm has the same estimation performance as the optimal Lloyd-Max algorithm, while the complexity 

is only 1/50 of Lloyd-Max algorithm. Moreover, the proposed algorithm’s mean-square error curve converges remarkably 

to the least squares (LS) bound on the condition of less received symbols. 

Key words: flat and slow fading; blind channel estimation; high-order statistics (HOS); PSK constellations；Lloyd-Max 
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1  引言 

在现代通信系统中，为了正确进行相干解调、

信道补偿或者预编码，接收端必须获知信道状态，

因此不可避免地要进行信道估计。信道估计算法从

整体上说可以分为 2 大类：基于数据辅助（DA, 

data-aided）的估计算法和盲估计（BE, blind esti-

mation）算法。其中基于数据辅助的估计方法要求

发送端发送固定的训练序列，因此必然降低信息传

输效率，浪费发送功率和带宽资源。相较于此，盲

信道估计方法不需要训练序列作为先验信息，直接

根据接收到的信息序列进行信道估计，节省了传输

资源，因此成为信道估计研究领域的热点。 

Tong
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稳特性，利用二阶统计量（SOS, second-order sta-

tistics）实现了非最小相位系统的衰落系数幅度和相

位的盲估计。在此基础上一系列基于接收符号统计

特性的估计算法被提出，以基于信号子空间（SS, 

signal subspaces）的估计算法[2～5]为代表，被广泛应

用于MIMO、OFDM等现代通信系统当中。 

基于统计特性的估计算法需要构建符号高阶

统计量，因此只有在接收样本符号较多时表现出良

好的估计效果。针对此问题，学者们提出最小二乘

（LS, least squares）法[6]、基于接收符号有限集特

征的方法[7]等确定性估计算法。Dizdar 针对窄带衰

落信道模型，利用 Lloyd-Max迭代实现样本数据量

较少时的盲信道估计[8]，本质上是基于 LS 准则的

估计算法。 

考虑到盲信道估计的优势在于节省发送资源，

作为合作接收端不需要已知训练序列符号值作为

先验信息，但是可以默认已知调制方式乃至于调制

阶数和初始相位，因此基于 Lloyd-Max迭代的算法

要求已知调制方式，传统的基于信号子空间的算法

虽然不需要调制方式作为先验信息，但是需要大量

的样本符号数据估计信号自相关矩阵。陈洪[9]根据

噪声子空间维数小于信号子空间维数特征，利用噪

声子空间迭代跟踪算法实现盲信道估计，在一定程

度上降低了算法复杂度，但是该算法依然是根据子

空间进行估计，需要样本符号个数依然较多。吴海

锋[10]利用 MC-CDMA 系统上行链路中的扩频码作

为训练序列进行信道估计；景源[11]将粒子滤波引入

盲信道估计算法中，但仍需要至少一个训练序列符

号作为滤波初值；Simois

[12]通过对 OFDM系统发送

端进行预编码来实现盲信道估计，在一定程度上

都依赖于发送端的某些先验信息。然而在一些领

域，如军事通信侦察，作为非合作接收端很难获

取足够的发送端先验信息，也无法获得大量的样

本数据用于估计；在自适应编码调制系统[5,13]中，

由于发送端调制方式跟随信道状态快速变化，接

收端也不能实时获知调制方式信息，每个信道估

计周期内样本数据也很少。另外，现代通信系统

日益增长的信息传输速率也对估计算法的运行速

度提出了较高的要求。因此，研究未知调制方式

条件下样本数据较少时的快速盲信道估计算法很

有意义。 

本文针对平坦慢衰落信道模型，在接收样本

符号较少的条件下，提出一种未知调制阶数和初

始相位情况下 PSK调制系统的盲信道估计算法，

在高信噪比条件下该算法性能与 Lloyd-Max 迭代

算法相同，而计算复杂度明显降低。另外，算法

在较少的样本符号个数条件下仍能表现出较好的

估计性能。 

2  系统模型与现有估计算法 

2.1  系统模型 

假设信道在时域上是慢衰落的，其衰落系数在

一次估计用到的所有样本符号时间内保持恒定；同

时假设频域上信道满足平坦衰落，不存在多径。该

平坦慢衰落信道模型的数学表达式为 

 , 1,2, ,

k k k

y hr n k L= + = …  (1) 

其中， L为接收样本符号个数， k为样本符号时间
序号，

k

r 为调制符号，
k

n 为零均值加性高斯白噪声，

h为衰落系数，在 L个符号时间内保持不变。 

2.2  LS估计算法 

在已知发送训练序列信息条件下，基于数据辅

助的最小二乘（DA-LS）估计式[6]为 

  

1

*

ˆ

L

k k

k

r y

h

L

==
∑

  (2) 

其中， *

k

r 为
k

r 的共轭符号。该方法由于精确已知

训练序列
k

r ，根据克拉美-罗定理，可得 ˆ

h为 h的最

小方差无偏（MVU, minimum variance unbiased）

估计量[14]，所以为 h的最佳估计；在不使用训练

序列条件下，可以先对接收符号进行判决，根据
判决所得的反馈信息作为

k

r 进行衰落系数 h估

计，这就是基于判决反馈的最小二乘（DD-LS, 

decision-directed LS）估计方法。该方法虽然不需

要训练序列信息，可是在低信噪比条件下判决错

误会引起估计误差，并且该方法需要调制参数作

为解调的先验信息。 

2.3  Lloyd-Max算法 

Dizdar 将满足式(1)的信道衰落系数估计问

题理解为一个量化问题[8]，即根据一定的准则将

接收到的有噪符号量化为近似无噪的衰落符号，

从而利用 Lloyd-Max 量化算法[15]实现盲信道估

计。该方法为目前平坦慢衰落信道盲估计领域中

较为主流的方法。但是 Lloyd-Max算法依然要求

已知调制方式，设调制方式为 MPSK，则其基本

流程如下。 
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1) 设初始量化点为发送调制星座符号 

 

( )
0

2π 1

exp j , 1,2, ,

m m

m

q m M

M

α
− 

= = = 
 

…  (3) 

2) 定义接收符号集
m

S ，且满足以下准则 

 { },

m k k m k p

S y y q y q p m= − − ∀ ≠≤  (4) 

并且定义
m

S 为
m

S 的势，即
m

S 中元素个数。对于

每一个符号集合，计算其元素均值作为新的量化点 

 

1

1

, 1,2, ,

m

m k

k S

m

q y m M

S ∈

= =
∑

…  (5) 

步骤 1)、2)循环迭代，直到满足终止条件或者
达到最大迭代次数后，可得最终量化点

m

q 满足 

 , 1,2, ,

m m

q h m Mα= = …  (6) 

根据式(6)可以求得 h的估计值为 

 

1
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ˆ

M

m m

m

q

h

M
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==
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 (7) 

从上文可以看出，Lloyd-Max 算法也使用了

DD-LS算法的基本思想。从步骤 2）可以看出，算
法根据接收符号

k

y 和原始调制符号
m

q 的距离作为

判决准则，将距离最近的
m

q 对应的集合
m

S 作为自

己所属的集合，其本质思想和最大似然符号判决一

样，继而和 DD-LS 估计算法思想相同。只不过，

Lloyd-Max 算法通过迭代进一步消除噪声的影响，

因此其性能较 DD-LS算法有所提高。 

3  高阶统计量（HOS）估计算法 

3.1  PSK 调制符号高阶统计量特征 

Zhou 已给出 PSK 调制符号有限集的高阶统

计量特征[7]，但未考虑未知调制阶数和初始相位

时情况，因此首先研究 PSK调制符号高阶统计量

特征。 

若调制方式为MPSK信号，则其调制星座符号为 

 

( )2π 1

exp j , 1,2, ,

m

m
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M

α ϕ
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= + =     
…  (8) 

其中，符号能量已做归一化，ϕ为调制符号初始相

位，一般情况下， { }π , 0,1

N

N

M

ϕ = ∈ 。若无特殊说

明，本文中所有相位的取值范围为 [ )0,2π 。 

星座符号的M 次方符号为 

 

( ) ( )

( )
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(9)

 

其中， 1,2, ,m M= … ， { }0,1N ∈ 。 

从式(9)中可以看出，MPSK 星座符号的M 次

方符号只有−1或 1这 2种取值，且取值与m和M 无

关，只与调制符号初始相位有关。 

设1 'M M＜≤ ，则星座符号的 'M 次方符号为 

 

( ) ( )

( )

'

'
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M

M

m

m

M
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(10)

 

可以证明，当1 'M M＜≤ 时，MPSK星座符号

的 'M 次方符号在复平面上是对称的，此时所有星

座符号的 'M 次方符号的均值为零，证明过程如下。 

根据式（10），设
'

2π

M

M

η = 。若 0ϕ = ，则MPSK

调制中星座符号的 'M 次方符号的实部分别为 

 

( )( )
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cos , ,cos 1

2
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M

M
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其中， 

 ( )

0

2 2

1

2
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M

M

M

M
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(11)

 

若 'M 为奇数，则 

cos0 cos , cos cos ,

2 2

M Mη η η η = − = − + 
 

… (12) 

可得 'M 次方符号的实部是相互对称的。 

若 'M 为偶数，则 

 cos0 cos , cos cos ,

2 2

M Mη η η η = = + 
 

…  (13) 
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那么考虑前半部分符号，可得 

 

0

4 4

2 4

'

π

4 2
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若
'

2

M

为奇数，可得之前结论，即 'M 次方符号

的实部是相互对称的。 

若
'

2

M

为偶数，则继续之前步骤，取符号前半

部分，依然可得之前结论，直至
'

2

i

M

为奇数。 

同理计算 'M 次方符号的虚部可得相同结论。 

若
π

M

ϕ = ，则相当于对之前星座符号相位增加

'

π

M

M

，不影响之前推导相位差，结论依然成立。 

因此可得：当1 'M M＜≤ 时，星座符号的 'M 次

方符号在复平面上是对称的分布。 

总结为如下结论：对于MPSK调制符号，
m

α 的

M 次方符号的相位与 m 无关，即对任意

, 1,2, ,m n M= … ，有 ( ) ( ) 1

M M

m n

α α= = 或 1− ，而当
'M M＜ 时，则

m

α 的 'M 次方符号在复平面上是对

称分布的，其均值为零。 

例如，信噪比为 20 dB，无衰落条件下，初始

相位为 π / 4的 QPSK 各星座符号的 1、2、3、4 次

方符号如图 1所示。 

从图 1可以看出，QPSK的 1次方符号即符号

本身存在 4 个相位，2 次方符号存在 2 个相位，3

次方符号存在 4个相位，且 1、2、3阶符号均围绕

坐标原点对称分布；而 4次方符号仅存在一个相位

π。因此，分别对接收符号的 1、2、3、4 次方符

号进行求均值运算，可得 1、2、3阶均值的位置接

近坐标原点，而 4阶均值的位置相对较远，此特征

可以用于判断调制阶数。 

3.2  调制阶数与初始相位估计算法 

由于 3.1节所阐述的 PSK调制符号特征表征的

是符号相位信息，因此在实际应用中，可以对接收

到的符号进行模值归一化处理，将由衰落和噪声引

起的符号幅度失真消去，增加估计准确度。 

     

     

图 1  QPSK星座 1、2、3、4阶符号特征 
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设接收符号满足式(1)，且 

 { }| 1,2, ,

k m

r m Mα∈ = …  (15) 

可得调制符号个数估计流程如下。 

1) 给定 PSK 信号调制符号个数取值范围集合

{ }
max

2 1,2, ,

V

V

S V V= = … ，对所有 [ ]
max

1,V V∈ ，计

算将接收到的样本符号 [ ]
1 2 L

y y y=y … 的
V

S 次方

符号 

 ( ) ( ) ( )
1 2

V V V

V

S S S

S

L

y y y

 =
 

y …  (16) 

对式（16）进行模值归一化处理 
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2) 计算样本符号的
V

S 阶均值
,

1

1

L

V k V

k

z z

L =

=
∑

。

取调制符号个数的估计值 

 

ˆ

2

m

m

V

V

M S= =  (18) 

其中，
m

V 满足 
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−

−

−

= − ∈ =
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如果存在多个值 { }
1 2 3

, , ,

m m m

V V V … 满足上述最

大准则，则取 

 { }1 2 3

ˆ

min 2 ,2 ,2 ,

m m m

V V V

M = …  (20) 

在调制符号个数正确估计后，进行初始相位估

计，即估计式(9)中的 N。从式(9)可以看出， 0N =
时调制符号的M 次方符号相位为 0，而 1N = 时调
制符号的M 次方符号相位为 π，因此可得初始相位

估计 

( ) [ ) [ )0, angle 0, π / 2 3π / 2,2π

ˆ

π

,

M

z

M

ϕ
 ∈
= 



∪

其他
 (21) 

由式(21)判决初始相位存在相位模糊问题，若

保证判决正确，必须满足 

 

[ ) [ )0,π / 2 3π / 2,2πMθ ∈ ∪

 (22) 

 

π 3π 2π

0, ,

2 2M M M

θ    ∈
 

 

   

∪  (23) 

其中，θ 为衰落系数 h的相位。式(23)限制了θ 的取

值范围。 

上述问题可以被归结为相位模糊问题。对于非

最小相位系统，相位模糊是盲信道估计算法中不可

避免的问题。针对此问题，有以下 2种解决思路。

利用差分调制编码方案消除相位模糊[8]；利用少量

训练序列符号信息获得精确相位信息[11,16,17]。第 1

种方案限制了系统设计，而第 2种方案是在默认已

知调制参数基础上提出的，不适于本文情况。 

考虑到 HOS 算法相位模糊是由估计调制初始

相位引起的，因此实际应用中可以利用判决反馈的

思想解决。首先利用式(21)估计初始相位，进行信

道估计和补偿，如果解调解码之后获得的信息具有

比较高的错误概率，则可认为是初始相位估计错误

造成的，而初始相位一般情况下只有 2 种取值：0

或 π /M ，即可获得正确初始相位信息。 

3.3  衰落系数估计算法 

调制阶数和初始相位正确估计后，推导衰落系

数估计算法。 

设衰落系数 exp( j )h a θ= ，其中 a为幅度衰落，

θ 为相位偏移，则接收符号的M 阶均值估计值为 

( )

( )

( )

1

1

1 1 1

1

1

1

1

L

M

M k

k

L

M

k k

k

L

M M M M M

k M k k k

k

y y

L

hr n

L

h r C h r n n

L

=

=

− −

=

=

= +

= + + +

∑

∑

∑

…

 

(24)

 

根据之前结论，可得对任意1 'M M＜≤ ，有 

 

( )
( ) ( ) ( )

' ' ' '

1

' ' ' '

1

E

E E cov

L

M M M M M M

k k k k

k

M M M M M M

k k k k

r n r n

L

r n r n

− −

=

− −

≈

= +

∑

 

  (25) 

因为
k

r 和
k

n 相互独立，所以 ( )' '

cov 0

M M M

k k

r n

− = 。

并且由之前结论可得 ( )'E 0

M

k

r = ，所以可得 

 

' '

1

1

0

L

M M M

k k

k

r n

L

−

=

≈
∑

 (26) 

 ( )
1

1

L

M M M

M k k

k

y h r n

L =

≈ +
∑

 (27) 

在中高信噪比条件下， 0

M

k

n → ，式(27)可简化为 

 

( ) ( )

( )
1

1

exp j

exp jπ

L

M M M

M k

k

M

y h r h M

L

h N

ϕ
=

≈ =

=

∑

 

(28)
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其中， 1,2, ,m M= … ， { }0,1N ∈ 。 

可得衰落系数 h的估计值 

( )

( ) ( ) ( )

1

1

1

, 0

ˆ

1 π

exp jπ exp π ,

L

M

M

M

M k

k

L

M

M

M

M k

k

y y

L

h

y j y

L M

ϕ

ϕ

=

=


= =

= 
 − = − =


∑

∑

  (29) 

式 (25)中， L越大， ' '

1

1

L

M M M

k k

k

r n

L

−

=
∑

越逼近于

( )' '

E

M M M

k k

r n

− ，衰落系数估计便越准确。但是可知

' '

1

1

L

M M M

k k

k

r n

L

−

=
∑

为 ( )' '

E

M M M

k k

r n

− 的 MVU 估计[14]，是

最优估计，因此在 L较小的情况下，式(29)仍能表

现出较好的衰落系数估计性能。 

由于调制阶数、初始相位和衰落系数估计都

是根据接收符号的高阶统计量特征，计算接收符

号的高阶次方符号的步骤是可以共用的，可以被

归纳为一个算法，因此相较于调制方式识别和盲

信道估计算法的简单串联，HOS算法在计算复杂

度上大大降低。 

例如，HOS算法和串联算法在时间复杂度上进

行对比，其中串联算法中调制参数估计为 3.2 节算

法，衰落系数估计为 Lloyd-Max迭代算法。由于调

制参数估计算法相同，所以只比较衰落系数估计部

分。可得 Lloyd-Max 迭代的时间复杂度为

( )( )1O M LI M+ + ，其中 I 为迭代次数；HOS算法

中的开方部分利用牛顿迭代法[18]，一次开方的时间
复杂度为 ( )O I 。为方便比较，这里假设牛顿迭代

法迭代次数等于 Lloyd-Max迭代次数（一般情况下

Lloyd-Max迭代 20次即可达到良好的效果[8]，而可

以验证牛顿迭代法迭代 20 次亦可达到较高的开平

方精度）。在此条件下，HOS 算法的时间复杂度为
( )lbO L I M+ 。可以证明 

 ( )l b 1L I M L IML M LI M+ + ＜ + +〓  (30) 

可得 HOS 算法时间复杂度明显低于 Lloyd-Max 迭

代算法时间复杂度。 

4  数值仿真与结果分析 

4.1  仿真条件 

在Matlab仿真平台上，利用蒙特卡洛仿真验证

HOS算法的性能，仿真次数为 3 000。其中衰落系

数 h的幅度 a服从瑞利分布，而相位偏移θ 服从式
(23)上的均匀分布，以验证算法的统计特性。设 

 j

I Q

h h h= +  (31) 

其中，
I

h 和
Q

h 是零均值方差为 2σ 的高斯随机变量，

且相互独立，则 h的幅度 a的均值和方差[19]分别为 

 ( )1/ 22 2

π π

E( ) 2 , var( ) 2

2 2

a aσ σ = = − 
 

 (32) 

为方便起见，仿真中a的统计特性均用 2σ 表示。 
仿真图中横坐标为接收信噪比

2

0

/h N ，纵坐标

为归一化均方误差（NMSE, normalized mean-square 

error） 

 

2

1

ˆ

1

M

N

i i

i

M i

h h

NMSE

N h=

 −
 =
 
 

∑

 (33) 

其中，
M

N 为蒙特卡洛仿真次数， 3 000

M

N = 。 

仿真图中的估计理论下限为满足最小均方误

差准则的 LS估计下界[8]： 

 

0

2

( )

LS

N

NMSE

LE a

=  (34) 

其中，
0

N 为单边功率谱密度。 

4.2  HOS算法与 Lloyd-Max算法对比 

设发送端调制方式为 QPSK，初始相位为 π / 4，

样本符号个数为 50， 2

1σ = 。分别在接收端已知和

未知调制阶数和初始相位条件下，对比文献[8]中

Lloyd-Max算法和本文提出的HOS算法的均方误差

性能。Lloyd-Max算法迭代次数为 20。未知调制参

数时，Lloyd-Max算法应用HOS算法估计调制参数。

仿真结果如图 2所示。 

 

图 2  HOS算法和 Lloyd-Max算法性能比较（L=50） 

从图 2可以看出，HOS算法在样本符号较少的
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条件下有着较好的估计性能。在已知和未知调制参

数条件下，随着信噪比的增加，2 种算法的估计性

能逐渐达到 LS 估计下界；信噪比高于 12 dB条件

下，HOS算法性能与 Lloyd-Max算法相同，而信噪

比低于 12 dB时 Lloyd-Max算法估计性能优于HOS

算法。 1

10NMSE

−= 条件下，Lloyd-Max 算法优于

HOS算法 2 dB左右。 

设发送端调制方式分别为 BPSK、QPSK 和

8PSK，初始相位分别为 0、 π / 4、0，其他参数不

变，在 CPU主频为双核 2.70 GHz，内存 2 GHz的

计算机平台上利用 Matlab 软件仿真估计算法的运

行时间，计算未知调制参数条件下 3 000次蒙特卡

洛仿真 Lloyd-Max 算法和 HOS 算法的平均耗时，

结果如表 1所示。 

表 1 HOS 算法和 Lloyd-Max算法耗时对比 

调制方式 Lloyd-Max算法 HOS算法 

BPSK 4.7 ms 0.133 ms 

QPSK 5.8 ms 0.175 ms 

8PSK 7.9 ms 0.178 ms 

 

从表 1 中可以看出，HOS 算法的平均耗时为

Lloyd-Max 算法的1/ 50。HOS 算法的优势在于较小

的计算量，因此在实际应用中，较好的信道条件下

可以采用 HOS算法，以降低计算复杂度；较差的信

道条件下可以采用HOS算法中的调制参数识别算法

和 Lloyd-Max算法的串联算法，以保证估计性能。 

4.3  不同调制参数条件下 HOS算法性能 

在接收端未知调制阶数和初始相位条件下，样

本符号个数为 50， 2

1σ = ，仿真研究发送端调制方

式分别为 BPSK、QPSK和 8PSK且不同初始相位时

HOS算法的估计性能，结果如图 3所示。 

 

图 3  不同调制参数条件下 HOS算法性能 

从图 3中可以看出，HOS估计算法对初始相位

不敏感，在相同的调制阶数下，不同的初始相位估

计性能完全相同。随着调制阶数的增加，算法的估

计性能逐渐下降。对同一调制阶数，随着信噪比的

增加，HOS算法的 NMSE曲线逐渐收敛于 LS估计

下界。为保证估计结果较为准确（ 2

10NMSE

−＜ ），

BPSK调制方式要求信噪比在 4 dB以上，QPSK调

制方式要求信噪比在 9 dB以上，而 8PSK调制方式

要求信噪比在 14 dB以上。 

4.4  不同样本符号个数条件下 HOS算法性能 

发送端调制方式为 QPSK，初始相位为 π / 4，
2

1σ = ，在接收端未知调制阶数和初始相位条件下，

仿真研究样本符号个数分别为 20、100、500和 2 500

时 HOS算法的估计性能，结果如图 4所示。 

 

图 4  不同样本符号个数条件下 HOS算法性能 

从图 4中可以看出，在相同的调制方式和信噪

比条件下，随着样本符号个数的增加，HOS算法的

归一化均方误差逐渐降低，并且随着样本符号个数

的增加，LS估计下界也逐渐降低。信噪比高于 12 dB

时，HOS 算法的归一化均方误差曲线收敛于 LS 估

计下界，此时样本符号个数增加 4倍，估计算法的

性能提升 6 dB左右。另外可以看出， 20L = 条件下，

HOS算法的NMSE曲线仍能较好地收敛于 LS估计

下界，验证了 HOS 算法在样本符号个数较少时较

好地估计性能。 

5  结束语 

现代通信系统多变的传输体制和快速的传输

速率对信道估计算法的通用性和低复杂度提出了

更高的要求。本文提出一种基于MPSK调制符号高

阶统计量特征的调制阶数、初始相位和信道衰落系
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数联合估计算法。信噪比高于 12 dB条件下，HOS

算法在已知和未知调制阶数和初始相位条件下性

能与 Lloyd-Max算法相同，而耗时为 Lloyd-Max算

法的 1/50，适用于自适应编码调制和跳频等先验信

息较少且对估计速度要求较高的系统；另外，HOS

算法在样本符号个数较少时仍能表现出较好的估

计性能。实际应用中可以自适应地选择 HOS 算法

或 HOS 调制参数估计与 Lloyd-Max 迭代的串联算

法以实现估计性能和估计速率的折衷。 

针对 HOS 算法的相位模糊问题本文给出了基

于判决反馈的解决思路，如何更好地解决此问题需

要在下一步工作中进行深入研究。 
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