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单通道邻频数字调制混合信号的载波初相估计 
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摘  要：在非合作卫星通信中，针对具有固定帧长和固定帧同步序列的单通道混合信号，根据源信号间的参数差

异给出一种同时适用于低阶和高阶混合信号的载波初相估计算法。算法先对去频偏后的帧同步数据以帧长为间隔

进行累加，进而根据功率最大化准则对累加结果做定时同步，从而实现对初相信息的提取。为便于比较，同时推

导了单通道混合信号载波初相估计的修正克拉美罗界（MCRB, modified Cramer-Rao bound）。仿真结果表明，随

着累加帧数的增加，初相估计性能逐渐接近MCRB。 
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Abstract: For single-channel mixture of adjacent-frequency digitally modulated signals which have the fixed frame 

length and sync codes in non-cooperative satellite communications, a carrier initial phases estimation algorithm which 

can be applied to both low-order and high-order digitally modulated mixtures was provided according to the differences 

of parameters in the source signals. The sync data eliminated the frequency offset was added in the interval of frame 

length firstly, then timing synchronization was accomplished for the added result in terms of power maximization rule, 

thus the initial phases information was derived. Moreover, the modified Cramer-Rao bound (MCRB) of carrier initial 

phases for single-channel mixture of adjacent-frequency digitally modulated signals was derived for comparison. Simula-

tion results show that, difference between estimation performance of the proposed algorithm and MCRB becomes smaller 

with the increase in the number of added frames.  
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1  引言 

随着数字通信业务量的增加和诸如成对载波

多址（PCMA，paired carrier multiple access）
[1]
等先

进通信体制的广泛使用，通信终端受到邻频干扰的

概率不断增大。当接收信号存在邻频干扰时，通信

质量会严重下降。邻频混合信号的接收包括多通道

接收和单通道接收 2种模式。当接收通道数不小于

混合信号中源信号的个数且各个通道间不存在相

关性时，采用多通道处理的方法可实现对各个源信

号的有效分离。然而，由于通信终端尺寸大小的限

制或者接收通道间存在较强的相关性，只能依靠一路

混合信号分离出多个源信号或某个感兴趣源信号，前

者称为单通道数字混合信号的盲分离问题
[2~4]
，后

者称为单天线干扰抵消问题
[5~7]
。由于多通道（天

线）接收价格昂贵，系统复杂，所以单通道接收逐

收稿日期：2016-05-05；修回日期：2016-08-25 

基金项目：国家自然科学基金资助项目（No.61401511） 

Foundation Item: The National Natural Science Foundation of China (No.61401511) 

doi:10.11959/j.issn.1000-436x.2016205 



·142· 通  信  学  报 第 37卷 

 

渐成为信号处理领域的研究热点。 

针对单通道混合信号的盲分离问题，目前出现

了很多研究成果。其中，联合参数估计和序列检测

类的研究方法是当前分离算法中的主流
[8~10]
，部分

成果已经迈向实用化。然而，该类分离方法需要事

先完成对混合信号的参数初估计，若参数估计误差

较大，将可能导致分离结果发散或误收敛。一般情

况下，参数估计包括各分量信号的载波频率、符号

速率、幅度、载波初相和时延等估计。单通道邻频

低阶数字调制混合信号（如 BPSK、QPSK 等）的

载频估计可通过 M（M为调制阶数）次方谱的方法

完成，而高阶调制混合信号的载频估计则可利用文

献[11]中分级搜索的方法来实现；模方谱的方法可

实现对混合信号符号速率的高精度估计；针对幅度

估计问题，文献[12]根据各源信号间的幅度和频偏

大小关系，基于 QPSK调制的混合信号，分别提出

了四次方法、MAX-MIN 法和模平方法。时延估计

也出现了很多研究成果
[13~15]

。 

针对 PCMA 系统中干扰信号的载波相位估计

问题，文献[16]通过理论分析得到干扰信号载波相

位估计的最佳长度与归一化载波剩余频率偏差的

关系表达式。但其仅适用于合作通信背景下，即其

中一路信号的发送序列精确已知；针对单通道邻频

MPSK调制的混合信号，当各源信号的频偏存在差

异时，文献[9]在完成频偏估计的条件下，通过构造

辅助信号实现对载波初相信息的提取。然而，该方

法适用的初相估计范围随着调制阶数的增加而变

小，当超出该估计范围后，将存在相位模糊。此外，

克拉美罗界（CRB，Cramer-Rao bound）是参数实

现无偏估计条件下估计方差的下界，也是评价参数

估计算法性能最常用的界
[17]
。然而，当前已有关于

参数估计的 CRB 或修正 CRB（MCRB，modified 

CRB）都是针对单一信号，该性能界显然无法用于

度量混合信号参数估计的性能。 

鉴于此，在非合作卫星通信背景下，针对具有

固定帧长和固定帧同步序列的单通道邻频数字调

制混合信号，本文从帧同步符号累加的结果中提取

载波初相信息，并推导单通道同频混合信号载波初

相估计的MCRB。 

2  信号模型和基本假设 

在卫星通信中，考虑 2路MPSK或MQAM调

制信号，符号周期都为 T，将成型滤波器和匹配滤

波器的响应总和视为等效信道滤波器的响应结果，

且响应持续时间为[−L1T, L1T]（等效滤波器非因

果和因果的周期均为 L1），那么以
T

p
（p为过采样

倍数）为周期对混合信号进行采样，可得到离散

形式 
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其中，l=0, …, p−1，vk是均值为 0、功率谱密度为

N0的加性复高斯白噪声信号在 k+
l

p
时刻的采样值；

( )i

k m
s + 是第 i(i=1, 2)路信号在 k+m时刻的输入符号；

,

l
i k

p

h
+
、

,

l
i k

p

f
+
、

,

l
i k

p

ϕ
+
和

,

l
i k

p

τ
+
分别是第 i 路调制信

号在 k+
l

p
 (k=0,1,2,…)时刻的幅度、残余频偏、相

偏和时延
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≤ 。在实际应用中，这 4

个参数是缓慢时变的，为简化模型，在有限的数据

范围内，假设它们都是非时变的，即
,

l
i k

p

h
+

=hi，

,
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i k
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f
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=fi，
,

l
i k
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ϕ
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=φi，
,

l
i k

p

τ
+

=τi。此外，假设 2 路信

号的等效信道滤波器满足 g1(t)=g2(t)=g(t)。 

此外，假设发送的符号序列在同一路源信号之

内和不同路源信号之间都是相互独立的，则 

 1 2
1 2( ) ( )

,
( )
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i i

m n

C m n i i
E s s

∗ = =⎧
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进一步，假设 2 路信号具有相同的符号帧长

N，每一帧数据包含 K 个同步符号和 P 个数据符

号，即 N=K+P。以数据起点为基准，第一路信号

和第二路信号同步符号的起始位置分别为 n1 和

n2，如图 1 所示。此外，当 2 路源信号的帧头起

始位置不重叠时，称 2 路源信号编码异步，反之

称为编码同步。 

在本文的研究中，单通道邻频数字调制混合信

号的载波初相估计就是仅根据接收序列 yk，在已知

频偏 fi和帧同步符号的条件下分别得到 φ1和 φ2的

精确估计值。 
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图 1  2路信号混合情况 

3  载波初相估计 

3.1  帧长及帧头起始位置估计 

对式(1)进行 p倍抽取后，可得到以 T为周期的

混合信号采样数据 
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设待估帧长为 ˆN，将序列{yk}以 ˆN +K−1 为长

度单位进行分段，各个数据段之间的重叠长度为

K−1。在此基础上，各个数据段之间以窗长为 K个

数据做滑动互相关，对结果求模后得到 
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其中，Rn,u表示第 n 个数据段和第 n+1 个数据段

中第 u（u=1,…, ˆN）到 u+K−1个数据间互相关的

模值，“*”和“ |·|”分别表示复数求共轭和求模

值运算。 

将式(3)代入式(4)，根据不同时刻数据及不同路

源信号数据之间的不相关性，式(4)可化简为 
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显然，当 ˆN N≠ 时，对所有的 u 而言，
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的，所以
,

0
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R ≈ 。而当 ˆN N= 时，由于帧长和帧

同步符号都是固定的，所以当 u+m=ni时，对 l∀ ∈[0, 
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= 。此时，Rn,u达到最

大值。 

进一步，增加做互相关运算的数据段个数可以

提高帧长估计的稳定性，若参加运算的数据段个数

为 I，则对于每一个待估帧长值 ˆN，可得到 
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在此基础上，对 ˆN个
u

R 值做峰值检测，当存

在峰值时，对应的 ˆN即为信号帧长的估计结果；否

则，继续遍历下一个可能的帧长值。 

当完成对帧长的估计后，若 2路源信号编码异

步，则 ˆN个
u

R 值中会出现 2个峰值。2个峰值的位

置分别对应 2路源信号的帧头起始位置，由此便可

完成对源信号帧头起始位置的估计。特别地，若 2

路源信号编码同步，则 ˆN个
u

R 值中仅有一个峰值，

峰值所在的位置即为 2路源信号的帧头起始位置。 

3.2  频偏不相等时的初相估计 

当完成对帧长和帧头起始位置的估计后，对第

i路源信号的帧同步数据构造辅助信号 
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在式(7)的基础上，忽略噪声项 l
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p
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的影响，以

pN为间隔对帧同步符号数据求和，即 
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特别地，当 i=1时，由于发送数据具有固定的

帧长和固定的帧同步符号，加之升余弦脉冲拖尾的
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衰减系数较大，因此 
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当 f1≠f2时，f2−f1的存在会导致第 2路信号中符

号的相位等概分布于 0~2π 区间，且由于同一路信

号内的符号之间相互独立，所以当 Nf足够大时满足

2,

0l
t

p

x

+
≈ ，于是式(8)可化简为 

 
1

1

1

j (1)

1 1
1,

e

L

l f t nN m
t

m Lp

lT
r h N s g mT

p

ϕ τ+ ++ =−

⎛ ⎞
≈ − + −⎜ ⎟

⎝ ⎠
∑  (11) 

显然，
1,

l
t

p

r

+
可认为是第 1路源信号的帧同步符

号经过 p倍过采样后的结果。一般情况下，帧同步

符号的长度较短，所以传统的定时同步算法很难取

得好的性能。在此，采用最大功率法对序列
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当定时同步不存在误差时，容易得到 
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其中，arg(·)表示复数求相位运算。同理，当 i=2时，

可得到第 2路源信号的载波初相估计值为 
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当 f1≠f2时，无论 2路源信号编码异步还是编码

同步，在对第 i路进行数据求和后，由于
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≈ 。因此，当 2路源信号的频偏不相等时,

无论 2路源信号编码异步还是编码同步，该方法均

有效。 
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对MPSK调制信号而言，去调制信息一般采用M（M

为调制阶数）次方法，所以该方法和文献[12]一样，

适用的载波初相估计范围仅为
π π
,

M M

⎡ ⎤−⎢ ⎥
⎣ ⎦

，超过该

范围后，估计结果将存在相位模糊。因此，要使该

方法不受调制方式和估计范围的限制，必须已知帧

同步符号。 

3.3  频偏相等时的初相估计 

当 2路源信号的频偏相等（设 f1=f2=f）时，对

p倍过采样的数据 l
k

p

y
+
进行去频偏操作后，可得 

1

1

1

1

2

1

j2π

j (1)

1 1

j (2)

2 2

e

e

e

l
f k T

p

l l
k k

p p

L

k m

m L

L

k m l
k

m L p

z y

lT
h s g mT

p

lT
h s g mT w

p

ϕ

ϕ

τ

τ

⎛ ⎞
− +⎜ ⎟

⎝ ⎠

+ +

+
=−

+ +=−

=

⎛ ⎞
= − + − +⎜ ⎟

⎝ ⎠

⎛ ⎞
− + − +⎜ ⎟

⎝ ⎠

∑

∑

 

(16)

 

其中，k=t+nN, t=ni,…, ni+K−1; i=1, 2; n=0,…, Nf − 1。

在此基础上，当 2 路源信号编码异步时，通过与

式(8)~式(15)相同的过程即可求得 2 路源信号的载

波初相估计结果。 

然而，当 2路源信号编码同步（n1=n2）时，对

帧同步符号进行数据累加后，结果为 

 

1

1

1

1

2

1

j (1)

1 1

j (2)

2 2

e

e

L

l f t m
t

m Lp

L

f t m

m L

lT
r h N s g mT

p

lT
h N s g mT

p

ϕ

ϕ

τ

τ

++ =−

+
=−

⎛ ⎞
= − + − +⎜ ⎟

⎝ ⎠

⎛ ⎞
− + −⎜ ⎟

⎝ ⎠

∑

∑  (17)

 

一般情况下，2 路信号的最佳定时位置是不同

的，所以无法同时实现对 2路源信号的最佳采样。

然而，当 2路信号的最佳定时位置差异较小时，采

用最大功率法作定时同步存在的误差也很小，此时

在忽略定时偏差影响的条件下，可以实现对 2路源

信号载波初相的粗估计。 

对式(17)做定时同步后，若 2 路源信号均不存
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在定时偏差，则可得到 

 1 2

max

j j(1) (2)

1 2e el f t f t
t

p

r h N s h N s
ϕ ϕ

+
= +  (18) 

在此基础上，将式(18)与帧同步符号做相关运

算，并将结果表示为 

 1 2

max 1

j j

1, 2,e et l t n t t
t

p

r r A A
ϕ ϕα∗

−
+

= = +  (19) 

其中，
2

,
i

i t i f t nA h N α −= 。于是，当 2路源信号频偏

相等且编码同步时，载波初相估计问题等效于在已

知 rt和
,i t

A 的条件下获得 φ1和 φ2的估计值。进一步

将该问题进行数学转化，则载波初相估计问题变为：

x1,t和 x2,t是半径分别为 A1,t和 A2,t的圆上的 2个复矢

量，且已知两者的合成矢量为
1, 2,t t t

= +r x x ，则 x1,t

和 x2,t是否唯一，2个复矢量的相位如图 2所示。 

 

图 2  频偏相等且编码异步时初相估计的数学模型 

当 rt ≠ 0时，2个圆存在 2个交点，此时 rt的分

解存在 2组解。因此，载波初相估计结果存在模糊

解，需要借助其他手段去除模糊解。当 rt=0时，若

A1,t ≠A2,t，则 2个圆没有交点，载波初相估计无解。

若 A1,t = A2,t，则 2个圆有无穷多个交点，此时载波

初相估计具有无穷多解。 

4  载波初相估计的MCRB 

第 3节利用 p倍过采样的信号数据完成对载波初

相的估计，但并非所有可行的估计方法都针对整数倍

采样的信号数据。因此，为了使推导的 MCRB 更具

通用性，推导过程将采用时间连续的接收信号模型 

( ) 2

1

2
j 2π ( )

1

( ) ( ) ( )

e ( ) ( )i

L
ft i

i k m i

i m L

y t x t v t

h s g t mT v t
ϕ τ+

+
= =−

= +

= − − +∑ ∑  (20)
 

本文对混合信号的载波初相是逐个独立估计

而非联合估计，所以MCRB的推导也针对单一参数

估计来进行。若观测区间内的接收信号向量为 y，

则对于待估参数 φi的任一无偏估计 ˆ

i
ϕ 而言，其估计

方差可由比真实 CRB略松弛的MCRB来给出。 

 

( ) ( ) ( )

( )

2

2

2

ˆ CRB MCRB

1

ln ,
i

i
i

i i i i

i

i

E

p
E E

ϕ ϕ

ϕ

ϕ ϕ ϕ ϕ

ϕ
ϕ

⎡ ⎤−
⎣ ⎦

=
⎧ ⎡ ⎤∂⎪ ⎢ ⎥−⎨

⎢ ⎥∂⎪ ⎣ ⎦⎩

y

u y u

y u

≥ ≥

 (21)
 

其中，干扰参数集 { }1 2 1 2 1 2
, , , , , , ,

i
i

f f h hϕ ϕ τ τ=u s ，

(1) (2)= ( , )s s s ， ( ) ( ){ , 0,1, }i i

k m
s k+= = �s 。若 i=1，则

2i = ；若 i=2，则 1i = 。当
i

ϕu 和 φi 给定时，

( , )
i

i
p ϕ ϕy u 服从高斯分布 

( )
1

2
2

0

0

1
( , ) π exp ( ) ( ) d

i
i

p N y t x t t
N

ϕ ϕ − ⎛ ⎞
= − −⎜ ⎟

⎝ ⎠
∫y u  (22) 

将式(22)代入式(21)，对 y求统计平均可通过对

噪声项 v(t)求统计平均来代替，则通过对结果进行

化简，可得 

( )( )

0 0

2 22

,

MCRB( )
2 ( ) d( )

2 d
i

i

i

i

i i

i

N N

h E q t tx t
E t

ϕ

τ

ϕ

ϕ

= =
⎛ ⎞∂
⎜ ⎟
⎜ ⎟∂⎝ ⎠

∫∫ s

u

 

  (23) 

其中，
1

1

( )( ) ( )
L

i

i k m i

m L

q t s g t mT τ+
=−

= − −∑ 。在式(23)中，

先对数据 s
(i)
求统计平均，则根据式(2)的假设可得到 

 ( ) 1

( )

1

2 2( ) ( )
i

L

i i

m L

E q t C g t mT τ
=−

= − −∑
s

 (24) 

在此基础上，令 L=2L1+1，则式(24)对时间 t

求积分可得 

( ) 1

( )

1

1

1

2 2

j ( )

2 2
0

( ) d ( )d

e ( ) (0)

i

i

L

i i

m L

L

mT

m L

E q t t C g t mT t

C G LCG
ω τ

ω

τ

ω

=−

− +

=
=−

= − −

⎡ ⎤= =⎣ ⎦

∑∫ ∫

∑

s

  (25) 

其中，
2
( )G ω 为 g

2
(t)的傅里叶变换。将式(25)代入

式(23)得 

( ) ( )2
0

2

2

ˆ MCRB
2 (0)

i i i

i

N
E

h LCG
ϕ ϕ ϕ⎡ ⎤− =

⎣ ⎦y
≥  (26) 

进一步，定义每个混合符号的能量为 

 2 2

s 2
( ) (0)

i i
E h h CG= +  (27) 
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将式(27)代入式(26)，通过化简可得 

 ( )

2

2

2

s

0

1

ˆ

2

i

i

i i

h

h
E

E
L
N

ϕ ϕ

⎛ ⎞
+⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠⎡ ⎤−
⎣ ⎦

≥
y

 (28) 

特别地，本文在估计载波初相时仅利用各帧数

据中的帧同步符号，不同帧数据的帧同步符号在时

间上是不连续的，因此无法直接使用式(28)中的结

论。然而，本文的方法可视为用 K个连续符号（帧

同步符号）做载波初相估计，并对估计的结果做了

Nf次平均。因此，估计方差的下界应当为 K个连续

符号估计方差下界的
1

f
N
，即 

 ( )

2

2

2

s

0

1

ˆ

2

i

i

i i

f

h

h
E

E
KN

N

ϕ ϕ

⎛ ⎞
+⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠⎡ ⎤−
⎣ ⎦

≥
y

 (29) 

5  仿真分析 

考虑2路卫星通信中同调制方式的单通道邻频数

字混合信号，符号帧长为 N=1 600，帧同步符号个数

K=10。成型滤波器和匹配滤波器均采用滚降系数为

0.3的根升余弦脉冲，过采样倍数 p=8。由于实际中 2

路源信号出现频偏相等且编码同步情况的概率极小，

加之频偏相等且编码异步时载波初相的估计方法是

一致的，所以仿真中仅考虑 2路源信号频偏不同的情

况。设置 2 路信号的幅度分别为 h1=1.0、h2=0.8，归

一化频偏分别为 f1=−f2 =
3

10

T

−

（T为符号周期），相偏

φ1和φ2在[−π, π]内随机产生，时延 τ1和 τ2在 ,
2 2

T T⎡ ⎤−⎢ ⎥
⎣ ⎦

内随机产生。独立重复实验 1 000次，载波初相的平

均估计方差 2

ϕσ 定义为 2 路源信号估计方差的均值，

即 1 2

2 2

2

2

ϕ ϕ
ϕ

σ σ
σ

+
= 。平均MCRB表示 2路源信号载波

初相估计MCRB的均值。 

针对 2路 QPSK调制的邻频混合信号，在不同

s

0

E

N
下，图 3 给出了载波初相的平均估计方差随帧

数 Nf变化的性能曲线。从图中可以看出，在给定的

仿真条件下，随着 Nf的增加，载波初相的平均估计

方差越来越小。分析原因不难发现，对第 i(i=1, 2)

路源信号的帧同步数据进行 Nf帧的累加后，第 i 路

源信号等效于对QPSK信号可能的随机符号进行了

Nf次累加。对于较小的 Nf值，很难确保 QPSK调制

的各个符号能近似等概率的出现，从而导致

,

0l
i t

p

x

+
≈ 的近似关系将存在较大的误差。而当 Nf

逐渐增大时，该近似关系的误差逐渐减小，式(11)

中的近似关系逐渐成立。此外，从图中可以看出，

随着 Nf的不断增加，估计性能与平均 MCRB 间的

差异逐渐减小。由此可知，只要 Nf足够大，本文的

初相估计算法将逐渐接近于MCRB的性能。然而，

由于实际信号的参数都是缓慢时变的，所以实际中

Nf不可能过大。因此，Nf的最佳值可根据实际信号

参数时变的快慢程度来进行选择。 

 

图 3  初相估计性能与数据帧数间的关系 

图 4给出了 2路邻频QPSK/8PSK/16QAM调制

混合信号的初相估计性能曲线。从图中可以看出，

本文的方法对 3种调制混合信号均适用，但在同样

的仿真条件下，随着调制阶数的增加，初相估计性

能逐渐变差。原因在于，本文初相估计方法是通过

帧累加使第 i 路源信号帧同步符号位置的能量增

强，而第 i 路源信号则在该位置的能量衰弱。然而，

要使第 i 路源信号在第 i 路源信号帧同步符号位置

的能量衰弱到最小，那么在该调制方式下，所有可

能的符号必须近似等概率地出现。因此，在同样的

累加帧数 Nf下，相比调制阶数较低的源信号，调制

阶数较高源信号可能的离散符号集合较大，各个可

能离散符号等概率出现的可能性降低，所以性能必

然下降。此外，从图中可以看出，对于上述 3种中

2016205-6 



第 10期 杨勇等：单通道邻频数字调制混合信号的载波初相估计 ·147· 

 

估计性能最差的 16QAM调制混合信号而言，在给

定仿真条件下，估计性能与平均MCRB间约有近 1

个数量级的性能差距。 

 

图 4  不同调制方式下的估计性能 

固定 h1=1.0，h2在 0.1~1.0以 0.1为间隔进行

变化。在不同幅度比条件下，图 5 分别给出了 2

路信号分量的载波初相估计性能和对应的

MCRB。从图中可以看出，随着幅度比 2

1

h

h
的增加，

φ
2
的估计方差越来越小，而 φ

1
的估计方差则缓慢

增加。原因在于，若 2

1

h

h
较小，那么在估计 φ

2
时，

经过 Nf帧的累加后，尽管第 2路源信号帧同步数

据的能量增强，但由于 h2较小，所以
1,

l
t

p

x
+
和

2,
l

t
p

x
+
大

小相当，此时将
1,

l
t

p

x
+
近似为 0将带来较大的误差。 

 

图 5  不同幅度比下的估计性能（ s

0

E

N
=14 dB，帧数 Nf=40） 

此外，从图 5中不难发现，在给定仿真条件下，要

使弱信号的初相估计方差低于 10
−2
，则幅度比至少

达到 0.5。 

 

图 6  存在参数估计误差时的估计性能（ s

0

E

N
=14 dB，帧数 Nf=40） 

基于帧累加方法的初相估计是在残余频偏 fi

和符号周期 T 均估计准确的前提下进行的，然而

实际中二者的估计会存在误差，这必将对初相估

计结果产生影响。鉴于此，以第 1 路信号的初相

估计性能作为度量，图 6 分别给出了不同残余频

偏估计误差和不同符号速率估计误差条件下的初

相估计性能。从图中可以看出，在同样的归一化

估计误差下，残余频偏对初相估计的影响大于符

号速率。特别地，在上述仿真条件下，要使初相

的归一化估计方差低于 10
−2
，残余频偏估计误差

应低于 3×10
−6
，而符号速率估计误差则低于

1.5×10
−5
。原因可用帧累加过程来解释，不论残余

频偏还是符号速率，均以归一化估计误差为

1.0×10
−5
为例。经过 Nf=40 帧的累积，频偏估计

误差累积的最大相位为 1.28π。由于相位差为 π

的同一数据累加结果为零，而上述条件下相邻帧

之间累积的相位差为 0.032π，所以帧累加时有近

18帧数据同步符号的累加幅度已经抵消。不仅如

此，在帧累加过程中，由于每一帧数据因频偏累

加的相位不同，所以剩余 20多帧帧同步数据累加

后将产生额外的相位，从而导致估计结果存在较

大的误差。而符号速率估计误差累积的最大时间

差为 0.64T，不足 1个符号周期，所以对初相估计

的误差相对较小。实际中，当参数估计误差较大

时，通过适当减少累加的帧数也可减小参数估计

误差对初相估计性能的影响。 
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6  结束语 

在非合作卫星通信中，针对单通道邻频数字调

制混合信号的载波初相估计问题，本文提出一种基

于帧累加方法的初相估计算法，并推导出对应的

MCRB。仿真结果表明，当帧同步符号累加的帧数

达到一定阈值时，该方法可达到接近MCRB的估计

性能。此外，在仿真实验中，本文充分考虑了残余

频偏和符号速率存在估计误差时对载波初相估计

性能的影响，这对实际信号处理具有一定的指导作

用。尽管本文的仿真实验仅针对 2路同调制方式的

QPSK、8PSK和 16QAM调制混合信号，但该方案

可推广到其他 MQAM和 APSK等调制混合信号的

初相估计，具有较好的工程应用前景。 
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