
第 32 卷第 1 期                             电  子  与  信  息  学  报                               Vol.32No.1 

2010年 1月                        Journal of Electronics & Information Technology                        Jan. 2010 

中频通信信号信噪比的快速盲估计 
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摘  要：信噪比是通信信号处理中的一个重要参数，许多算法都以它作为先验信息来获取最佳性能。该论文通过确

定中频通信信号的频谱范围来计算信号能量，进而根据定义估计信噪比，由此提出了一种中频通信信号的信噪比快

速盲估计方法。对BPSK，QPSK，16QAM等常用线性调制通信信号的仿真表明：该方法性能稳定，在数据样点长

度为4096且信噪比变化范围为-5 dB到25 dB时，估计值的偏差和均方根误差基本都小于0.5 dB。与基于特征值分

解的方法相比，在得到精确估计结果的同时具有计算复杂度小、适应动态范围广等优点。 
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Fast Blind SNR Estimation of IF Communication Signals 

Peng Geng    Huang Zhi-tao    Lu Feng-bo    Jiang Wen-li 
(School of Electronic Science and Engineering, National University of Defense Technology, Changsha 410073, China) 

Abstract: SNR (Signal-to-Noise Ratio) is an important parameter in communication signal processing and many 
algorithms need this information to obtain optimal performance. Firstly, signal power is calculated by determining 
spectral domain of Intermediate Frequency (IF) communication signal. Then, SNR is estimated according to its 
definition. Therefore, a fast blind SNR estimation algorithm is put forward for IF communication signals without 
any prior knowledge. Computer simulations are performed for the commonly used linear modulated 
communication signals, such as BPSK, QPSK, and 16QAM. Simulation results indicate that the algorithm is 
robust with estimated bias and root mean square error almost within 0.5dB when data length is 4096 and true SNR 
varies in the range from -5dB to 25dB. Compared with eigenvalue decomposition method, the proposed algorithm 
can achieve accurate estimation with low computational complexity and wide dynamic range. 
Key words: Information processing technology; Communication signals; Blind estimation; SNR 

1  引言  

信噪比是信号强度和背景噪声的比值，作为表

征信道特性的参数，它是实现多项通信信号处理技

术的重要依据，如功率控制、解码截止条件的设定、

自适应调制编码等，获得精确的信噪比估计可以提

高这类技术的性能。因此，有关信噪比估计方法的

研究一直受到广泛的关注 [1 9]− 。 
信噪比估计方法可分为两类，一类是有数据辅

助的 [1,2]，即周期性地发送训练序列(导频)，并据此

来估计信噪比；另一类是无数据辅助的，即盲信噪

比估计 [3 9]− 。由于实际应用中很难获得导频，而且

周期性地发送导频会导致信道的性能下降，所以人

们往往更加关注盲信噪比估计。已有盲信噪比估计
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方法在使用中存在不同的问题，例如文献[3-6]是针

对基带信号进行操作的，并且要求系统有完美的定

时同步，但考虑到含有非零载波频率的数字调制信

号，信号幅度是恒定的假设将不成立，导致算法失

败；文献[7]需发送端过采样和成型滤波，从而利用

它们引入的周期平稳特性进行盲信噪比估计；文献

[8]把子空间分解的思想用于调制信号的盲信噪比估

计，但所采用的特征值分解需要巨大的计算量；文

献[9]虽提出了相应的改进算法来减小计算复杂度，

但遗忘因子、迭代初始值的选取对算法性能有一定

的影响。 
本文从实用的角度出发，通过确定信号频谱范

围来计算信号能量，进而根据定义估计信噪比，由

此提出了一种中频通信信号的信噪比快速盲估计方

法。文章的安排如下：第2节在建立信号模型的基础

上推导了算法的基本原理；第3节提出了一种适应中

频通信信号的信噪比快速盲估计方法，且给出了算
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法性能的评价标准和计算复杂度；第4节对提出的算

法进行仿真分析，并与特征值分解方法作性能比对；

第5节为全文的总结。 

2  信号模型与算法基本原理 

本节先建立接收信号模型，然后推导本文信噪

比盲估计方法的基本原理。 
2.1 信号模型 

设信号在传输过程中引入加性高斯白噪声

(AWGN)，于是实的接收信号可表示为 
( ) ( ) ( )x t s t n t= +               (1) 

式中 n(t)是均值为 0、方差为 N0(即实信号 x(t)的噪

声功率谱密度为常数 N0)的高斯白噪声，且与通信辐

射源信号 s(t)不相关，则 x(t)的自相关函数为 
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于是 x(t)的功率谱密度可表示为 
( ) ( ) ( )X f S f N f= +           (3) 

2.2 算法基本原理 
若信号的采样频率为 fs，频率范围为[fL, fH]。假

设已确定频率范围，信噪比的单位为分贝数，PS 表

示信号能量，PN表示噪声能量，则按信噪比定义可

得其估计值： 
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从式(4)可以看出：要精确估计信噪比，关键在

于准确求解 fL，fH，即获取信号的频率范围[fL, fH]，
下面推导求解频率范围的基本原理。 

对于常见的线性数字调制方式来说，由于其离

散符号序列{Ik}(设其均值为 μ，方差为 σ2)是等概

率的且在复平面上的位置是对称的，则 μ = 0，于

是根据文献[10]的结论可得 
( ) ( ) 22( / )zS f T G fσ=                (5) 

式中 Tz为符号间隔，fz = 1/Tz，G(f)是 g(t)的 Fourier
变换，g(t)表示成型滤波器的脉冲响应，若选用均方

根升余弦成型滤波器(下面的推导将说明成型滤波

器的选择不会影响本文方法的普适性)，则 g(t)为 
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式中滚降系数的取值范围为 0≤α≤1，于是 G(f)为 
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代入式(5)可得 
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式中的 f 是以信号中心频率 fc为零点的。 
取频率点 fo(-∞<fo< fL-α fz/2)作为频率下限，

任意频率点 fr(fr≥fo)作为频率上限，记 L'f =fL- 
α fz/2，计算此频率范围内的平均功率谱密度为 
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在 fr > L'f 时，以 fΔ 为频率间隔将式(9)离散化，

可得 
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对大于 L'f 的两个相邻频率点 fk，fk+1，计算它们

的平均功率谱密度之差，记为 
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从式(11)可看出，由于功率谱密度的非负性，

当 S(fk+1)≠0 时，只要(k -o)足够大(这个条件很容易

满足)，则 Diffk一定大于 0。同样，Diffk+1可表示为 
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将式(11)代入式(12)可得 
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可见，当 Diffk >0 时，若[S(fk+2)-S(fk+1)]≥0，
则 Diffk+1也必定大于 0。 

根据式(8)中 S(f)的表达式，结合式(11)-式(13)
可以看出： 

(1)当 fo<fk< L'f =fL-fz/2 时，Diffk =0； 
(2)当 fk = L'f 时，Diffk =Diff L' >0； 
(3)当 L'f <fk≤fc +fz/2(1-α )时，满足条件 Diff L'  

>0 和[S(fk+1)-S(fk)]≥0，则 Diffk >0； 
(4)当 fc+fz/2(1-α )<fk≤ H'f =fH +αfz/2 时，由

于 S(fk)单调递减，Diffi 就有可能不大于 0，则一定

存在积分下限 fo(-∞< fo<fL)，可使 Diffk>0(k < H)，
DiffH = 0，Diffk<0(k >H)； 

(5)当 H'f = fH +α fz/2<fk ≤fs/2 时，由于 Diff H'  
<0 和 S(fk+1)=S(fk)，Diffk<0。 

上面的分析说明，确实存在 fo，使平均功率谱

密度在[fL, fH]内是单调递增的，而在(fH, fs/2]内是单

调递减的，即 fH对应的平均功率谱密度 MeanH是[fL, 
fs/2]内的极大值。 

这就说明通过上述求极大值的方法就可解出

fH，用同样的方法也可求得 fL。虽然上述推导中的

成型滤波是基于均方根升余弦的，但若采用其它的

成型滤波，如升余弦、矩形等，仅在于 S(f)具有不

同的表达式而已，结论及频率限 fL，fH 的求解方法

是一样的。 
用模拟器产生 DS-BPSK，QPSK 和 16 QAM

信号，参数设置为：采样频率 100 MHz、中心频率

25 MHz，码元速率 10 MHz，扩频码长 10 bit，均

方根升余弦成型滤波器的滚降系数为 0.5，数据样点

长度为 4096，DFT 点数为 2048，并为减小噪声谱

随机性的影响对谱图进行均值滤波，按照上述推导

的求解过程，可得信噪比为 10 dB 时的功率谱密度

累加和和平均功率谱密度，如图 1 所示。 
从图 1 可以看出，对于 DS-BPSK，QPSK 和

16 QAM 信号，根据上述推导过程求解出的极大值

对应的频率限是正确的。 

3  一种通信信号的信噪比快速盲估计方法 

本节先提出一种无需先验信息的中频通信信号

信噪比的快速盲估计方法，进而给出算法计算复杂

度。 
3.1 通信信号信噪比盲估计方法 

基于第 2 节推导的基本原理，下面给出信噪比

盲估计方法的实现步骤： 

(1)根据 Welch 平均周期图法用 W 点 FFT 计算

x(t)的功率谱 X(k)； 
(2)对 X(k)进行均值滤波； 
(3)根据仿真经验，设计一定的规则计算 fo，如

粗估频率减去 m(m 取 3～6)倍粗估带宽等； 
(4)根据式(9)的离散形式计算 k∈[1,W/2]内的

平均功率谱密度； 
(5)找出上述 W/2 个值中的极大值，并记其所

对应的 k 为 H； 
(6)修改(3)中计算 fo的规则，重复步骤(3)-步骤

(5)，记极值所对应的 k 为 L，于是信号所对应的频

率范围为[L,H]×fs/W； 
(7)对信号频率范围外的谱图进行直方图统计，

得出噪声谱的均值； 
(8)将信号频率范围内的功率谱值减去噪声谱

均值，得到信号的谱值； 
(9)根据式(4)的离散形式估计信噪比。 

3.2 算法计算复杂度分析 
选用经典的分裂基 FFT 算法(SRFFT)，均值滤

波点数为 A，直方图统计段数为 B，按 1 次减法相

当 2 次加法，1 次除法相当 2 次乘法，1 次对数相当

4 次乘法的原则，则本文算法的计算复杂度如下表 1
所示。 

将典型数值 N=4096，W=2048，L=N/W=2，
A＝12，B＝30 代入表 1，可得：加法次数<49189，
乘法次数<43056，比较次数为 34816，总次数≈31N，

即算法的计算复杂度为 O(N)。 

4  算法仿真分析 

本节主要针对 BPSK，QPSK，16QAM 等常用

通信信号对本文提出的算法进行仿真实验，分析算

法对调制类型的适应性和滚降系数对算法性能的影

响，并与特征值分解方法进行了性能对比。 
4.1 不同调制类型下的盲信噪比估计 

仿真产生 DS-BPSK，QPSK 及 16QAM 信号，

采样频率 100 MHz，中心频率 25 MHz，信息速率

10 MHz，码长 10 bit，滚降系数α=0.5，数据样点

长度 N 为 4096，Monte Carlo 仿真 1000 次，得到

-5~25 dB 范围内信噪比估计的偏差和均方根误差，

结果如图 2 所示。 
仿真结果表明，这 3 种调制类型下的估计值偏

差和均方根误差基本重合，这就说明：该算法对信

号调制类型是不敏感的，对恒包络和非恒包络的调

制类型普遍适用。 
4.2 滚降系数对估计性能的影响 

以 QPSK 信号为例，滚降系数分别为 0.25，0.5， 
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表 1 本文算法的计算复杂度 

计算内容 加法次数 乘法次数 比较次数 

功率谱计算 L ⋅ (Wlog2W-2W+4)-(W/2) L ⋅ (Wlog2W-2W+4) 0 

均值滤波 3 ⋅ (W/2)-3 W 0 

直线段端点定位 <8 ⋅ (W/2) <4 ⋅ (W/2) <2 ⋅ (W/2) 

直方图统计噪声谱 W/2+(B+2) B+2 (B+2) ⋅ (W/2) 

计算信噪比 <W/2 8 0 

总运算量 <L ⋅ (Wlog2W-2W+4)+6W+B-1 <L ⋅ (Wlog2W-2W+4)+3W+B+10 <(B+4) ⋅ (W/2) 

 

图 1 10 dB 时的功率谱密度              图 2 不同调制类型下的盲信噪               图 3 在不同滚降系数下的 

累加和与平均功率谱密度                  比估计偏差和均方根误差              盲信噪比估计偏差和均方根误差 

0.75，其它参数与 4.1节相同，Monte Carlo仿真 1000
次，得到-5~25 dB 范围内的盲信噪比估计偏差和均

方根误差，如图 3 所示。 
仿真结果显示，在滚降系数变化时，估计偏差

和均方根误差曲线基本重合，因此滚降系数基本不

影响算法的实际应用。 
4.3 与特征值分解方法的性能比对 

本小节从以下两个方面，对本文算法与特征值

分解方法的性能比对进行总结。 
(1)动态适应范围  从文献[11-14]的仿真结果

可以看出，在 4.1 节的仿真条件下，当信噪比估计

值的偏差和均方根误差均小于 0.5 dB 时，基于特征

值分解方法的信噪比动态适应范围为 0~20 dB，而

本文算法的信噪比动态适应范围为-5~25 dB，可见

本文算法在得到精确估计结果的同时具有更广的信

噪比动态适应范围。 

(2)计算复杂度  目前尚无文献有基于特征值

分解盲信噪比估计方法的计算复杂度分析，该方法

包括计算自相关矩阵、特征值分解、估计信号子空

间维数、信噪比估计等 4 个计算部分。设信号维数

估计用 MDL 方法，自相关矩阵维数 E=70(一般认

为取值为 50～100 [11 13]− )，1 次开方相当 4 次乘法，

其它相关参数与 3.3 节中的设置相同，则其计算复

杂度如表 2 所示。 
结合表 1-表 2，设加法运算、乘法运算和比较

运算的计算量相当，同时特征值分解的运算量 O(E 3)
为 1×E 3，数据点数 N 从 2048 变化到 20480 时，可

得图 4 所示的计算量比较。 
从图 4 可以看出，相对于特征值分解方法，本

文算法的计算量一般为其 1/10，具有较小的计算复

杂度。 



106                                         电 子 与 信 息 学 报                                     第 32 卷 

表 2 特征值分解方法的计算复杂度 

计算内容 加法次数 乘法次数 比较 
次数 

计算自相关 
矩阵 

(2N-E-1) ⋅ (E/2) (2N-E-3) ⋅ (E/2) 0 

估计信号 
维数 

(E+15) ⋅ (E/2) (E+37) ⋅ (E/2) E-1 

计算信噪比 E-1 6 0 

上述总 

运算量 
(N+8) ⋅E-1 (N+17) ⋅E+6 E-1 

特征值分解 O(E 3) 

 

图 4 计算量比较 

5  总结 

本文推导了盲信噪比估计的基本原理，即先确

定中频通信信号频率范围来计算信号能量，进而根

据定义估计信噪比，由此提出了一种无需先验信息

的中频通信信号信噪比快速盲估计方法。研究表明：

该算法具有很好的鲁棒性，在数据样点数为 4096 和

信噪比为-5~25 dB 时，盲信噪比估计的偏差和均方

根误差基本都小于 0.5 dB，完全满足实际应用的需

要；与基于特征值分解的方法相比，在得到精确估

计结果的同时具有计算复杂度小、适应动态范围广

等优点。 
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