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面向OFDM的模拟阵列全双工自干扰信道估计
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摘 要：现有模拟阵列全双工系统获取收发阵元对之间的信道状态信息依赖于专用的信道测量时隙和测量设备。

针对这一问题，提出了一种参考信号辅助的自干扰信道估计算法，设计波束成形矩阵来估计自干扰信道状态信

息。首先，该算法支持信道估计与业务传输并行操作，不需要外部测量设备和集中专用的信道测量时隙，及时

跟踪信道变化。其次，分析了发射和接收信噪比对信道估计归一化均方误差的影响，以及发射阵列辐射功率和

接收阵列增益与归一化均方误差之间的权衡关系。分析结果显示，信道估计误差对发射信噪比更为敏感，提升

发射信噪比能有效降低误差。在信道估计过程中，维持较高的发射阵列辐射功率和接收阵列增益将以恶化归一

化均方误差为代价。最后进行半实物仿真验证，结果表明所提算法在小规模阵列系统中性能优异，而大规模阵

列系统可以通过提升发射信噪比有效降低误差影响。
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Abstract: To address the reliance of existing full-duplex analog array systems on dedicated time slots and external equip‐

ment for self-interference channel state information acquisition, a reference signal-assisted self-interferencechannel esti‐

mation method was proposed. Specific beamforming matrices were designed to enable the estimation of the self-

interference channel concurrently with normal data transmission, thereby eliminating the need for additional measure‐

ment devices or centralized measurement intervals. The impact of transmit and receive signal-to-noise ratios on the nor‐

malized mean square error of channel estimation was theoretically analyzed, clarifying the trade-off between transmit 

power, receive gain, and estimation accuracy. Hardware-in-the-loop simulations demonstrate that the method achieves ex‐

cellent performance in small-scale array systems, while in large-scale arrays, estimation error can be effectively miti‐

gated by increasing the transmit Signal-to-noise ratio (SNR). The findings indicate that channel estimation error is more 

sensitive to transmit SNR, and increasing transmit SNR represents an effective approach to error reduction, though this 

comes at the cost of a trade-off with normalized mean squared error (NMSE) performance.
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0　引言

同时同频全双工技术可在相同的时频资源上收

发信号，具有低时延高频谱效率的优势。在民用领

域，同时同频全双工技术相对于传统的频分或者时

分半双工通信，频谱效率理论上能够提升一倍，为

下一代无线通信技术突破频谱效率瓶颈提供了全新

路径[1]。在军事领域，同时同频全双工技术有望缓

解各类用频装备之间的互干扰问题，实现设备间的

电磁兼容，有利于多功能一体化平台集成[2]。

同时同频全双工收发的关键在于抑制发射机耦

合到接收机的自干扰。自干扰抑制通常从空间域，

射频域和数字域3个维度开展，仅靠一个维度难以

完全消除自干扰的影响[3-4]。针对单天线全双工系

统，学术界和工业界已经进行了较为充分的研究。

然而，在阵列全双工收发场景下，存在更复杂的多

发多收近场交叉耦合强自干扰，导致接收机射频前

端低噪放饱和的概率增加。由于天线空间域被动隔

离度受限，需要借助空间域主动自干扰抑制技术进

一步降低接收阵列空口的自干扰功率[5]。

收发自适应波束成形是一种常用的空间域主动

自干扰抑制技术，通过调节收发阵列每个阵元的幅

度和相位加权，实现不同自干扰分量之间的抵消，

形成近场干扰零陷[6]。自适应波束成形系数的计算

通常需要已知空间域自干扰信道矩阵，即所有收发

阵元对之间的信道状态信息（CSI, channel state in‐

formation）。现有研究中获取自干扰信道信息的算

法主要分为 3 类：信道估计、信道模拟和信道

测量。

在数字阵列全双工系统中，每个发射/接收阵

元对应一个数模转换器（DAC, digital to analog 

converter）/模数转换器 （ADC, analog to digital 

converter），不同的发射通道可以传输不同的信号，

信号传输自由度充足，可利用最小二乘（LS, least 

square）[7]、最大似然[8]、最小均方误差准则[9]和深

度学习网络[10]等自干扰信道估计算法，获取阵元

对之间的信道状态信息。文献[11]考虑到超大规模

阵列的近场特性，提出了一种正交匹配跟踪算法估

计近场信道，文献[12]指出可以将该算法扩展到阵

列全双工场景下的自干扰信道估计。但是，以上算

法无法有效扩展到模拟阵列全双工系统中，由于模

拟阵列所有发射/接收阵元共享一个DAC/ADC，无

法提供额外的信号传输自由度来获取所有阵元对之

间的信道状态信息。

为了解决这个问题，模拟阵列全双工研究利

用理论信道模型来模拟自干扰信道状态信息，文

献[12-13]使用球面波模型模拟直射分量主导的信

道，文献[14-15]使用莱斯信道模型模拟存在反射分

量的信道。然而，文献[16]指出这类信道模型模拟

的信道系数与实测自干扰信道之间存在不可忽视的

偏差。于是，文献[16]针对 16×16均匀平面模拟阵

列，利用扩频序列测量了不同收发波束对之间的实

际自干扰信道，但是并未测出收发阵元对之间的信

道状态信息。进一步，文献[17-18]使用矢量网络分

析仪逐次测量不同收发阵元对之间的频率响应来获

取自干扰信道状态信息。然而，信道测量中需要依

次打开一个发射通道和一个接收通道，重复这一过

程直至测量结束。这需要专用的信道测量时隙，将

导致大量时间开销，且难以跟踪信道变化，同时需

要外部测量设备，操作复杂。

针对以上问题，本文面向正交频分复用

（OFDM, orthogonal frequency division multiplexing）

波形的模拟阵列全双工系统，提出了一种参考信号

辅助的自干扰信道估计算法。本文主要工作如下。

1) 面向模拟阵列全双工系统，提出了一种参

考信号辅助的自干扰信道估计算法，设计收发波束

成形矩阵来估计自干扰信道状态信息。不同于传统

信道测量方式（如图1(a)所示）需要专用集中的信

道测量时隙，本文提出了一种波束成形矩阵选取算

法，使得信道估计可以与业务传输并行，如图1(b)

所示，能够跟踪信道变化，提升业务传输效率。

2) 分析了发射噪声和接收噪声对信道估计归

一化均方误差（NMSE, normalized mean squared er‐

ror）的影响，并给出了NMSE的闭式表达。理论
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图1　业务传输与信道测量/估计串并行模式对比
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分析表明NMSE与噪声功率和波束成形矩阵相关，

信道估计过程中的发射阵列辐射功率和接收阵列增

益与NMSE之间存在权衡关系。降低NMSE将会牺

牲发射阵列辐射功率和接收阵列增益。

3) 半实物仿真验证了理论分析的正确性以及

本文算法的有效性。仿真中使用的自干扰信道数据

测量包含2个16×8模拟收发阵列的原型样机测试平

台。仿真显示了发射阵列辐射功率和接收阵列增益

与NMSE之间的权衡关系，比较了不同阵列规模和

发射信噪比条件下本文算法的性能。仿真表明本文

算法在小规模阵列全双工系统中性能优异，而大规

模阵列系统可以通过提升发射信噪比或增加参考信

号段长有效降低NMSE。

本文使用粗体大写字母表示矩阵，粗体小写字

母表示矢量，常规字体表示标量。其中， ⋅
2
表示

向量二范数，( ⋅ )H
表示矩阵或向量的共轭转置，

( ⋅ )-1
表示矩阵求逆。

1　系统模型

模拟阵列全双工系统如图2所示。发射信号由

功分器送入N个发射单元，由移相器和调幅器调节

相位和幅度后，经过功率放大器（PA, power Am‐

plifier）辐射出去。发射信号经过空域自干扰信道

耦合到邻近的接收阵列，造成强自干扰。自干扰信

号经过低噪声放大器（LNA, low-noise amplifier）

和 M 个接收单元，由合路器合成一路接收信号。

收发阵列共用一个晶振，所有发射单元共享一个

DAC，所有接收单元共享一个ADC。将发射阵列

的基带业务数据信号耦合出一路作为参考信号，可

以将整段参考信号视为信道估计的导频符号[2]，将

业务数据作为参考信号，不占用导频时隙，能进一

步提升信道估计的准确性和实时性。

波束成形技术能够实现天线阵列定向传输或接

收信号。在模拟阵列系统中，可以使用数控移相器

和调幅器来控制每路信号的相位和幅度，其中调幅

器包括可调功率衰减器和可调功率放大器[16]。图3

给出了方位角和仰角分别用ϕ和 θ表示的阵列球坐

标系，其中，Nx和Ny分别表示阵列的行列包含Nx

和Ny个阵元。

发射阵列的导向矢量 st (ϕt,θt )和接收阵列的导

向矢量 sr (ϕr,θr )定义为

st (ϕt,θt ) = e
-j

2π
λ ( )xt cos θt cos ϕt + yt cos θt sin ϕt (1)

sr (ϕr,θr ) = e
-j

2π
λ ( )xr cos θr cos ϕr + yr cos θr sin ϕr (2)

其中，λ表示波长；xt和yt分别表示发射阵列的x和

y坐标矢量，且包括各个阵元的 x和 y坐标；xr和 yr
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分别表示接收阵列的 x和 y坐标矢量；ϕt和 θt表示

发射波束指向的方位角和仰角；ϕr和θr表示接收波

束指向的方位角和仰角。不失一般性，假设

 st (ϕt,θt )
2

2
= N， sr (ϕr,θr )

2

2
= M。

假设发射阵列的波束成形矢量w和接收阵列的

波束成形矢量v分别表示为

w = [w1,w2,…,wN ] (3)

v = [v1,v2,…,vM ] (4)

其中，wn(n = 1,2,⋯,N ) 和 vm(m = 1,2,⋯,M ) 分别

表示第n个发射单元和第m个接收单元配置的复系

数，其幅度和相位由调幅器和移相器分别控制，此

处假设 w
2

2
= N， v

2

2
= M。参考文献[19]，定义

发射阵列等效全向辐射功率（EIRP, effective isotro‐

pic radiated power）为

EIRP (θt,ϕt,w ) = Pt ⋅ g (θt,ϕt )wHst (θt,ϕt )sH
t (θt,ϕt )w

(5)

同时，定义接收阵列增益为

Gr (θr,ϕr,v ) = g (θr,ϕr )vHsr (θr,ϕr )sH
r (θr,ϕr )v (6)

其中，Pt 表示每个发射阵元的发射功率，g (θt,ϕt )

和 g (θr,ϕr )分别表示发射和接收阵元的固有增益，

在此不妨假设 g (θt,ϕt ) = g (θr,ϕr ) = 1。显然，当

w = st (θt,ϕt )，v = sr (θr,ϕr ) 的时候，达到 EIRP 和

Gr的最大值，有

EIRP (θt,ϕt,w )max = Pt| sH
t (θt,ϕt )st (θt,ϕt ) |

2
= Pt N

2(7)

Gr (θr,ϕr,v )max = | sH
r (θr,ϕr )sr (θr,ϕr ) |2 = M 2 (8)

在图2所示的模拟阵列全双工系统中，考虑使用

OFDM波形传输信号。将Bw的无线带宽分为K个正

交子信道，其中 fk是第 k个信道的中心频率。x ( fk )
表示第k个信道上的信号，阵列发射信号可表示为

y ( fk ) = Pt ⋅ wx ( fk ) + zt,  ∀k (9)

其中，zt表示发射噪声，包括非理想功率放大器的

弱非线性特性以及射频链路中其他元件引入的噪

声。假设 zt(t )~CN (0,Zt )是均值为 0、协方差矩阵

为Zt的复高斯随机过程[17-18]，可得

Zt = E[ z t z
H
t ] = η-1

t Pt ⋅ diag (wwH ) (10)

其中，E[ ⋅ ]表示数学期望，diag ( ⋅ )表示取对角

矩阵，ηt表示阵元的发射信噪比。发射信号通过近

场自干扰信道耦合到接收阵列，每个子信道上接收

的自干扰信号表示为

r ( fk ) = vH{H ( fk ) éë Pt wx ( fk ) + zt
ù
û + dr + zr}   (11)

其中， H ( fk ) ∈ CM × N 表示自干扰信道矩阵。

H ( fk )中第m行n列元素为Hmn ( fk )，表示在频率 fk

处从第n个发射阵元到第m个接收阵元的自干扰信

道频率响应。zr 表示接收噪声，zr~CN (0,σ 2
r IM )即

均值为 0、协方差矩阵为 σ 2
r IM的复高斯随机过程，

σ 2
r 表示接收噪声功率，IM 表示M维单位矩阵。在

实际场景中，阵列的接收信号会包含远场通信信号

dr，但近场自干扰信号功率远强于远场通信信号，

以下推导中不考虑远场通信信号的影响[2,19]。

2　自干扰信道估计算法

给定一组收发波束成形矢量，借助参考信号中

的符号在频域使用LS算法进行信道估计。收发阵

列共本振，考虑自干扰信道是静态的或非快速时变

的，在实现时频同步的条件下，令

r̂ ( fk ) =
r ( fk )

Pt ⋅ p ( fk )
(12)

其中， r̂ ( fk ) 表示频率 fk 处的信道响应估计值，

p ( fk )表示当前子载波上的参考符号。在没有噪声

的情况下，理想的信道响应估计值为

ro ( fk ) = vH H ( fk )w (13)

此时，收发波束成形系数视为信道响应的一部

分。为了得到单独的空域自干扰信道矩阵H ( fk )，

给出式(14)~式(16)。

V H H ( fk )W = R ( fk ) (14)

W = [w1,w2,…,wN ] ∈ CN × N (15)

V = [v1,v2,…,vM ] ∈ CM × M (16)

其中，W表示由N组发射波束成形矢量组成的方

阵，V表示由M组接收波束成形矢量组成的方阵。

W 和 V 称 为 波 束 成 形 矩 阵 。 其 中 ， wn(n =

1,2,⋯,N )表示第 n 组发射波束成形矢量，vm(m =

1,2,⋯,M )表示第m组发射波束成形矢量。需要注

意的是，此处使用小写粗体 vM 表示矢量，小写细

体 vM 表示一个系数。假设配置发射波束成形矢量

为wn，接收波束成形矢量为 vm，得到理想信道响

应估计值记为 rnm ( fk )。
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R ( fk ) ∈ CM × N 表示由 rnm ( fk )构成的矩阵。当

W和V可逆时，可得H ( fk )为

H ( fk ) = (V H )-1 R ( fk )W -1 (17)

将 R ( fk ) 替换为 R̂ ( fk )，上标表示估计值，

R̂ ( fk )表示由 r̂nm ( fk )构成的矩阵。可得H (v )的估

计值为

Ĥ ( fk ) = (V H )-1 R̂ ( fk )W -1 (18)

波束成形矩阵的选取需要遵循可逆，条件数尽

可能低的原则。低条件数可以保证运算过程中的数

值稳定性。可见，只要挑选出N组线性无关的发射

波束成形矢量和M组线性无关的接收波束成形矢

量，同时保证W和V具有较小条件数，就能实现自

干扰信道估计。

信道估计和自干扰抑制算法流程如图 4所示，

具体步骤如下。

步骤1：选取波束成形矩阵W和V。

步骤2：依次选取W中的一组发射波束成形矢

量wn和V中的一组接收波束成形矢量 vm配置到收

发阵列中，计算得到 r̂nm( fk )。
步骤 3：重复步骤 2，依次配入各组收发波束

成形矢量，共需MN次，得到矩阵 R̂ ( fk )。
步骤 4：计算 Ĥ ( fk ) = (V H ) -1

R̂ ( fk )W -1，得到

自干扰信道估计值。

步骤 5：建立最小化自干扰功率的优化问题，

通过波束成形优化算法[18]，计算发射和接收最优

自适应波束成形矢量wopt和vopt。

步骤6：将wopt和 vopt配入发射和接收阵列，完

成空域自干扰抑制。

考虑到本文算法所需求逆矩阵是固定的，可以

离线计算出逆矩阵之后存储到本地，在计算时直接

使用，从而避免了使用硬件计算逆矩阵。本文算法

的主要复杂度来自2次矩阵乘法，因此计算复杂度

为O (N 3 )。使用自干扰功率来衡量优化后的波束成

形矢量对空域自干扰的抑制能力，从而验证信道估

计的有效性。将自干扰信道估计值代入最小化残余

自干扰功率的优化问题，求解得到最优自适应波束

成形矢量[18-19]。自干扰残余功率可以计算为

Pc =∑
k = 1

K

E

 


vH

opt{ }H ( )fk
é
ë

ù
ûPt wopt x ( )fk + zt + zr

2

=

vH
opt

ì
í
î
∑
k = 1

K

Pt ⋅ H ( )fk [ woptw
H
opt +

}η-1
t diag (woptw

H
opt ) ] H ( )fk

H
+ σ 2

r IN vopt (19)

其中，wopt 和 vopt 分别表示优化得到的发射和接收

波束成形矢量。同理，常规波束成形下的残余自干

扰功率为

Po = ∑
k = 1

K

E

 


vH

o{ }H ( )fk
é
ë

ù
ûPt wo x ( )fk + zt + zr

2

=

vH
o

ì
í
î
∑
k = 1

K

Pt ⋅ H ( )fk [ wow H
o +

}η-1
t diag (wow H

o ) ] H ( )fk

H
+ σ 2

r IN vo (20)

其中，wo 和 vo 分别表示常规发射和接收波束成形

矢量。不失一般性，可以令常规收发波束成形矢

量为

wo = st (θt,ϕt ) (21)

vo = sr (θr,ϕr ) (22)

残余自干扰功率能反映优化后的波束成形矢量

对空域自干扰的抑制能力。优化后的波束成形相比

于常规波束成形对自干扰功率的降低量越大，表示

自干扰抑制性能越好。

2.1　信道估计性能分析

由于发射和接收噪声的存在，自干扰信道估计

将引入误差。假设发射噪声、接收噪声和自干扰互

相独立，信道估计的NMSE可以表示为

@9;,);)?2C

A*79;,);)?;4

0<+8?+?A.0D   

=) 0<

;

-

0<D-9?+2C

79;,C4�ADD-9

14A/><�0<EAD
;A;,);)?;4

( )ˆ
kfH

o ( )ˆ
kfR

图4　信道估计和自干扰抑制算法流程
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σH( fk ) =
E Ĥ ( )fk - H ( )fk

2

F

 H ( )fk

2

F

=

E

 


( )V H -1( )R̂ ( )fk - R ( )fk W -1

2

F

 H ( )fk

2

F

=

E{ }tr é
ë

ù
û

Re( )fk ( )W HW
-1

RH
e ( )fk ( )V HV

-1

 H ( )fk

2

F

=

E é
ë

ù
ûtr ( )Re( )fk ΛW RH

e ( )fk ΛV

 H ( )fk

2

F

(23)

误差矩阵为

Re( fk ) = R̂ ( fk ) - R ( fk ) (24)

其中， ⋅ 2

F
表示矩阵 F-范数（F-norm, frobenius 

norm），tr ( ⋅ )表示矩阵的迹。令 ΛW = (W HW )-1，

ΛV = (V HV )-1。 Re( fk ) 中的元素表示为 re( fk ) =

r̂ ( fk ) - rnm( fk )。为简化后续推导，不妨假设参考

符号为1，代入式(24)展开可得

re( fk ) = vH
ì
í
î

ïï

ïïïï
H ( fk ) z t +

zr

Pt

ü
ý
þ

ïïïï

ïïïï
v (25)

考虑发射噪声和接收噪声相互独立，每次切换

收发波束成形矢量进行信道估计的过程相互独立，

则Re( fk )中元素相互独立。对于任意一组收发波束

成形矢量wn和vm，可以根据式(20)计算得到相应的

误差，代入式(18)化简可得NMSE为

σH( fk ) =
∑
m = 1

M

αm,mvH
m

é

ë
ê
êê
ê ù

û
ú
úú
ú∑

n = 1

N

βn,n Mn( )fk +
σ 2

r

Pt

IN vm

 H ( )fk

2

F

 (26)

Mn( fk ) = η-1
t H ( fk )diag (wnw H

n ) H ( fk )H
(27)

其中，Mn( fk )表示发射噪声经过自干扰信道后的

协方差矩阵，下标 n 对应选取的发射波束成形矢

量wn。αm,m 和 βn,n 分别表示ΛV 和ΛW 中第m个和第

n个对角元素。可见，自干扰信道估计的NMSE与

发射噪声功率、接收噪声功率以及波束成形矩阵

的选取相关。在系统模型中发射噪声 zt 的协方差

矩阵表示为 Zt = E[ z t z
H
t ] = η-1

t Pt ⋅ diag (wwH )，对

比式(27)和 Zt 可见，Mn( fk )中包含了发射噪声经

过自干扰信道造成的影响。发射噪声的影响远大

于接收噪声的影响。注意到，NMSE 存在误差累

积效应，当阵列规模变大，即 M 和 N 增加，

NMSE更可能增大。因此，存在3种降低NMSE的

场景或算法：1)小规模阵列全双工场景；2)通过

多次估计求平均降低 NMSE，代价是增加参考符

号的开销； 3)增加波束成形矩阵中的 0 元素，

NMSE更可能降低，但是会牺牲发射阵列EIRP和

接收阵列增益。考虑到本文算法中信道估计与信

号传输并行处理，当信道的相干时间大于信道估

计周期，就不会对NMSE造成影响。本文发射通

道和接收通道共本振，即收发信号的频偏为零，

因此自干扰信道为慢变信道，可通过增加参考信

号段长来达到降低NMSE的效果。若收发采用不

共本振的工作方式，信道的时变性可能会影响

NMSE的估计精度。

2.2　波束成形矩阵选取

本节提出了一种能够实现信道估计与业务传输

并行的波束成形矩阵选取算法。除此之外，作为对

比，给出了另外2种选取W和V矩阵的算法，并且

分析比较了不同波束成形矩阵选取算法对于信道估

计过程中发射阵列EIRP和接收阵列Gr的影响。

2.2.1　波束成形矩阵选取算法1

理想情况是在信道估计过程中，保持收发阵列

全阵开启且正常工作，实现信道估计与业务传输并

行。由于此时自干扰功率较大，接收阵列需要采取

数字域自干扰抑制措施[3,5]来保证远场通信信号的

接收和解调。但是数字域自干扰抑制能力有限，在

估计出空域自干扰信道后，可以使用收发自适应波

束成形技术进一步抑制自干扰，从而提升收发阵列

的隔离度。

以发射阵列为例，假设发射波束在远场成形，

可得

st (θt,ϕt )
Hw = A (θt,ϕt ) (28)

其中，A (θt,ϕt )表示成形增益。求解该线性方程组

可得通解w = sp
t + s0

t ,其中 sp
t 是特解，s0

t 是零解。零

解可以进一步表示为

s0
t = Ntut = u1

t n1
t + u2

t n1
t + … + uN - 1

t nN - 1
t (29)

其中，Nt 表示零空间，由 n1
t ,n2

t ,⋯,nN - 1
t 共N−1个

标准正交基向量张成，ut表示基向量对应的权重。
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特解和零解分别满足 sH
t sp

t = A (θt,ϕt )，sH
t s0

t = 0，这

使得改变零解并不会影响波束成形增益。不失一般

性，可以令 sp
t = ast =

A (θt,ϕt )
N

st，0 ≤ a ≤ 1，a 表

示限制增益的因子。

于是，W矩阵可以选取为

W1 = [ sp
t ,sp

t + b ⋅ n1
t ,sp

t + b ⋅ n2
t ,…,sp

t + b ⋅ nN - 1
t ]

(30)

其 中 ， b 表 示 限 制 零 解 部 分 功 率 的 因 子 ，

0 < b ≤ 1。每个波束成形矢量对应的发射功率为

a2 N + b2，可以通过调整 a和 b的取值来改变波束

成形增益和发射功率。同理，对于接收阵列，V矩

阵可以选取为

V1 = [ sp
r ,sp

r + b ⋅ n1
r ,sp

t + b ⋅ n2
r ,…,sp

r + b ⋅ nM - 1
r ]

(31)

其中，sp
r 表示接收波束成形的特解，nm

r 表示零空间

里的第m个基向量。该矩阵选取算法能够保证信道

估计过程中，收发阵列的波束成形。参数 a和 b最

优的选取准则是尽可能保持波束增益不变的情况

下，降低整体所需发射功率，同时波束成形矩阵条

件数不能过大。此处，选取 a = b = 1，保证了收

发波束成形增益与常规波束成形一致，也控制了整

体发射功率，能够区分各组波束成形系数。此时，

可以得到

EIRP (θt,ϕt,W1 ) = Pt ⋅ N 2,  Gr (θr,ϕr,V1 ) = M 2  (32)

以下使用二范数条件数来表征矩阵求逆计算的

稳定性。二范数条件数定义为最大奇异值和最小奇

异值的比值，观察到

W H
1 W1 =

é

ë

ê

ê

ê
êê
ê
ê

ê ù

û

ú

ú

ú
úú
ú
ú

ú
N N ⋯ N
N N + 1 ⋯ N
⋮ ⋮ ⋮
N N ⋯ N + 1

(33)

注意到，当N为偶数时，式(33)除了一个最大

特征值和最小特征值之外，其余特征值均为1。最

大特征值和最小特征值分别为

         
δmax =

N 2 + 1 + ( )N 2 + 1
2 - 4N

2
   

δmin =  
N 2 + 1 - ( )N 2 + 1

2 - 4N

2

(34)

由此，W1的二范数条件数计算可得

κW =
δmax

δmin

=
N 2 + 1 + ( )N 2 + 1

2 - 4N

N 2 + 1 - ( )N 2 + 1
2 - 4N

=

N 2 + 1 + ( )N 2 + 1
2 - 4N

2 N
=

N
3
2 +

1

N
- 1

N
3
2

+ ⋯ ≈N → ∞
 N

3
2 (35)

当N很大时，条件数通过泰勒展开近似于N
3
2。

同理，当M很大时，V1的条件数近似于M
3
2。当阵

元数目小于等于 128时，可认为W1和V1的病态程

度相对较低[20]。

2.2.2　波束成形矩阵选取算法2

选取波束成形矩阵为

W2 =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú0 1 1 ⋯ 1
1 0 1 ⋯ 1
1 1 0 ⋯ 1
⋮ ⋮ ⋮ ⋮
1 1 1 ⋯ 0 N × N

V2 =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú0 1 1 ⋯ 1
1 0 1 ⋯ 1
1 1 0 ⋯ 1
⋮ ⋮ ⋮ ⋮
1 1 1 ⋯ 0 M × M

(36)

其物理意义在于测出的信道响应能表征开闭某

个阵元对自干扰信道带来的变化。此时，计算可得

发射阵列的EIRP和接收阵列的Gr为

EIRP (θt,ϕt,W2 ) = Pt ⋅ (N - 1) 2
,  Gr (θr,ϕr,V2 ) =

(M - 1) 2
(37)

此时，W2 和V2 的条件数分别为N−1和M−1，

矩阵病态程度很低。

2.2.3　波束成形矩阵选取算法3

选取波束成形矩阵为单位矩阵，W3 = IN，

V3 = IM，其条件数为1。该算法与传统信道测量方

式[17,19]等同，即每次信道估计时，只打开一个发射

通道和一个接收通道。此时，收发阵列并未形成波

束，发射阵列的EIRP和接收阵列的Gr表示为

EIRP (θt,ϕt,W3 ) = Pt,  Gr (θr,ϕr,V3 ) = 1 (38)

事实上，波束成形矩阵选取算法 2和算法 3均

为特例。更一般的情况是对于任意wn和 vm，选取

其中L个系数置1，其余系数置0，同时确保W和V
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矩阵中的各组波束成形矢量线性无关。波束成形矩

阵的选取不限于以上所提算法，只要满足W和V可

逆且不病态即可。

3　仿真结果

本节使用半实物数值仿真来验证本文算法的有

效性和理论分析的正确性。仿真中采用的自干扰信

道数据测量自原型样机测试平台，如图5所示。收

发阵列位于室外同一水平面内，通过滑轨结构固定

在离地约1 m的天线支架上，阵列中心距离设置为

70 cm。发射和接收阵元均排列为8行16列，如图6

所示。阵列包含 16个模块，每个模块分为 8个通

道。事实上，阵元排布呈三角栅格状，为简单示意

行列选取，图6绘制了均匀排布的情况。

信道响应测量使用文献[18]所提算法，通过一

台双端口Keysight P9377B矢量网络分析仪采集每

个天线阵元对之间的自干扰信道数据，认为测量

结果为信道真值。测试场景放置于外场平坦地面，

信道环境相对稳定，可认为自干扰信道在测量过

程中未发生变化，信道真值可信度高。测量数据

中包含了接收天线和发射天线的增益，本文认为

这是广义自干扰信道的一部分，并不影响波束成

形矢量的优化，计算出来的自干扰功率则对应于

阵列接收合成之后的实际功率。剩余仿真基于

MATLAB R2020a，数字域的噪声由数值仿真生

成，然后叠加到信号上。仿真值是模拟存在收发

噪声的实际场景中信道估计的结果，仿真中的

NMSE计算为

σs( fk ) =
E Ĥs( )fk - Hs( )fk

2

F

 Hs( )fk

2

F

(39)

其中，Hs( fk )表示实测的信道数据，作为真值，

Ĥs( fk )表示在模拟环境下对信道的估计值。

假设发射和接收波束在同一竖直平面上扫描，

方位角 ϕ为 90°，发射和接收波束的仰角扫描范围

为−60°~60°，参考图 3。发射信号的频段为 6~

6.2 GHz，带宽为 200 MHz，接收机噪声功率为

−88 dBm，噪声系数为3 dB。除NMSE之外，仿真

中使用自适应波束成形的自干扰抑制性能作为衡量

自干扰信道估计有效性的另一指标。自适应波束成

形系数的优化使用文献[19]所提算法，发射和接收

增益的损失限制在2 dB内。

信道估计过程中，不同阵列规模和不同波束成

形矩阵下的EIRP和Gr如图 7所示，假设每个阵元

发射功率为0 dBm。阵列规模指的是发射阵列和接

收阵列的阵元数目。例如，阵列规模为128时，表

示发射和接收阵列均使用128阵元。当阵列规模为

64时，表示收发阵列选取左半阵，如图6虚线框出

部分所示。可见，矩阵选取算法 1不会损失EIRP

和Gr，算法 2会损失一部分EIRP和Gr，但不超过

0.5 dB，阵列规模越大损失量越小。然而，矩阵选

1;C4 ,:C4

70 cm

图5　实验平台图示

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 1615 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 1615x

yz

1;C4 ,:C4

图6　阵元均匀排布的情况
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取算法 3的EIRP和Gr仅有 0 dBm和 0 dB，这是由

于只打开了单个收发阵元，未构成波束成形增益。

因此，矩阵选取算法3的信道估计必须在业务传输

之前进行，而这会导致很大的时间开销，也无法追

踪信道变化。矩阵选取算法 1和矩阵选取算法 2可

以实现业务传输与信道估计并行，能对信道改变做

出及时响应。如果考虑实际硬件的量化误差如数控

移相器和衰减器的量化误差，使用矩阵选取算法2

不会对性能造成影响。

图 8为带宽为 200 MHz时 3种波束成形矩阵选

取算法下信道估计NMSE随频率的变化。收发阵

列规模均为 16×8，发射信噪比分别设置为 30、

40、50和 60 dB。图 8中的仿真值是利用实测信道

数据在计算机软件上的仿真结果，理论曲线对应

于本文推导出的 NMSE 理论表达式 (22)。其中，

H ( fk )利用的是自干扰信道实测数据，划分了500个

子信道，每个H ( fk )中包含了 128×128个信道响应

数据，因此是频率的不平滑函数。可见，理论曲

线与仿真吻合较好，不同频点处的NMSE存在差

距，发射信噪比越高，NMSE 越小。矩阵选取算

法 1的NMSE最高，其次是矩阵选取算法 2，矩阵

选取算法 3的NMSE最低。这说明矩阵选取算法 1

引入的误差最多，而矩阵选取算法 3 最少。这是

因为在每次波束成形时，开启的阵元数目越多，

波束成形增益越高，引入的发射噪声越多，这将

恶化信道估计的 NMSE。NMSE 与维持阵列 EIRP

和Gr之间存在权衡关系，增加波束成形矩阵中的

0系数有利于降低NMSE，但通常以牺牲波束成形

增益为代价。因此，矩阵选取算法 3 适用于自干

扰信道恒定不变的场景，预先测量信道后再进行

业务传输，而矩阵选取算法 1和矩阵选取算法 2能

改善这一局限性。
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图8　带宽为200 MHz时3种波束成形矩阵选取算法下信道估计

NMSE随频率的变化
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图 9 为不同矩阵选取算法下，信道估计的

NMSE随发射信噪比的变化，频点选取6 GHz。可

见，理论曲线与仿真值吻合较好，随着发射信噪比

增加，NMSE降低。当NMSE较大时，将随着发射

信噪比增加呈现线性下降趋势；当NMSE较小时，

随着发射信噪比增加，逐渐趋于一个定值。使用L

表示参考符号的数目，增加 L进行多次估计求均

值，能显著降低NMSE，L = 100时能将NMSE有

效降低约 20 dB，这说明增加参考符号开销能够换

取信道估计性能提升。

图 10 为常规波束成形和自适应波束成形下，

自干扰功率随发射扫描角度的变化。发射信噪比

设置为 40 dB，L设置为 100和 1024。自干扰信道

估计使用本文所提 3 种波束成形矩阵选取算法，

自适应波束成形系数的优化基于估计出的自干扰

信道。同时，绘制了无信道估计误差条件下的自

干扰抑制性能作为对比。由于矩阵选取算法 3 估

计出的自干扰信道NMSE很小，其自干扰抑制性

能与无误差条件下的自干扰抑制性能一致，这是

由于牺牲了波束成形增益换取的性能提升。然而，

由于矩阵选取算法 1和矩阵选取算法 2的NMSE较

大，信道估计误差对于自适应波束成形系数的计

算造成影响，自干扰抑制性能有所恶化。为了提

升干扰抑制的性能，考虑将发射信号作为参考信

号引出一路到接收机，这样可以将整段发射信号

视为参考，多次估计求平均，从而提升信道估计

的准确性。图 10 仿真了将 1 024 个符号作为参考

进行信道估计的结果，可见自干扰抑制性能相比

100个符号的情况提升了 5 ~15 dB，相比于常规波

束成形的情况提升了 8 ~30 dB。注意到，不同发

射扫描角度下，自干扰抑制性能对于信道估计误

差的敏感程度不同。例如，法向和−60°指向时，

3 种矩阵选取算法对应的自干扰抑制性能差距较

小；而30°和60°指向时，3种矩阵选取算法出现差

距。可见，法向的自干扰残余功率即便是无误差

的情况下也远高于 30°和 60°扫描角下的残余功率，

而法向的自干扰抑制量远低于30°和60°扫描角下的

自干扰抑制量，这可能是其对误差容忍度较高的原

因。而30°和60°扫描角的自干扰抑制量在理想情况

下能达到 25~30 dB，残余功率降低到−40 dBm 以

下，这表明要达到越高的自干扰抑制性能，则对

波束成形系数的误差越敏感。此外，自干扰抑制

性能差距的产生也可能与本文实测的信道特性相

关。同样的自干扰信道条件下，30°和 60°扫描角

相比于法向，可能更容易形成干扰抑制的零陷。

图11为在矩阵选取算法1下，自干扰抑制性能

随发射扫描角度的变化，仿真设置L = 100。当发

射信噪比为60 dB时，其自干扰抑制性能与无误差

时的性能差距在 1 dB之内。这表明增大发射信噪

比和增加参考符号数目都能有效提升自干扰抑制

度，为大规模阵列全双工系统中的自干扰信道估计

提供了可参考的解决途径。

30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 52 54 56 58 60
−40

−30

−20

0

10

20

30

L=1

L=1

L=100

−10N
M
SE
/d
B

,:?B(/dB

2C@9<,1�359?
2C@9<,2�359?
2C@9<,3�359?
2C@9<,1�,CD
2C@9<,2�,CD
2C@9<,3�,CD

图9　不同矩阵选取算法下，信道估计的NMSE随发射信噪比的变化

−60° −50° −40° −30° −20° 10° 0° 10° 20° 30° 40° 50° 60°
−50

−40

−30

−20

−10

0

10

).);)?
D;A);)?�2C@9<,1�L=100
D;A);)?�2C@9<,2� L=100
D;A);)?�2C@9<,3�L=100
D;A);)?�2C@9<,1� L=1 024
D;A);)?�>?+.0>)

D
-
9
.
5

/d
Bm

,::61,

图10　常规波束成形和自适应波束成形下，自干扰功率

随发射扫描角度的变化

··66



第 12 期 林朗等：面向OFDM的模拟阵列全双工自干扰信道估计

图12为矩阵选取算法1和算法2在不同阵列规

模下的 NMSE，仿真值与理论曲线吻合较好。可

见，本文算法在小规模阵列中性能更加优异。从式(26)

可见，NMSE与收发阵列规模M和N呈正相关。因

此，随着阵列规模M和N减小，误差的累积效应将

会降低，同等噪声水平下，引入的噪声影响将会减

弱。同时注意到，发射信噪比越小，NMSE降低量

越显著。例如，对于矩阵选取算法1，当发射信噪

比为40、50和60 dB，阵列规模从128降低到8时，

NMSE的降低量分别约为23、18 和12 dB。

4　结束语

本文面向使用OFDM波形的模拟阵列全双工系

统，提出了一种参考信号辅助的自干扰信道估计算

法，通过设计波束成形矩阵估计自干扰信道状态信

息。提出了3种波束成形矩阵选取算法，分析了不同

的矩阵选取、发射噪声和接收噪声功率对信道估计

NMSE的影响，揭示了信道估计过程中发射阵列辐

射功率和接收阵列增益与NMSE之间存在权衡关系。

半实物仿真结果表明，本文算法在小规模阵列系统

中性能更加优异，而大规模阵列系统可以通过增加

参考符号数目和提升发射信噪比有效降低NMSE，

这对同时收发多功能一体化平台建设提供了技术支

撑。未来的工作中，将进一步研究如何设计波束成

形矩阵以寻求发射阵列辐射功率和接收阵列增益与

信道估计NMSE之间的平衡，以及存在非理想因素

如非线性和硬件量化误差情况下的算法优化。
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