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基于降维原理的全双工射频域快速自干扰抑制算法研究 
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（1. 西南民族大学电气信息工程学院，四川 成都 610041；2. 电子科技大学通信抗干扰技术国家级重点实验室，四川 成都 611731） 

摘  要：针对同时同频全双工收发信机的射频域自干扰抑制，由于自干扰抑制结构中可调衰减器、移相器最优值

的二维求解不是二次型结构的优化问题，导致射频域自干扰抑制收敛速度缓慢。针对这一问题，提出基于降维原

理的射频域快速自干扰抑制算法，通过将上述二维求解转化为接收自干扰信号与自干扰参考信号互相关的一维求

解，降低了优化问题的搜索维度和迭代次数，提高了射频域自干扰抑制的收敛速度。分析与仿真表明，与现有的

全双工射频域自适应干扰抑制算法相比，所提算法只需 2次迭代即可确定衰减器、移相器的最优值，显著提高了

自干扰抑制的收敛速度。 
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Abstract： In a fu11-dup1ex transceiver， to ca1cu1ate the variab1e attenuator and phase shifter parameters of the 

se1f-interference （SI） cance11ation structure at the radio frequency （RF） domain was not a convex quadratic conic pro-

gramming prob1em， which 1ed to a s1ow convergence speed. To so1ve the prob1em， a quick SI cance11ation a1gorithm 

based on dimension reduction was proposed. It transformed the estimation of the above two variab1es into that of the 

cross corre1ation of the received SI and the SI reference signa1s， to reduce the search dimension and iteration numbers of 

the optimization prob1em and improve the convergence speed of the SI cance11ation at the RF domain. By ana1ysis and 

simu1ation， compared to the existing adaptive SI cance11ation a1gorithms at the RF domain， the proposed a1gorithm ob-

tains the optima1 va1ues of the variab1e attenuator and phase shifter by two iterations， and then significant1y improves the 

convergence speed of the SI cance11ation at the RF domain. 

Key words： co-frequency and co-time fu11 dup1ex， RF se1f-interference cance11ation， dimension reduction， convergence 

speed 

 

1  引言 

同时同频全双工收发信机能够在同一频段上

同时收发数据，与传统的半双工收发信机相比，能

获得更高的频谱效率
[1，2]
。因此，同时同频全双工技

术成为了目前无线通信领域的研究热点
[3]
。但是，

由于收发数据在同一频段上同时进行，全双工收发

信机的发射信号会对接收信号产生强干扰
[4，5]
。为了

能够正常通信，全双工接收机需对大功率的自干扰

信号进行抑制。由于接收机中模数转换器（ADC， 

analog to digital converter）的动态范围有限，接

收自干扰信号的功率过大会导致 ADC饱和
[4]
。因
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此，全双工接收机需要在射频域对自干扰信号进行

抑制。 

已有的全双工射频域自干扰抑制方法可分为

2 种：一种是基带辅助的射频域自干扰抑制，另一

种是直接耦合射频域自干扰抑制。考虑单发单收的

窄带全双工通信系统，文献[6]提出了基带辅助的射

频域自干扰抑制，其基本内容为在基带处理单元估

计和重建自干扰信号，经过一条额外的射频通道后

生成射频自干扰估计信号，并将其从接收射频信号

中去除。文献[7， 8]将其扩展到宽带正交频分复用

（OFDM， orthogonal frequency division multiplex-

ing）全双工系统中，在基带处理单元分别估计和恢

复各个子载波的自干扰信号。在基带辅助的射频自

干扰结构中，由于自干扰重建过程在基带处理单元

实现时，该结构不能抑制由发射射频通道产生的非

线性自干扰。 

与之相对，直接耦合射频域自干扰抑制则不存

在上述问题。它利用本地发送射频信号作为重建自

干扰的参考信号，通过调整参考信号的相位、幅度

和时延实现自干扰信号的恢复，在抑制线性自干扰

的同时，也抑制了发射射频通道产生的非线性自干

扰。在单大线全双工系统中，文献[9]利用环行器对

收发信号进行隔离，以本地发送射频信号作为自干

扰参考信号，在射频域采用单抽头结构抑制环行器

泄露的自干扰主径，该抽头包含一个时延器、可调

衰减器以及移相器。考虑窄带全双工系统，文献[10]

将接收射频自干扰信号视为单径信号，同样，采用

单抽头的射频域自干扰抑制结构进行自干扰的抑

制。针对宽带全双工系统，文献[11]提出了通用的

多抽头自干扰抑制结构，每个抽头包含独立的时延

器、可调衰减器和移相器。其原理是通过多抽头的

结构来模拟宽带自干扰信道的多径效果，从而恢复

出宽带自干扰信号。 

针对上述结构中可调衰减器、移相器的最优值

估计，现有算法均以最小化剩余自干扰功率为目

标，利用剩余自干扰功率的测量结果作为依据，对

其进行自适应搜索。根据自适应搜索准则的不同，

现有射频域自适应干扰抑制算法可分为差分最速

下降（DSD， differential steepest descent）
[12]
、最小

均方误差（LMS， least mean squares）
[13]
，以及扰动

线性搜索（DLS， dithered linear search）
[14，15]
自适应

干扰抑制等。但是，在可调衰减器和可调移相器的

联合参数优化问题中，由于可调衰减器和可调移相

器的二维参数搜索相互关联，且剩余自干扰功率最

小化问题不是二次型结构的优化问题，导致上述算

法收敛速度缓慢
[16]
。 

针对现有射频域自适应干扰抑制算法收敛速

度慢的问题，提出一种基于降维原理的射频域快速

自干扰抑制算法。该算法将自干扰抑制支路中可调

衰减器、移相器参数的二维估计转换为接收自干扰

信号与自干扰参考信号互相关的一维估计，避免了

收敛缓慢的可调衰减器、移相器参数二维搜索，实

现了可调衰减器、移相器的快速估计，从而完成了

射频域的快速自干扰抑制。与现有的射频域自干扰抑

制算法相比，所提算法在保证自干扰抑制性能的同

时，提升了射频域自干扰抑制的收敛速度。 

2  系统模型 

本文采用的同时同频全双工收发信机模型如

图 1所示。在发射端，数字调制信号经过数模转换

（DAC）、上变频以及功率放大后馈入发射大线。

在接收端，接收信号不仅包含远端的期望信号，也

包含来自本地的大功率自干扰信号。因此，全双工

接收机接收到信号以后，首先，进行基于降维原理

的射频域快速自干扰抑制，干扰抑制后的接收信号

经过低噪放、下变频以及模数转换（CAD）后进入

基带处理单元进行后续处理。 

 

图 1  同时同频全双工收发信机模型 

考虑到同时同频全双工通信系统至少包含 2个

全双工收发信机：近端收发信机与远端收发信机。
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为便于分析，本文以近端收发信机为例，详细介绍

基于降维原理的射频域快速自干扰抑制算法。 

2.1  发射机模型 

在近端全双工收发信机的发射端， （ ）l
d k 为待

发送的第 k个调制符号。 

 （ ） （ ） （ ）jl li lqd k d k d k= +  （1） 

其中， （ ）li
d k 、 （ ）lqd k 分别为第 k 个待发送调制符

号的实部和虚部。经过成形滤波和数模转换后，

（ ）li
d k 、 （ ）lqd k 分别变换为 

 

（ ） （ ） （ ）

（ ） （ ） （ ）
li li s

k

lq lq s

k

d t d k g t kT

d t d k g t kT

 = -
 
{

= - 
 

∑

∑
 （2） 

其中，
s

T 为符号周期， （ ）g t 代表成形脉冲，最常用

的成形脉冲为根升余弦函数
[17]
。 

（ ）li
d t 、 （ ）lqd t 经过上变频、合并以及功率放大

之后，得到射频输出信号 （ ）x t ，并将其馈入发射

大线。 

（ ） （ ） （ ）
c

cos 2π
l li l

x t p d t f t ψ= + -

 （ ） （ ）
c

sin 2πl lq lp d t f t ψ+  （3） 

其中，
l
p 代表近端发射功率，

c
f 表示载波频率，

l
ψ

代表近端发射信号的初始相位。不失一般性，假设

基带信号 （ ）li
d t 、 （ ）lqd t 是相互独立的均方遍历平稳

随机过程，随机初始相位
l
ψ 在 [ ]π，π- 内均匀分布。 

2.2  接收机模型 

如图 1所示，在近端全双工收发信机的接收端，

接收到的信号主要包括 2个部分：来自远端的期望

信号，以及来自本地的大功率自干扰。因此，接收

大线处的接收信号数学模型为 

 （ ） （ ） （ ） （ ）r t s t i t n t= + +  （4） 

其中， （ ）s t 表示接收到的远端期望信号， （ ）i t 表示

接收到的本地自干扰信号， （ ）n t 代表接收机的带内

热噪声。 

特别地，在接收到的多径自干扰信号中，收发

大线之间的直射径自干扰信号因传输路径短，衰减

小，其功率远大于其他反射径自干扰信号。通常地，

与收发大线之间的直射径自干扰信号相比，非直射

径自干扰信号的功率要低 50 dB量级
[18，19]
。为了减

小全双工接收机的设计复杂度，文献[20～22]均考虑

单径的射频自干扰信号模型，仅对收发大线之间的

直射径自干扰信号进行射频域干扰抑制，以防止

ADC饱和；其他自干扰分量留待进入基带处理单元

后再进行处理。类似地，本文也采用单径的射频自

干扰信号模型为 

（ ） （ ）
（ ） （ ）

c
cos 2π

l

l li l

i t hx t

h p d t f t

τ

τ τ ψ

= -

= - - + -    
  

（ ） （ ）
c

sin 2π
l lq l

h p d t f tτ τ ψ- - +     （5） 

其中，τ 代表射频自干扰信号的传输时延， h表示

自干扰信号在传输过程中的幅度衰减。 

接收机在接收到信号后进行射频域的自干扰

抑制。首先，从发射机的功放输出处耦合出自干扰

的参考信号，经过延时器、可调衰减器和可调移相

器实现自干扰信号的估计。估计出的自干扰信号模

型为 

（ ）^i t = ^

l li
a p d （ ）^t τ- （ ）

c

^^cos 2π
l

f t τ φ ψ  - + + -   

^

l lqa p d （ ）^t τ- （ ）
c

^^sin 2π
l

f t τ φ ψ  - + +   （6） 

其中，τ̂ 、 â、 ^φ 分别为自干扰抑制支路中延时器、
可调衰减器和可调移相器的值。 

然后，将估计出的自干扰信号从接收信号中减

去，从而实现射频域自干扰的抑制。 

干扰抑制后的接收信号经过低噪放、下变频以

及模数转换后进入基带处理单元。在基带处理单元

中，首先对剩余的自干扰分量（包括非直射径自干扰

和剩余的直射径自干扰分量）进行数字域的抑制，然

后再对远端期望信号进行匹配滤波和解调。 

3  基于降维原理的射频域快速自干扰抑制 

由于直射径自干扰的传输时延由收发大线的

间距决定，这一信道特征在全双工设备设计之初就

已确定。因此，假设在全双工设备通信之前已完成

传输时延估计。在应用传输时延估计值τ̂ 后，射频
域自干扰抑制算法的目标转化为搜索最优的可调

衰减器和可调移相器的值，最小化干扰抑制后的剩

余自干扰功率。 

3.1  剩余自干扰功率 

考虑到 （ ）li
d t 、 （ ）lqd t 是均方遍历的平稳随机过

程，干扰抑制后的剩余自干扰信号功率为 

 （ ） （ ）｛ ｝2^E
r
p i t i t  = -  （ ） （ ）2 2

^E Ei t i t    = + -
    

 

 （ ） （ ）^E 2i t i t     （7） 
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一般情况下，传输时延估计存在着微小的误

差。考虑窄带通信系统，基带成形脉冲满足 

 （ ） （ ）^g t g tτ τ- ≈ -  （8） 

由于 （ ）li
d t 、 （ ）lqd t 是相互独立的，结合式（5）

和式（6），剩余自干扰信号功率
r
p 可展开为 

2 2
^

r l l
p p h p a= + - （ ）｛ ^E 2

l li li
hap d t d-τ （ ）^t τ- ·  

｝c c

^^cos[2π （ ） ]cos[2π （ ） ]
l l

f t f t- + - + + -τ ψ τ φ ψ  

（ ）｛ ^E 2 l lqhap d t -τ （ ） （ ）
c

^ sin 2π
lq l

d t f tτ τ ψ- - + ·     

｝c

^^sin[2π （ ） ]
l

f t - + +τ φ ψ  

2 2
^

l l
p h p a≈ + - ^

l
hap ｛ c

^^E cos[2π （ ） ]f - + +τ τ φ  

｝c

^^cos[2π （2 ） 2 ]
l

f t - - + + -τ τ φ ψ  

^

l
hap （ ）｛ c

^^E cos[2 ]f - + -π τ τ φ  

｝c

^^cos[2π （2 ） 2 ]
l

f t - - + +τ τ φ ψ  （9） 

l
ψ 为在 [ ]π，π- 内均匀分布，则 ｛

c
E cos[2π （2f t -  

^）τ τ- + ｝^ 2 ] 0
l

+ =φ ψ 。干扰抑制后的剩余自干扰信

号功率
r
p 可化简为 

 2 2^（
r l
p p h a≈ + -

c
^2 cos[2π （ha f -τ ^^） ]）τ φ+  （10） 

由于自干扰抑制的目标在于对自干扰抑制支

路中的可调衰减器 â、移相器 ^φ 进行搜索，使抑制
后的剩余自干扰信号功率最小，即 

 （ ） ｛ ｝opt opt
^^，

^^ ， argmin
r

a

a p
φ

φ =  （11） 

为了求解式（11）中的剩余自干扰信号功率最小

化问题，首先对式（10）求导可得剩余自干扰信号功

率
r
p 的梯度为 

 ^2
^

r

l

p
p a

a

∂
= -

∂
（ ）

c

^^2 cos 2π
l
p h f τ τ φ  - +   （12） 

 ^2 sin
^

r

l

p
p ha

φ
∂ =
∂

（ ）
c

^^2πf τ τ φ  - +   （13） 

进一步，可以计算得出剩余自干扰信号功率
r
p

关于变量 â、 ^φ 的二阶导数（
r
p 的 Hessian矩阵）为 

（ ）
（ ）

（ ） （ ）

2

c

c c

^^，

^^1 sin 2π
2

^^sin 2π cos 2π

r

l

p a

h f
p

h f h f

    - +    =
    - + - +          

▽ φ

τ τ φ

τ τ τ φ

 

  （14） 

根据文献[16]可知，在 â、 ^φ 的定义域内，只
有当

r
p 的 Hessian矩阵恒为半正定矩阵，

r
p 才是关

于变量 â、 ^φ 的凸函数。但由式（14）可知，在 â、 ^φ
的定义域内，

r
p 的 Hessian矩阵不恒为半正定矩阵，

则剩余自干扰功率
r
p 不是 â、 ^φ 的凸函数。 

由于剩余自干扰信号功率
r
p 是 â、 ^φ 的非凸函

数，将式（12）和式（13）所示的梯度置为 0，只能得到

r
p 的极值点，其坐标为 

 
（ ）

c

^

^ ^2π 2π

e

e

a h

f kφ τ τ

=

= - +
 

（15）
 

将式 （15）代入式 （10）可知，当 â、 ^φ 取值为
^

^

e e
a φ  

  ， 时，剩余自干扰信号被完全抵消。也就是

说，极值点 ^

^

e e
a φ  

  ， 为式（11）中剩余自干扰功率最小

化问题的最优解，即最优的可调衰减器、可调移相

器参数分别为 

 
（ ）

opt

opt c

^

^ ^2π 2π

a h

f kφ τ τ

=

= - +
 

（16）
 

虽然式（16）给出了可调衰减器、移相器的最优

值，但由于自干扰信道的幅度衰减 h，以及时延估

计误差τ̂ τ- 均不能准确获取，可调衰减器、移相器
参数不能直接得到。 

值得注意的是，根据式（12）可知，若对 â进行

一维搜索，当 ^φ 取不同值时， â 的最优值为

（ ）
c

^^cos 2πh f τ τ φ  - +  ，即 â的最优值随 ^φ 的取值变

化而变化。因此，以最小化剩余自干扰信号功率为

目标的 â、 ^φ 二维搜索是相互关联的。综上，若分
别对可调衰减器参数 â、移相器参数 ^φ 进行一维
搜索，使 â、 ^φ 均收敛至最优值，需要衰减器参
数、移相器参数的一维搜索交替进行，迭代搜索

次数多
[10]
。 

现有的研究采用基于梯度下降思想的自适应

搜索方式对 â、 ^φ 进行搜索[12～15]
，使其分别收敛至

opt
â 、

opt
^φ 。但是，由于变量 â、 ^φ 的二维搜索相互

关联，且剩余自干扰功率的数学表达式不是单纯的

二次型结构，导致梯度下降思想自适应搜索速度缓

慢
[16]
。因此，现有的射频域自适应干扰抑制算法虽

然能实现自干扰的抑制，但其收敛速度缓慢，本文

的仿真结果也证明了这一结论。 

τ̂ ^φ â
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3.2  算法内容 

为了解决现有基于梯度下降的射频自适应干

扰抑制算法收敛速度慢的问题，本文提出一种基于

降维原理的射频域快速自干扰抑制算法。 

根据三角函数公式，将接收到的射频自干扰信

号重新写为 

（ ） （ ） （ ）
c
^cos[2π

l li
i t h p d t fτ τ τ= - - + （ ）

c
^2π ]

l
f t τ ψ- + -  

（ ） （ ）
c
^sin[2πl lqh p d t fτ τ τ- - + （ ）

c
^2π ]

l
f t τ ψ- +  

（ ）
c

^cos 2πh f τ τ= -    （ ） （ ）
c

^cos 2π
l li l
p d t f tτ τ ψ- - + -     

（ ）
c

^sin 2πh f τ τ-    （ ） （ ）
c

^sin 2π
l li l
p d t f tτ τ ψ- - + -     

（ ）
c

^sin 2πh f τ τ-    （ ） （ ）
c

^cos 2πl lq lp d t f tτ τ ψ- - + -     

（ ）
c

^cos 2πh f τ τ-    （ ） （ ）
c

^sin 2πl lq lp d t f tτ τ ψ- - +     

  （17） 

如图 1所示，为了实现可调衰减器、移相器参

数二维联合估计的降维处理，首先从自干扰抑制支

路中耦合出一路延时信号为 

 （ ） （ ）^l li
c t p d t τ= - （ ）

c
^cos 2π

l
f t τ ψ- + -     

（ ）^l lq
p d t τ- （ ）

c
^sin 2π

l
f t τ ψ- +     （18） 

然后将耦合信号 （ ）c t 移相θ ，得到 （ ）c tθ 为 

 （ ） （ ）^l li
c t p d tθ τ= - （ ）

c
^cos 2π

l
f t τ θ ψ- + + -     

（ ）^l lqp d t τ- （ ）
c

^sin 2π
l

f t τ θ ψ- + +     （19） 

其中，θ 取值分别为 0°、90°，代表了射频域自干

扰抑制模块中模拟开关选择的不同支路。 

结合式（8）和式（17），同时考虑到 （ ）li
d t 、 （ ）lqd t

为相互独立的均方遍历平稳过程，则 （ ）c tθ 与接收自

干扰信号的互相关值为 

（ ） （ ） （ ）Ee i t c tθθ =      

（ ）
c
^cos 2π cos

l
p h f τ τ θ= - +    （ ）

c
^sin 2π sin

l
p h f τ τ θ-     

  （20） 

当θ 取值分别为 0°、90°时， （ ）e θ 的具体取

值为 

 （ ） （ ）
c

^0 cos 2π
l

e p h f τ τ= -     （21） 

 （ ）
c

π
^sin 2π

2
l

e p h f τ τ  = -      
  

 （22） 

将式（21）和式（22）合并起来，有 

 （ ） （ ）
c

^j2π1 π
0 j e

2

f

b

l

h e e h
p

τ τ-    = + =    
    

 （23） 

由此，最优的幅度衰减
opt
â 和移相值

opt
^φ 与

b
h 满

足以下映射关系。 

 
（ ）

opt

opt

^

a^ rg

b

b

a h

h

=

=φ
 （24） 

即自干扰抑制支路中最优幅度衰减
opt
â 和移相值

opt
^φ 的估计可以转换为 （ ）c tθ 与接收自干扰信号互

相关值的估计。不失一般性，假设远端期望信号、

本地热噪声分别与接收自干扰信号统计独立，且均

为均方遍历的平稳随机过程，则相移后的耦合信号

（ ）c tθ 与接收自干扰信号的互相关等价于其与总接

收信号的互相关。进一步地， （ ）c tθ 与总接收信号互

相关则可以通过 （ ）c tθ 与接收信号相乘输出的时间

平均来进行估计，即 

 （ ） （ ） （ ）1
^ d

t T

t

e r t c t t
T

θθ
+

= ∫  （25） 

其中，T代表一次测量所需的观测时间。 

综上，通过将自干扰抑制支路中幅度衰减值 â

和移相值 ^φ 的二维联合估计映射为 （ ）e θ 的一维估

计，即可得到最优的幅度衰减值和移相值并实现射

频域自干扰信号的快速抑制。具体步骤如下。 

1） 在第一个观测时间段[0， T]内，耦合支路开

关选择 0°移相支路，统计射频域自干扰抑制模块中

乘法器的平均输出为 （ ）^ 0e 。 

2） 在第二个观测时间段[T， 2T]内，耦合支路开

关选择 90°移相支路，统计射频域自干扰抑制模块

中乘法器的平均输出为
π

^
2

e
  
  
  
。 

3） 映射为可调衰减器、移相器的值分别为 

 ^

e
a = （ ）

2

21 π
^0

2
l

e
p

    +        
    

 （26） 

 
（ ） （ ）

（ ） （ ）

π
^

2
^arctan ， 0 0

^ 0
^

π
^

2
^π arctan ， 0 0

^ 0

e

e

e

e

e

e

e

φ

     
     

     
      = {

     
         + ＜ 

      

≥

 （27） 

本节所提的基于降维原理的射频域快速自干

ê
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扰抑制算法，首先将可调衰减器、移相器最优值的

二维联合估计转化为接收自干扰信号与自干扰参

考信号互相关的一维估计，避免了直接对可调衰减

器、移相器进行自适应搜索；完成上述互相关的一

维估计后，再将其映射为可调衰减器、移相器的值，

从而实现了射频域自干扰信号的抑制。根据算法内

容可知，所提算法只需要 2次迭代就可确定衰减器、

移相器的最优值，实现了射频域自干扰信号的快速

抑制。结合 3.1 节的结论可知，与现有的自适应干

扰抑制算法相比，所提算法提高了射频域自干扰抑

制的收敛速度。 

4  干扰抑制性能分析 

应用式（26）和式（27）中可调衰减器、移相器的最

优值，恢复出的自干扰信号 （ ）^

e
i t 为 

 （ ）^

e
i t = ^

e l li
a p d （ ）^t τ- （ ）

c

^^cos 2π
e l

f t τ φ ψ  - + + -   

    ^

e l lq
a p d （ ）^t τ- （ ）

c

^^sin 2π
e l

f t τ φ ψ  - + +   （28） 

根据三角函数公式，同样可以将 （ ）^

e
i t 重写为 

（ ） （ ）1
^ ^ 0
e

l

i t e
p
= （ ）^l li

p d t τ- （ ）
c

^cos 2π
l

f t τ ψ- + -     

1 π
^

2
l

e
p

  
  
  

（ ）^li l
p d t τ- （ ）

c
^sin 2π

l
f t τ ψ- + -     

1 π
^

2
l

e
p

  
  
  

（ ）^l lq
p d t τ- （ ）

c
^cos 2π

l
f t τ ψ- + -     

（ ）1
^ 0

l

e
p

（ ）^l lq
p d t τ- （ ）

c
^sin 2π

l
f t τ ψ- +     （29） 

结合式（8），干扰抑制后的剩余自干扰信号为 

（ ） （ ） （ ）^

re e
i t i t i t= -  

（ ） （ ）1
^0 0

l

e e
p
= -    （ ）^l li

p d t τ- （ ）
c

^cos 2π
l

f t τ ψ- + -     

1 π π
^

2 2
l

e e
p

      -      
      

（ ）^l li
p d t τ- （ ）

c
^Sin 2π

l
f t τ ψ- + -     

1 π π
^

2 2
l

e e
p

      -      
      

（ ）^l lqp d t τ- （ ）
c

^coS 2π
l

f t τ ψ- + -     

（ ） （ ）1
^0 0

l

e e
p

-    （ ）^l lqp d t τ- （ ）
c

^sin 2π
l

f t τ ψ- +     

  （30） 

则剩余自干扰信号的平均功率为 

（ ） 2E
re re
p i t  =

  
 

（ ） （ ） 21
^E 0 0

l

e e
p

  = - +
  

2

1 π π
^E

2 2
l

e e
p

      -      
        

 （31） 

由式（31）可知，剩余自干扰信号功率的大小取

决于接收自干扰信号与自干扰参考信号互相关

（ ）e θ 的估计误差。结合式（25），可进一步推导出剩

余自干扰信号功率为 

 
（ ）

s s n

re

T p p
p

T

+
=  （32） 

其中，
s

p 、
n
p 分别代表接收到的远端期望信号功

率以及接收机的带内热噪声功率。 

从式（32）可以看出，干扰抑制后的剩余自干扰信号

功率与接收的远端期望信号功率和带内热噪声功率成

正比，这是因为根据式（26），远端期望信号和带内热噪

声是造成 （ ）e θ 估计不准确的主因，其功率越大， （ ）e θ
的估计误差越大。此外，单次测量时间 T越长， （ ）e θ
的估计误差越小，剩余自干扰信号功率越小。 

将干扰抑制前后的自干扰信号功率之比定义

为自干扰抑制比（SCR， self-interference cancellation 

ratio），则所提算法的自干扰抑制比为 

 （ ）
l

s s n

Thp
SCR

T p p
=

+
 （33） 

从式（33）可以看出，在全双工收发机中应用基

于降维原理的射频域快速自干扰抑制后，其自干扰

抑制比与接收自干扰信号功率成正比，与接收远端

期望信号和带内热噪声功率成反比。此外，单次测

量时间越长，自干扰抑制效果越好。 

5  仿真结果 

以基于降维原理的射频域快速自干扰抑制算

法为基础，本节以二进制相位调制（BPSK）信号

模型为例，利用Matlab仿真软件验证了所提算法的

干扰抑制性能；仿真对比了所提算法和已有的自适

应干扰抑制算法
[14，15]
的收敛性能。仿真分析的参数

设置如表 1所示。 

图 2 和图 3 分别给出了不同干信比（ISR， inter-

ference to signal ratio）、不同单次测量时间下，所提算

法的自干扰抑制性能随接收信噪比（SNR， signal to 

noise ratio）变化的趋势。从图 2和图 3中可以看出，

所提算法的自干扰抑制性能仿真结果与理论分析

的结果一致。 
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表 1 仿真分析的参数设置 

参数名 取值 

调制方式 BPSK 

成形脉冲 根升余弦 

成形脉冲滚降因子 β  0.22 

信号带宽 10 MHz 

载波频率 2 GHz 

自干扰幅度衰减 0.001 2 

自干扰传输时延 5 ns 

 

图 2  不同干信比下，所提算法的自干扰抑制性能，其中， 100

s

T

T
=   

 

图 3  不同单次测量时间下，所提算法的自干扰抑制性能， 

其中， 50 dBISR =  

由图 2可知，当给定接收信号信噪比时，接收

信号中干信比越高，自干扰抑制比越高。其物理意

义在于，当干信比增加时，自干扰信道参数估计的

误差越小，则自干扰抑制效果越好。从图 3可以看

出，当给定接收信号信噪比时，自干扰抑制比与单

次测量时间成正比。这是因为单次测量时间越长，

自干扰抑制模块中可调衰减器、移相器最优值的估

计误差减小，则自干扰抑制能力增加。此外，从图 2

和图 3可以看出，随着信噪比的增加，自干扰抑制

模块中可调衰减器、移相器最优值的估计误差减

小，自干扰抑制比增加。 

在对所提算法的干扰抑制性能进行仿真验证

的同时，本节也对所提算法和现有射频域自适应干

扰抑制算法的收敛速度和自干扰抑制性能进行了

仿真对比。由于现有射频域自适应干扰抑制算法都

是基于梯度下降思想进行自适应搜索，本文以文献

[14，15]采用的 DLS自适应干扰抑制算法为例，对比

其与所提算法的收敛性能。 

以一次射频域自适应干扰抑制过程为例，图 4

和图 5分别对比了在不同干信比、不同单次测量时

间下，所提算法与 DLS自适应干扰抑制算法的收敛

速度和自干扰抑制性能，其中， 0SNR = dB。从图

4和图 5中可以看出，干信比的增加对 2种算法的

收敛速度没有影响，但提高了收敛后的稳态自干扰

抑制性能；单次测量时间越长，由于收敛所需迭代

次数不变，所需收敛时间越长，但是收敛后的稳态

自干扰抑制性能越好。此外，相比于 DLS自适应干

扰抑制，所提算法的收敛速度更快。其原因在于所

提算法只需要 2次迭代即可完成参数估计，而 DLS

自适应搜索算法需要多次迭代才能收敛。 

 

图 4  不同干信比，所提算法与 DLS自适应干扰抑制算法的 

收敛过程对比，其中， 100

s

T

T
=   

从图 4和图 5还可以看出，在相同仿真条件下，

所提算法的稳态干扰抑制性能优于 DLS 自适应干

扰算法的抑制性能。因为 DLS自适应干扰抑制算法

的本质是基于梯度估计的梯度下降搜索算法，所以

梯度估计误差决定了其稳态性能，而本文所提算法
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的稳态性能由互相关 （ ）e θ 的估计误差决定。考虑到
可调衰减器的最优值远小于 1，对比式（13）、式（21）

和式（22）可知，DLS 自适应干扰抑制算法中最优值

附近的梯度值远小于所提算法中 （ ）e θ 的值，即 DLS

自适应干扰抑制算法中，最优值附近梯度的相对估

计误差远大于所提算法中 （ ）e θ 的相对估计误差。因
此，所提算法的稳态干扰抑制性能优于 DLS自适应

干扰抑制的稳态性能。 

 

图 5  不同单次测量时间，所提算法与 DLS自适应干扰抑制 

算法的收敛过程对比，其中， 50ISR = dB 

综上，在全双工无线通信系统中，基于降维原

理的射频域自干扰抑制算法，可以对射频域自干扰

信号进行快速有效的抑制。根据图 2～图 5 给出的

仿真结果，所提算法的自干扰抑制性能与单次测量

时间和接收干信比成正比：在 2 GHz载频、10 MHz

带宽、50 dB干信比、0 dB信噪比，以及 100倍符

号周期的单次测量时间条件下，自干扰抑制性能约

为 67 dB。此外，从图 4和图 5可以看出，与现有

的 DLS 自适应干扰抑制算法相比，所提算法的稳

态自干扰抑制性能更好；收敛速度更快：在上述的

仿真条件下，所提算法的收敛时间为 20μs，而现

有的自适应干扰抑制算法则需要约 200 μs才能实

现收敛。 

6  结束语 

本文针对同时同频全双工传输场景，提出了一

种基于降维原理的射频域快速自干扰抑制算法。该

算法将自干扰抑制支路中可调衰减器、移相器最优

值的二维估计，转化为接收自干扰信号与自干扰参

考信号互相关的一维估计，实现了可调衰减器、移

相器参数的快速估计，有效地解决了现有射频自适

应干扰抑制收敛速度慢的问题：现有的射频域自适

应干扰抑制算法需多次迭代才能收敛，而所提算法

只需 2次迭代即可收敛。此外，分析与仿真还表明，

与现有射频自适应自干扰抑制相比，基于降维原理

的射频域快速自干扰抑制算法的稳态干扰抑制性

能更好。 
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