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摘 要： 本文提出一种基于快速计算余弦调制滤波器组（ＣＭＦＢ）和正弦调制滤波器组（ＳＭＦＢ）联合谱估计的变
换域抗干扰算法．与已有的ＣＭＦＢ抗干扰算法比较，本算法不仅消除了信号相位对幅度谱估计的影响，而且增强了对
短周期平稳干扰的抑制能力．为增加工程可实现性，本文补充改进 Ｍａｌｖａｒ提出的 ＣＭＦＢ快速计算算法，得到快速计算
ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ结构，并应用于提出的抗干扰算法．仿真和资源分析表明，在误码率性能相近且子滤波器数足够时，提
出的算法乘法和加法运算量分别仅为基于重叠相加ＤＦＴ抗干扰算法的７５％和４５％．
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１ 引言

扩频通信自身具有抗干扰能力，在军事应用中一直

受到关注．然而扩频通信系统受处理增益的限制，抗干
扰能力有限．因此，增加各种措施提高系统的抗干扰能
力是扩频通信重要的研究内容［１］．变换域抗干扰处理是
扩频通信抗窄带干扰的常用技术，具有实现设备简单、

重量轻、体积小和方便灵活的优点，对复杂变化的窄带

干扰还具有快速自适应能力［２］．变换域抗干扰处理是将
扩频信号、噪声和窄带干扰组成的接收信号做特定变

换，通过不同信号在变换域内表现出的不同幅度特性，

采用自适应干扰抑制去除窄带干扰，得到噪声和扩频信

号的技术．

变换域抗干扰处理包括三个重要方面，一是适用的

信号变换方式，二是合适的门限干扰抑制算法，最后是

可工程实现的快速算法．在稳态窄带干扰的环境中，采
用离散傅里叶变换（ＤＦＴ）［２，３］或余弦调制滤波器组
（ＣＭＦＢ）［４，５］作为信号变换方式，变换域抗干扰处理都能
获得良好的性能．只是为了减小 ＤＦＴ频谱泄露和信号
失真，基于ＤＦＴ的抗干扰处理需要采用重叠相加的结
构，使得算法运算量增加一倍［３］．ＣＭＦＢ虽然通过设计
可保证无失真恢复信号的同时获得良好的旁瓣衰减性

能，但是信号相位影响变换域的幅度谱估计［４，５］．当干
扰信号相位与基函数相差π／２时，ＣＭＦＢ幅度谱估计为
零，导致算法不能将其检测删除而影响系统误码率性

能［５］．门限干扰抑制算法种类繁多，基本思想都是以变
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换域幅度统计均值或者方差为基础计算门限值，再通

过门限比较删除干扰．其中连续均值删除法（ＣＭＥ）［６］采
用多次迭代构建门限和删除干扰，获得优于均值法、标

准差法和条件中值法（ＣＭＦ）［５］的误码率性能．为使算法
在有限资源条件下得到应用，变换域抗干扰处理还需

要具备相应的快速算法（ＦａｓｔＡｌｇｏｒｉｔｈｍ）．基于 ＤＦＴ的算
法中，ＤＦＴ可采用 ＦＦＴ结构的快速算法；而基于 ＣＭＦＢ
的算法中，ＣＭＦＢ也具有蝶形［７］或者格型结构［８，９］的快
速算法．

本文提出一种基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联合谱估计的
变换域抗干扰算法．与 Ｍｅｄｌｅｙ［４］和李冲泥［５］的算法比
较，本算法采用的ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ具有 ＦＡ结构，且重叠
因子 Ｋ＝４的ＣＭＦＢ最大旁瓣衰减性能优于ＭｅｄｌｅｙＫ＝
２的ＣＭＦＢ［４］和李冲泥的半正弦窗函数 ＣＭＦＢ［１０］．更重
要的是，与已有基于 ＣＭＦＢ的抗干扰算法［４，５，１０，１１］不同，
本算法的变换域幅度谱估计完全不受处理信号相位的

影响．此外，本文在Ｍａｌｖａｒ求解过程［７，１２］的基础上，补充
提出ＣＭＦＢ原型滤波器 ＦＡ结构初始值的求解方法，并
结合无约束最优化 ＣＭＦＢ设计方法［７，１２］求解 ＦＡ结构
ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ，以及构建基于快速计算 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ
的变换域抗干扰算法．与基于 ＤＦＴ的抗干扰算法比较，
在系统误码率性能相近时，本文算法的乘法和加法运

算量分别仅为基于ＤＦＴ算法的７５％和４５％．

２ 正余弦调制滤波器组抗干扰

由于 ＣＭＦＢ幅度谱估计受输入信号相位的影响，
ＣＭＦＢ单次幅度谱估计不能完全反应输入信号各频点
的能量，基于 ＣＭＦＢ的抗干扰算法存在无法正确检测干
扰的可能［４，５，１０］．虽然在信号和干扰平稳的条件下，
ＣＭＦＢ多次幅度谱估计的均值可有效反映信号各频点
能量，基于 ＣＭＦＢ的抗干扰算法性能［１１］将接近于 ＤＦＴ
抗干扰算法［３］，但是实际环境中干扰多为周期平稳信

号，干扰频率仅在较短时间内保持不变，而幅度谱均值

无法跟踪干扰频率变化，基于ＣＭＦＢ的抗干扰算法性能
将严重恶化．

为消除信号相位对基于ＣＭＦＢ抗干扰算法的影响，
考虑采用 ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ综合滤波器组：

ｆＣ，ｋ（ｎ）＝ｈ（ｎ）
２槡Ｍｃｏｓ ｎ＋Ｍ＋１( )２ ｋ＋( )１２ π[ ]Ｍ

ｆＳ，ｋ（ｎ）＝ｈ（ｎ）
２槡Ｍｓｉｎ ｎ＋Ｍ＋１( )２ ｋ＋( )１２ π[ ]Ｍ

（１）
及分析滤波器组：

ｈＣ，ｋ（ｎ）＝ｆＣ，ｋ（２ＫＭ－１－ｎ）
ｈＳ，ｋ（ｎ）＝ｆＳ，ｋ（２ＫＭ－１－ｎ）

（２）

式中 ｋ＝０，１，…，Ｍ－１，ｎ＝０，１，…，２ＫＭ－１．Ｋ为重叠

因子，Ｍ为子带滤波器数目．ｈ（ｎ）为原型滤波器．由式
（１）（２）可见，ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ可分为 ｈ（ｎ）和离散余弦变
换（ＤＣＴ）或离散正弦变换（ＤＳＴ）两个部分．类似于 ＤＦＴ
基函数的实部和虚部，ＤＣＴ和 ＤＳＴ部分相位差π／２，即
正交．如果接收扩频信号：

ｒ（ｎ）＝槡Ｃａ（ｎ）ｃ（ｎ）ｃｏｓ２πΔｆｃｎ／ｆｓ＋Δ( )
＋ｗ（ｎ）＋Ｊ（ｎ） （３）

式中 Ｃ为扩频信号功率，ａ（ｎ）为调制信息，ｃ（ｎ）为扩
频码元，ａ（ｎ），ｃ（ｎ）∈｛－１，＋１｝．Δｆｃ为信号频率偏
移，Δ为相位偏移．ｗ（ｎ）为均值０、方差σ２的高斯白噪
声，Ｊ（ｎ）为干扰信号．信号经过 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ得到幅
度谱“合谱”：

Ｒ（ｋ）＝ ∑
２ＫＭ－１

ｎ＝０
ｒ（ｎ）ｆＣ，ｋ（ｎ[ ]）２

＋ ∑
２ＫＭ－１

ｎ＝０
ｒ（ｎ）ｆＳ，ｋ（ｎ[ ]）槡

２

（４）
比较ＤＦＴ幅度谱，式（４）得到的ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ“合谱”可
看作特殊窗函数加权的 ＤＦＴ频率幅度谱．“合谱”具有
ＤＦＴ幅度谱的性质，避免了仅采用 ＣＭＦＢ时信号相位对
幅度谱的影响［５］．基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ的抗干扰算法采
用单次“合谱”即可准确设置检测门限，从而增强了算

法对周期平稳干扰的抑制能力．

由此得到基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联合谱估计的变换
域抗干扰算法．如图１所示，接收信号 ｒ（ｎ）经过 ＣＭＦＢ
和 ＳＭＦＢ分析滤波器组求得幅度谱 Ｒｃ（ｋ）和 Ｒｓ（ｋ），再
输入干扰位置门限检测模块计算“合谱”和干扰频点位

置信息 ｐ（ｋ）．干扰位置删除模块利用 ｐ（ｋ）删除 Ｒｃ（ｋ）
干扰频点，求出幅度谱 Ｒ^ｃ（ｋ）．最后 Ｒ^ｃ（ｋ）输入ＣＭＦＢ综
合滤波器组，得到抑制干扰的信号 ｒ^（ｎ）．

在ＣＭＦＢ满足信号精确重构的条件下，干扰位置门
限检测算法将决定抗干扰处理的性能．由于 ＣＭＥ算法
性能优于均值法、标准差法和 ＣＭＦ［５］，基于 ＣＭＦＢ和
ＳＭＦＢ抗干扰处理采用ＣＭＥ算法．ＣＭＥ关键问题是设置
与信号统计特性无关的门限系数αＴ

［６］．由于 ＣＭＦＢ和
ＳＭＦＢ抗干扰算法结构与 ＤＦＴ相似，易推导得到 ＣＭＦＢ
和 ＳＭＦＢ抗干扰算法的αＴ为：

αＴ＝
－ｌｎＰ( )槡 ＦＤ

Γ（１５）
（５）

式中Γ为Ｇａｍｍａ函数，ＰＦＤ为无干扰时的误检概率．基
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于ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ抗干扰算法由式（５）确定特定 ＰＦＤ对
应的αＴ，再利用式（４）的幅度谱求出门限，最后多次迭
代删除干扰［６］，得到抑制干扰的 Ｒ^ｃ（ｋ）和 ｒ^（ｎ）．

３ 最优化求解原型滤波器

采用基于 ＣＭＦＢ抗干扰处理的重要原因是 ＣＭＦＢ
存在快速算法．ＣＭＦＢ快速算法结构有很多种［７～９］，其
中Ｍａｌｖａｒ提出的快速算法采用蝶形结构，具有良好的
通阻带性能［７］．因此基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ抗干扰处理采
用Ｍａｌｖａｒ的ＣＭＦＢ快速算法，以及由 ＣＭＦＢ快速算法修
改得到的 ＳＭＦＢ快速算法．

根据 ＳＭＦＢ结构特点，ＤＳＴ部分可采用ＤＳＴＩＶ快速
算法结构．因此，求解 ＳＭＦＢ快速算法的关键问题是求
解原型滤波器 ｈ（ｎ）的快速算法．根据 Ｍａｌｖａｒ分析，
ｈ（ｎ）可分解为 Ｋ个正余弦函数构成的蝶形结构，且第
ｋ级蝶形矩阵如文献［７］式（２３）．经过类似推导，可得
ＳＭＦＢ原型滤波器第 ｋ级蝶形矩阵为：

ＤＳ，ｋ＝
－Ｃｋ －ＳｋＪ
－ＪＳｋ ＪＣｋ

[ ]Ｊ （６）

式中 Ｃｋ和Ｓｋ是同一角度θｋ得到的余弦和正弦函数对
角阵，定义见文献［７］式（２４）．比较式（６）与文献［７］式
（２３）可知，ＳＭＦＢ与ＣＭＦＢ原型滤波器蝶形仅有 Ｃｋ和Ｓｋ
前的符号不同．如果ＳＭＦＢ原型滤波器采用分段矩阵式
（Ａ５）［７］，那么其分段矩阵与蝶形矩阵的关系为：

ＵＫ＋１ｉ ＝－ＣＫＵＫｉ＋ＳＫＶＫｉ－２
ＶＫ＋１ｉ ＝－ＳＫＵＫｉ－ＣＫＶＫｉ－２

（７）

式中 ＵＫｉ和ＶＫｉ定义见文献［７］式（Ａ５）．式（７）与文献
［７］式（Ａ７）完全相同．由上述分析可知，ＳＭＦＢ与 ＣＭＦＢ
的蝶形结构只是对应位置的符号不同而已．因此，基于
ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ抗干扰处理的分析滤波器可采用符号分
时复用的一个结构实现．由于信号是在 Ｍ倍抽取后分
析滤波，则 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ分时复用结构不会给系统造
成实现速度过高的负担．如果不计干扰位置门限检测
的运算量，基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ抗干扰采用复用结构的
乘法ηＣＭＦＢ和加法ρＣＭＦＢ运算量为：

ηＣＭＦＢ（Ｍ）＝Ｍ（２Ｋ＋ｌｏｇ２Ｍ＋３）

ρＣＭＦＢ（Ｍ）＝Ｍ（３Ｋ＋３ｌｏｇ２Ｍ＋１）
（８）

采用分裂基，基于重叠相加 ＤＦＴ抗干扰乘法ηＤＦＴ和加
法ρＤＦＴ运算量为：

ηＤＦＴ（Ｍ）＝２Ｍ（ｌｏｇ２Ｍ－２）＋８

ρＤＦＴ（Ｍ）＝２Ｍ ｌｏｇ２Ｍ( )－５ ＋８
（９）

采用式（６）（７）求解原型滤波器，即是在重叠变换和
快速计算的双重约束下最优化求解 Ｃｋ和Ｓｋ．为使滤波
器具有更好的通带平坦和阻带衰减性能，在修正伪牛

顿 ＢＦＧＳ方法求解原型滤波器基础上［７，１２］，最优化求解

修正的主目标函数：

ｍｉｎ｛Ｅｓ｝＝ｍｉｎ

β
π∫

ωｐ

０
Ｈ（１）－Ｈ（ｅｊω）２ｄω

＋
（１－β）
π∫

π

ωｓ

Ｈ（ｅｊω）２ｄ{ }
ω

（１０）

式中 Ｈ（ｅｊω）为原型滤波器频率响应，β为通带约束权重
因子，β∈［０，１］．ωｐ为通带截止频率，ωｓ为阻带起始频
率．最优化求解ｍｉｎ｛Ｅｓ｝，最终可得原型滤波器 ｈ（ｎ）对
应的 Ｃｋ和Ｓｋ，进而得到 ｈ（ｎ）快速算法．

然而，以θｋ为未知量的 ｍｉｎ｛Ｅｓ｝具有复杂的非线
性结构，使得当设置的初始值θ

ｉｎ
ｋ没有接近全局最优解

时，采用最优化算法解得 ｈ（ｎ）不具有良好的频带特
性．因此，需要构造辅助目标函数求解θｉｎｋ．辅助目标函
数为：

ｍｉｎ｛ＥＰＲ｝＝ｍｉｎ∑
Ｋ－１

ｓ＝０
∑
Ｍ／２－１

ｎ＝０
∑
Ｋ－１

ｉ＝０

ｕ（ｎ＋ｉＭ＋２ｓＭ）·
ｕ（ｎ＋ｉＭ）－δ（ｓ{ }[ ]）{ }２

（１１）
式中 ｕ（ｎ）为文献［７］式（２８）函数，表示初始态 ｈ（ｎ）．
δ（ｎ）为Ｄｉｒｉｃｈｌｅｔ函数．由于辅助目标函数也是非线性
的，仍采用修正伪牛顿 ＢＦＧＳ方法求解，而仅需考虑
ｈ（ｎ）的低通特性，即可设置 ｕ（ｎ）的初始值．

４ 主目标函数初始值求解

根据Ｍａｌｖａｒ分析，解得 ｕ（ｎ）后令原型滤波器 ｈ（ｎ）
＝ｕ（ｎ），并利用式（７）的反推关系式，即可得 ｈ（ｎ）蝶形
结构对应θ

ｉｎ
ｋ
［７，１２］．反推关系式为：

ＵＫｉ＝－ＣＫＵＫ＋１ｉ －ＳＫＶＫ＋１ｉ
ＶＫｉ＝ＳＫＵＫ＋１ｉ＋２－ＣＫＶＫ＋１ｉ＋２

（１２）

然而Ｍａｌｖａｒ分析存在漏洞，仅利用式（１２）和 ｕ（ｎ）
是不可能解得集合θ

ｉｎ
ｋ的．因为 Ｃｋ和Ｓｋ是同一角度θｋ

对应的正余弦函数，式（１２）缺少对每级 Ｃｋ和Ｓｋ，也即

θｋ的必要约束．为此，本文对 ｕ（ｎ）求解原型滤波器蝶
形结构对应θ

ｉｎ
ｋ的问题进行补充修正．

当已知集合θｋ时，可利用式（７）迭代求解原型滤波
器分段矩阵 ＵＫｉ和ＶＫｉ，而在求解重叠因子 Ｋ的原型滤
波器分段矩阵过程中，也隐含求解了所有重叠因子小

于 Ｋ的滤波器分段矩阵，那么迭代求解的每级分段矩
阵 ＵＫｉ和ＶＫｉ构成的滤波器，也必将满足 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ
的对称性和重叠变换精确重构特性．因此，当利用式
（１２）和第 Ｋ＋１级 ＵＫ＋１ｉ 和ＶＫ＋１ｉ 求解第Ｋ级ＵＫｉ和ＶＫｉ
时，必须保证第 Ｋ级ＵＫｉ和ＶＫｉ构成的滤波器满足对称
性和重叠变换精确重构性质，即应满足约束：

∑
Ｋ－１

ｉ＝０
Ｕ( )Ｋｉ ２＋∑

Ｋ－１

ｉ＝０
Ｖ( )Ｋｉ ２＝Ｉ （１３）

在得到 ｕ（ｎ）后，根据文献［７］式（Ａ５）求解最高一级
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ＵＫ＋１ｉ 和ＶＫ＋１ｉ ，再将式（１２）改写为向量形式，求解下一
级 ＵＫｉ和ＶＫｉ的平方项：

Ｕ( )Ｋｉ ２＝ ＣＫＳ[ ]Ｋ
ＵＫ＋１( )ｉ

２ ＵＫ＋１ｉ ＶＫ＋１ｉ
ＵＫ＋１ｉ ＶＫ＋１ｉ ＶＫ＋１( )ｉ

[ ]２ ＣＫ
Ｓ[ ]
Ｋ

Ｖ( )Ｋｉ ２＝ ＣＫＳ[ ]Ｋ
ＶＫ＋１ｉ( )＋２

２ －ＵＫ＋１ｉ＋２ＶＫ＋１ｉ＋２
－ＵＫ＋１ｉ＋２ＶＫ＋１ｉ＋２ ＵＫ＋１ｉ( )＋２

[ ]２

ＣＫ
Ｓ[ ]
Ｋ

（１４）
将式（１４）代入式（１３）即得到关于 Ｃｋ和Ｓｋ第一组约束
方程．此外，注意到同一角度θｋ的三角函数性质Ｃ２Ｋ＋
Ｓ２Ｋ＝Ｉ，得到关于 Ｃｋ和Ｓｋ第二组约束方程．联立两组
约束方程可解得 Ｃｋ和Ｓｋ，以及θｋ．如此迭代求解，易得
到 ｕ（ｎ）对应的全部角度θｋ，即 ｈ（ｎ）蝶形结构的初始
值θ

ｉｎ
ｋ．
求解 Ｃｋ和Ｓｋ还需注意，联立约束方程组虽然能求

得精确解，但是精确解可能是复数，而三角函数 Ｃｋ和
Ｓｋ必须是实数，导致复数解不可用．因此，需要求解联
立约束方程组的实数最优解，采用常用的约束最优化

方法即可得．由于不是精确解，初始值θｉｎｋ得到的原型
滤波器与ｕ（ｎ）并不完全相同．如图２所示，初始值θｉｎｋ
原型滤波器的波形在首尾两端每隔Ｍ／２长度会有明显
的间断．

５ 性能仿真与分析

根据 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联合谱估计变换域抗干扰算
法，仿真分析算法误码率性能和资源占用情况．首先采
用最优化方法产生满足快速算法和重叠变换精确重构

约束的 ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ原型滤波器．设主目标函数ωｐ＝
０８π／Ｍ，ωｓ＝π／Ｍ，β＝１／Ｍ．图３和图４分别做出不同
Ｋ和Ｍ的原型滤波器波形和频率响应．图 ３中不同 Ｋ
和Ｍ的原型滤波器都具有低通特性，但是由于需要满
足快速算法和精确重构两项约束，使得所有原型滤波

器波形的连续性不够好，部分位置存在小波形跳变，导

致频率响应阻带不能以任意强度衰减．图４中 Ｍ＝１２８

的原型滤波器，Ｋ越大则原型滤波器的阻带衰减越大；
当 Ｋ＝４，６时，原型滤波器邻近ωｓ的阻带衰减相近．说
明当 Ｋ增大到一定程度后阻带衰减将不再明显改善．
此外 Ｋ＝４的原型滤波器，Ｍ越大则阻带衰减越大且通
带宽度越窄．

为进一步比较 Ｍ＝１２８，Ｋ＝４，６的原型滤波器性
能．图５和图６做出归一化带宽的 Ｍ＝１２８，Ｋ＝４，６原
型滤波器频率响应．虽然图４中 Ｋ＝６比 Ｋ＝４的原型
滤波器邻近ωｓ的阻带衰减大，但是图５全频带下 Ｋ＝４
比 Ｋ＝６的阻带整体衰减更强．这是由原型滤波器满足
快速算法和精确重构两项约束导致．图６中的归一化频
率为１时，Ｋ＝４，６的原型滤波器主瓣衰减只有 ３０ｄＢ．
意味着，当干扰能量大于基底噪声３０ｄＢ时，干扰通过大
于归一化频率１的主瓣部分频谱泄露到邻近频点，造成
算法误删频点而使误码率上升．在最优化过程中，虽然
可以调整β使通带被严格限制在π／２Ｍ带宽内，但是此
时阻带衰减严重恶化．因此折衷选择β＝１／Ｍ产生原型
滤波器．

利用得到的原型滤波器生成 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ，分析
基于ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ抗干扰处理的性能．设扩频信息速
率为５０ｂｐｓ，仿真码元长度６４×１０４，扩频增益 １０２４；码
元已同步，每个扩频 ｃｈｉｐ仅采样一次，信号频率偏移为
采样率１０％；ＣＭＥ门限设置保证误删概率为１０－３；窄带
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干扰带宽取信号带宽２０％；原型滤波器取 Ｋ＝４．图７和
图８分别做出在不同能量单音和窄带干扰下，接收信号
Ｅｂ／Ｎ０＝６ｄＢ时基于重叠相加 ＤＦＴ变换域抗干扰算
法［３］与基于 ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ算法的性能．如图所示 Ｍ越
大，ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法的性能越好．当干扰能量大于基
底噪声３０ｄＢ，即信干比小于 －５０ｄＢ后，ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ
算法误码率均明显增大，由图６分析可知是原型滤波器
主瓣过宽导致．图７中，Ｍ＝１２８的 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法
性能与 Ｍ＝５１２的 ＤＦＴ算法相近；信干比小于 －４０ｄＢ
时，ＣＭＦＢ和ＳＭＦＢ算法性能更优．而当 Ｍ＝３２，６４过少
导致频率分辨率受限时，信干比小于 －４５ｄＢ后 ＣＭＦＢ

和ＳＭＦＢ算法性能严重恶化．图 ８中，Ｍ＝１２８的 ＣＭＦＢ
和ＳＭＦＢ算法与 Ｍ＝２５６的 ＤＦＴ算法性能相近；Ｍ＝６４
的ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法与 Ｍ＝１２８的 ＤＦＴ算法性能相
近；当 Ｍ＝３２过少导致频率分辨率受限时，ＣＭＦＢ和
ＳＭＦＢ算法性能严重恶化．

保持单音和窄带干扰的信干比 －５０ｄＢ，其他条件
不变．图９和图１０分别做出在相同干扰和不同 Ｅｂ／Ｎ０
接收信号时，基于重叠相加 ＤＦＴ变换域抗干扰算法与
基于 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法抗干扰性能．在两种干扰情况
下，Ｍ越大则ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法的性能越好．Ｍ＝１２８
的ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法与 Ｍ＝２５６的 ＤＦＴ算法性能相
近；Ｍ＝６４的 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法与 Ｍ＝１２８的 ＤＦＴ算
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法性能相近；而当子 Ｍ＝３２过少导致频率分辨率受限
时，ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ算法性能严重恶化．

综合图７至图１０的分析，当子滤波器数足够多时，
采用 Ｋ＝４，Ｍ仅为 ＤＦＴ长度５０％的 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联
合谱估计变换域抗干扰算法与基于 ＤＦＴ的算法性能相
近．由式（１１）（１２）计算可知，Ｋ＝４，Ｍ＝１２８的 ＣＭＦＢ和
ＳＭＦＢ算法的乘法和加法运算量分别仅有 Ｍ＝２５６的
ＤＦＴ算法的７５％和４５％．

６ 总结

本文针对已有的基于 ＣＭＦＢ变换域抗干扰处理幅
度谱估计受信号相位影响，短周期平稳干扰系统性能

恶化和没有快速算法的问题，提出了一种基于快速计

算ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联合谱估计变换域抗干扰处理算法．
分析表明，ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ联合幅度谱不受输入信号相
位影响，并且缩短了处理时间，增强算法对短周期平稳

干扰的适应能力．此外，通过对 Ｍａｌｖａｒ求解 ＣＭＦＢ快速
计算算法的补充和改进，得到可快速计算的 ＣＭＦＢ和
ＳＭＦＢ，并由此构建基于快速计算 ＣＭＦＢ和 ＳＭＦＢ的抗干
扰算法．仿真和资源分析表明，在系统误码率性能相近
且子滤波器数足够时，本文算法乘法和加法的运算量

仅有基于ＤＦＴ抗干扰算法的７５％和４５％．
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