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基于迭代变步长 ＬＭＳ的数字域自干扰对消
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　　摘　要：　针对同时同频全双工（ＣｏｆｒｅｑｕｅｎｃｙａｎｄＣｏｔｉｍｅＦｕｌｌＤｕｐｌｅｘ，ＣＣＦＤ）系统已有的数字域干扰对消方法收
敛速度慢和对消比低的问题，本文提出了迭代变步长最小均方（ＬｅａｓｔＭｅａｎＳｑｕａｒｅ，ＬＭＳ）算法，利用该算法实现了快速
收敛的高对消比数字域干扰对消．首先，改进Ｌｏｇｉｓｔｉｃ函数，缩短其函数值由大至小的变化区间，再利用该非线性函数
计算随迭代次数变化的步长因子值，从而加快干扰对消的收敛速度，高精度递推估计自干扰信道参数，即获得高的对

消比．最后，理论分析了该对消方法收敛性和计算复杂度，得到了稳态条件下对消比的闭合表达式．仿真表明，该方法
与已有变步长ＬＭＳ对消方法相比，对消比可增加６ｄＢ以上，收敛速度可提高１倍，与最小二乘信道估计干扰对消方法
相比，对消比提高了至少１０ｄＢ．
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１　引言
　　目前无线频谱资源日益紧张，传统的频分双工
（ＦｒｅｑｕｅｎｃｙＤｉｖｉｓｉｏｎＤｕｐｌｅｘｉｎｇ，ＦＤＤ）和时分双工（Ｔｉｍｅ
ＤｉｖｉｓｉｏｎＤｕｐｌｅｘｉｎｇ，ＴＤＤ）由于频谱和时间利用率低，传

输速率受限［１］，已不能满足人们的需求．同时同频全双
工（ＣｏｆｒｅｑｕｅｎｃｙａｎｄＣｏｔｉｍｅＦｕｌｌＤｕｐｌｅｘ，ＣＣＦＤ）技术在
同等带宽下，理论上具有两倍于传统双工的传输速

率［１，２］，克服了传统双工频谱资源浪费和传输速率低的

不足，已受到广泛关注．ＣＣＦＤ技术实现必须建立在自



第　７　期 刘建成：基于迭代变步长ＬＭＳ的数字域自干扰对消

干扰有效消除基础上，需具有１１０ｄＢ以上的自干扰抑制
能力［２］，目前主要通过天线隔离抑制，模拟和数字域自

干扰对消三种途径解决．
天线隔离抑制主要是通过对收发天线位置和方向

性的设计，增加收发通道间的隔离度，降低自干扰信号

与期望信号功率比值，可实现２５～４０ｄＢ的抑制比［３～５］．
模拟域自干扰对消是在接收天线至低噪放之间进行干

扰消除，能够保证接收通道不被阻塞，同时降低对 ＡＤＣ
（ＡｎａｌｏｇＤｉｇｉｔａｌＣｏｎｖｅｒｔ）器件量化位数和动态范围的要
求［６］，减小ＡＤＣ器件对期望信号的影响［７］．但是由于模
拟器件可控性受限，目前只能实现 ４０～５０ｄＢ的对
消［８，９］，并不能够有效抑制，所以在数字域进一步消除

自干扰，提高最终的干扰对消比（ＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅＣａｎｃｅｌｌａ
ｔｉｏｎＲａｔｉｏ，ＩＣＲ），是实现 ＣＣＦＤ技术必不可少的关键
环节［１０，１１］．

数字域自干扰对消主要有信道估计和自适应滤波

两类方法．文献［１，２］均是基于信道估计进行数字域干
扰消除，文献［１］采用常规时域等间隔导引序列估计信
道响应，文献［２］利用 ＷｉＦｉ中 ＯＦＤＭ信号每帧的导引
序列估计出自干扰信号参数，不过该方法受限于帧结

构中导引序列设置．文献［１１］给出了基于最小均方误
差的直通和共轭两路信道参数估计方法，进而实现宽

带自干扰信号的数字对消，不过该方法同样需要导引

信号，且不能实时跟踪信道的变化．文献［１２］针对中继
通信的ＣＣＦＤ，提出了基于谱成型ＬＭＳ反馈干扰对消方
法，但该方法计算复杂，收敛速度与对消比相互制约．

综上所述，现有ＣＣＦＤ数字域自干扰对消方法多采
用常规信道估计，需进行矩阵的求逆和分解运算，计算

复杂，且在一定持续时间内不能实时跟踪自干扰信道

参数的变化．针对数字域自干扰对消存在的以上问题，
本文提出了基于迭代变步长 ＬＭＳ（ＩｔｅｒａｔｉｖｅＶａｒｉａｂｌｅ
ＳｔｅｐｓｉｚｅＬＭＳ，ＩＶＳＳＬＭＳ）算法的对消方法．该方法利用
改进 Ｌｏｇｉｓｔｉｃ非线性函数，建立 ＬＭＳ步长因子与时间
（等价为算法的递推次数）的内在关系，在保证稳态失

调误差较小情况下（即高的 ＩＣＲ）有效提高算法收敛速
度，实现数字域的自干扰对消．仿真结果显示，在天线隔
离和模拟域干扰对消基础上，该方法可有效估计自干

扰信道等效参数，当干噪比为５０ｄＢ、３５ｄＢ时 ＩＣＲ分别
能够达到４５ｄＢ、３４ｄＢ以上．

２　ＣＣＦＤ数字域自干扰对消原理

　　ＣＣＦＤ技术基本结构如图１所示［２］，图中模拟和数

字域干扰对消是实现ＣＣＦＤ必不可少的环节，其关键在
于如何利用发送通道的射频信号 ｓＲＦ（ｔ）和数字基带信
号ｓ（ｎ）最大限度地消除接收端 ｒ（ｔ）中的自干扰信
号ｓＩ（ｔ）．

图１所示的数字域自干扰对消是采用信道估计的
方法．接收通道的数字基带信号向量可表示为［１，２］：

ｒ（ｎ）＝ｓＩ（ｎ）＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）＝ｓ（ｎ）ｈＭ＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）
（１）

其中，ｒ（ｎ）为模拟域干扰对消后的 Ｌ×１维接收信号向
量，ｓＩ（ｎ）为模拟域干扰对消后残余的Ｌ×１维自干扰信
号向量，ｄ（ｎ）为期望信号，ε（ｎ）为加性噪声，二者均为
Ｌ×１维．ｈＭ表示 Ｍ阶自干扰信道响应，为 Ｍ×１维．ｓ
（ｎ）为发送通道数字基带信号构成的 Ｌ×Ｍ维 Ｔｏｅｐｌｉｔｚ
矩阵［２］．

数字域自干扰对消旨在求得自干扰传输信道 ｈＭ
的最大似然估计 ｈ^，使其满足：

ｍｉｎ ｒ（ｎ）－ｓ（ｎ）^ｈ{ }２ （２）
其中， ２表示模值的平方．

在该准则下，利用已知发送基带信号 ｓ（ｎ）和接收
的ｒ（ｎ）构造矩阵求解出最优估计 ｈ^，该方法即ＬＳ（Ｌｅａｓｔ
Ｓｑｕａｒｅ）最小二乘信道估计，如下所示［２，１７］：

ｈ^＝ ｓＨ（ｎ）ｓ（ｎ[ ]） －１ｓＨ（ｎ）ｒ（ｎ） （３）
其中，上标Ｈ表示矩阵（向量）共轭转置．

式（３）需矩阵相乘和求逆运算，计算较复杂，通常
需在时域或频域插入导引序列，占用额外带宽，且应对

信道突变的能力有限．所以，可采用计算简单的ＬＭＳ算
法递推求解自干扰信道向量 ｈＭ，进而实现数字域自干
扰消除．

若设ＬＭＳ算法的信道向量阶数为 Ｍ′，满足 Ｍ′≥
Ｍ，将发送信号表示为 ｓ（ｎ）＝［ｓ（ｎ－Ｍ′＋１）…ｓ（ｎ）］Ｔ

（上标Ｔ表示矩阵或向量的转置），^ｈＭ′（ｎ）为待估计的
信道响应向量，算法步长因子为 μ，则其模型如图２所
示［１２，１６］，数学描述如下：

１３５１
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　　ｅ（ｎ）＝ｒ（ｎ）－ｈ^ＨＭ′（ｎ）ｓ（ｎ）
＝ｓＩ（ｎ）＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）－ｈ^

Ｈ
Ｍ′（ｎ）ｓ（ｎ） （４）

ｈ^Ｍ′（ｎ＋１）＝ｈ^Ｍ′（ｎ）＋２μ珋ｅ（ｎ）ｓ（ｎ） （５）
其中，ｅ（ｎ）为对消后信号，即 ＬＭＳ算法的反馈误差，
ｄ（ｎ）和ε（ｎ）同式（１），分别为期望信号和加性噪声，
（－）表示取共轭，ｓＩ（ｎ）表示接收的数字基带干扰信
号，可等价于发送信号ｓ（ｎ）通过 Ｍ阶离散线性信道
ｈ（ｎ），即：

ｓＩ（ｎ）＝∑
Ｍ－１

ｋ＝０
ｓ（ｎ－ｋ）ｈ（ｋ） （６）

　　由文献［１８］可知，ＬＭＳ收敛是在 ｍｉｎ ｅ（ｎ）{ }２ 准
则上，与式（２）所示的干扰信道估计准则等价，不同之
处在于该方法中 ｈ^Ｍ′（ｎ）是由已知 ｓ（ｎ）和反馈 ｅ（ｎ）共
同控制，能够实时迭代更新，具有更强的自适应调整和

跟踪能力．在算法收敛后，滤波系数 ｈ^Ｍ′（ｎ）等价于式
（３）的最优自干扰信道估计 ｈ^．不过，如何使自适应算法
既能够快速收敛，又具有低的稳态失调误差，即获取高

ＩＣＲ，是实现该对消方法的关键．

３　基于ＩＶＳＳＬＭＳ的数字域自干扰对消
　　由文献［１８，１９］知，采用自适应滤波方法估计自干
扰信道响应必须解决收敛速度和稳态失调误差相互制

约的问题．因此，本节提出迭代变步长 ＬＭＳ算法，在保
证获得高ＩＣＲ下，有效提高对消方法的收敛速度．

ＬＭＳ算法收敛时间 τ随步长因子 μ的增大（满足
收敛条件）而减少，但稳态失调误差 ξ会随 μ的增大而
增大．因此，文献［１６，２０～２２］提出了变步长方法，使得
步长因子μ在算法初始阶段具有较大值以提高收敛速
度，在接近收敛时变小以降低稳态失调误差．不过，已有
的变步长方法容易受相关噪声等因素影响．为弥补该
不足，提出迭代变步长方法，步长因子 μ随递推次数的
增加逐渐迭代减小，不受控于反馈误差信号，从而有效

提高ＩＣＲ．
文献［１８］对 ＬＭＳ算法性能进行了详细的理论分

析．由于数字基带信号 ｓ（ｎ）的统计自相关矩阵特征值
λｉ为定值（０≤ｉ≤Ｍ′－１），推导得出ＬＭＳ算法收敛充分
条件和稳态误差Ｅ ｅ（∞）{ }２ 分别是［１８］：

０＜μ＜２λｍａｘ
，λｍａｘ＝ λｉ ｍａｘｉ （λｉ），ｉ＝０，…，Ｍ′{ }－１

（７）

Ｅ ｅ（∞）{ }２ ≈Ｊｍｉｎ＋
μＪｍｉｎ
２ ∑

Ｍ′－１

ｉ＝０
λｉ （８）

其中，Ｊｍｉｎ为不可消除的外界干扰，比如系统噪声等．
迭代变步长ＬＭＳ算法为使步长因子 μ满足式（７）

所示的收敛条件，且在收敛时具有小的稳态失调误差，

对步长因子取值加以限定．再依据改进 Ｌｏｇｉｓｔｉｃ函数建

立与递推次数ｎ间的非线性关系，如下所示：

μ（ｎ）＝μｍｉｎ＋μｍａｘ
ｅ（κ／（ｎ－ｍ＋１））

３

－１
ｅ（κ／（ｎ－ｍ＋１））

３[ ]＋１
（９）

其中，μｍｉｎ是设定的最小值，μｍａｘ是由式（７）设定的最大
值，κ为调整参数，控制了 μ（ｎ）随 ｎ变换的快慢，ｍ是
步长因子改变的起始时刻，初始值为０．由表达式可知μ
（ｎ）随ｎ单调递减，变换趋势如图３所示．

所以，ＩＶＳＳＬＭＳ算法对自干扰信道响应，即加权滤
波系数向量 ｈ^Ｍ′（ｎ）的递推计算，由式（５）变为：

ｈ^Ｍ′（ｎ＋１）＝ｈ^Ｍ′（ｎ）＋２μ（ｎ）珋ｅ（ｎ）ｓ（ｎ） （１０）
为ＩＶＳＳＬＭＳ算法具有应对自干扰信道 ｈＭ突变的

能力，步长因子随递推次数迭代改变的同时，通过检测

前后时刻对消后信号功率，判断 ｈＭ是否发生突变．在
此基础上，本文对消方法模型如图 ４所示，基本流程
如下：

（１）算法初始，根据已知发送信号ｓ（ｎ）及相应先验
知识，设阶数 Ｍ′，保证 Ｍ′不小于自干扰信道等效阶数
Ｍ，设步长因子的最大值μｍａｘ、最小值μｍｉｎ和κ，起始时刻
ｍ＝０，即递推次数ｎ由０起始；

（２）将（１）中参数代入式（９），计算步长因子μ（ｎ），
之后执行式（４）和（１０）；

（３）估计当前时刻误差ｅ（ｎ）的功率大小，与前一时
刻ｅ（ｎ－１）比较，若大于设定的门限值 χ，则执行步骤
（４），小于则直接返回执行步骤（２）；

（４）将当前的递推次数 ｎ赋值给 ｍ，返回执行步骤
（２）．其中，χ设为噪声和期望信号功率之和的两倍．误
差信号功率估计可等价求ｋ个值的平均，计算如下：

２３５１
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Ｐｅ（ｎ）＝
１
ｋ∑

ｎ

ｊ＝ｎ－ｋ＋１
｜ｅ（ｊ）｜２ （１１）

以上即是基于 ＩＶＳＳＬＭＳ算法的数字域自干扰对消
方法，输出误差信号ｅ（ｎ）即是对消后的期望信号 ｄ^（ｎ）．

４　算法性能分析
　　本节将从理论上分析基于 ＩＶＳＳＬＭＳ数字域自干扰
对消方法的收敛性和稳态下对消比，推导步长因子与

收敛速度关系式，稳态 ＩＣＲ的最终表达式．另外，对比
了本文算法与已有ＶＳＳＬＭＳ及ＬＳ信道估计干扰对消法
的复杂度．
４１　算法收敛性和对消比分析

算法的参考信号 ｓ（ｎ）和估计误差 ｅ（ｎ）均具随机
性，且ｓ（ｎ）是０均值宽平稳随机信号，设功率为 Ｐｓ．式
（４）中ｓＩ（ｎ）是ｓ（ｎ）经信道后的干扰信号，设其功率为
ＰＩ，ｒ（ｎ）是自干扰信号、期望信号与噪声 ε（ｎ）的叠加，
如式（１）所示．假设接收期望信号ｄ（ｎ）功率为Ｐｄ，ε（ｎ）
是均值为０、方差为 σ２ε的高斯白噪声．为便于分析，假
设等效的实际自干扰信道 ｈＭ在收敛时间内恒定不变
ｈＭ＝［ｈ０ｈ１… ｈＭ－１］

Ｔ，且算法中信道递推估计向量的

ｈ^Ｍ（ｎ）维数与ｈＭ相同．由式（４）可得：
ｅ（ｎ）＝［ｈＭ－ｈ^Ｍ（ｎ）］

Ｈ·ｓ（ｎ）＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）
（１２）

Ｅ｛｜ｅ（ｎ）｜２｝＝ {Ｅ ［ｒ（ｎ）－ｈ^ＨＭ（ｎ）·ｓ（ｎ）］　　
　·［ｒ（ｎ）－ｈ^ＨＭ（ｎ）·ｓ（ｎ）］ }Ｈ （１３）

令ｃ（ｎ）＝ｈＭ－ｈ^
Ｈ
Ｍ（ｎ），有：

ｅ（ｎ）＝ｃＨ（ｎ）ｓ（ｎ）＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ） （１４）
将式（１４）代入式（１３）得：
　Ｅ｛｜ｅ（ｎ）｜２｝＝ {Ｅ ｃＨ（ｎ）ｓ（ｎ）＋ｄ（ｎ）＋ε（ｎ） }２

＝ {Ｅ ｃＨ（ｎ）ｓ（ｎ）ｓＨ（ｎ）ｃ（ｎ）
　＋２ｃＨ（ｎ）ｓ（ｎ）［ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）］
　＋［ｄ（ｎ）＋ε（ｎ）］ }２ （１５）

由于ε（ｎ）和 ｄ（ｎ）统计独立，且与信号向量 ｓ（ｎ）
不相关，利用直接平均法［１９］可得：

Ｅ ｅ（ｎ）{ }２ ＝ＥｃＨ（ｎ）·Ｒ·ｃ（ｎ{ }） ＋（Ｐｄ＋σ
２
ε）

（１６）
式中，Ｒ＝Ｅ ｓ（ｎ）ｓＨ（ｎ{ }）是 ｓ（ｎ）的统计平均自相关矩
阵，为共轭对称矩阵．根据共轭对称矩阵性质，可通过酉
矩阵Ｕ将Ｒ对角化，对角矩阵元素 λｊ为 Ｒ的特征值，
如下所示：

Λ＝ＵＨＲＵ＝

λ０ ０ … ０
０ λ１ … ０
   

０ ０ … λＭ











－１

（１７）

再令Ｃ（ｎ）＝ＵＨｃ（ｎ），根据式（１０）和（１４）可得：

Ｃ（ｎ）＝ＵＨｃ（ｎ－１）－μ（ｎ－１）ＵＨｓ（ｎ－１）
　·［ｓＨ（ｎ－１）ｃ（ｎ－１）＋ｄ（ｎ－１）＋ε（ｎ－１）］
＝［Ｉ－μ（ｎ－１）Λ］Ｃ（ｎ－１）－μ（ｎ－１）
　·ＵＨｓ（ｎ－１）［ｄ（ｎ－１）＋ε（ｎ－１）］ （１８）
由式（１７）可得Ｒ＝ＵΛＵＨ，又因 ｃ（ｎ）＝ＵＣ（ｎ），将

二者代入式（１６），可得：
Ｅ ｅ（ｎ）{ }２ ＝ＥＣＨ（ｎ）ΛＣ（ｎ{ }） ＋（Ｐｄ＋σ

２
ε）

（１９）
因输入信号向量 ｓ（ｎ）与期望信号 ｄ（ｎ）、白噪声 ε（ｎ）
不相关，可化简得：

Ｅ｛｜ｅ（ｎ）｜２｝＝Ｅ｛ＣＨ（ｎ－１）Λ［Ｉ－μ（ｎ－１）Λ］２Ｃ（ｎ－１）｝
＋μ２（ｎ－１）ｔｒ（ＵΛ２ＵＨ）（Ｐｄ＋σ

２
ε）＋Ｐｄ＋σ

２
ε

（２０）
其中ｔｒ（·）表示求矩阵的迹．以此类推，有：
Ｅ｛｜ｅ（ｎ）｜２｝＝Ｅ｛ＣＨ（０）ψ（ｎ）Ｃ（０）｝

＋（ｔｒ［φ（０）＋…＋φ（ｎ－１）］＋１）（Ｐｄ＋σ
２
ε）

（２１）
其中，

ψ（ｋ）＝
Λ∏

ｋ－１

ｉ＝０
［Ｉ－μ（ｉ）Λ］( )２ ， ｋ≥１

Λ， ｋ＝
{

０
（２２）

φ（ｉ）＝

μ２（ｉ）ＵΛ２ＵＨ，　　ｉ＝ｎ－１

μ２（ｉ）ＵΛ２ ∏
ｎ－１

ｋ＝ｉ＋１
［Ｉ－μ（ｋ）Λ］( )２ ＵＨ，

　　　　　　　　　　　０≤ｉ≤ｎ－
{

２
（２３）

由于酉矩阵不改变矩阵的迹，整理得：

Ｅ｛｜ｅ（ｎ）｜２｝＝ＥｃＨ（０）ψ（ｎ）ｃ（０{ }）

＋ ｔｒ∑
ｎ－１

ｉ＝０
φ（ｉ( )）＋[ ]１（Ｐｄ＋σ２ε） （２４）

可等价于：

　　　Ｅ ｅ（ｎ）{ }２ ＝ｔｒ

ｋ０ ０ … ０
０ ｋ１ … ０
   

０ ０ … ｋＭ











－１

＋（Ｐｄ＋σ
２
ε）·ｔｒ

υ０ ０ … ０
０ υ１ … ０
   

０ ０ … υＭ











－１

　　　　　＝∑
Ｍ－１

ｊ＝０
［ｋｊ＋（Ｐｄ＋σ

２
ε）υｊ］ （２５）

　ｋｊ＝ｃ
２
ｊ（０）ψｊ，ｊ（ｎ）

＝ ｈｊ－^ｈｊ（０[ ]）２λｊ∏
ｎ－１

ｉ＝０
［１－μ（ｉ）λｊ］

２，

０≤ｊ≤Ｍ－１　（２６）

　υｊ＝
１
Ｍ ＋λ

２
ｊμ
２（ｎ－１）

３３５１
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＋∑
ｎ－２

ｉ＝０
λ２ｊμ

２（ｉ）∏
ｎ－１

ｋ＝ｉ＋１
［１－μ（ｋ）λｊ］{ }２ ，

０≤ｊ≤Ｍ－１　（２７）
可见式（２５）收敛条件为，对于任意 ｉ和 ｊ均有｜１－

μ（ｉ）λｊ｜＜１，与式（７）所示的 ＬＭＳ收敛条件相符．下面
根据式（２５）～（２７），与定步长 ＬＭＳ（ＦｉｘｅｄＳｔｅｐｓｉｚｅ
ＬＭＳ，ＦＸＳＳＬＭＳ）算法对比收敛性能．

由上述分析知，算法收敛性取决于式（２６）中累积
乘积取值的变化趋势，对于 ＦＸＳＳＬＭＳ算法 μ（ｉ）为定
值，故本文算法和ＦＸＳＳＬＭＳ的收敛因子分别为ρＩＶＳＳ（ｎ）
和ρＦＸＳＳ（ｎ）：

ρＩＶＳＳ（ｎ）＝∏
ｎ－１

ｉ＝０
１－μｍｉｎλ－μｍａｘλ

ｅ（κ／（ｉ－ｍ＋１））
３

－１
ｅ（κ／（ｉ－ｍ＋１））

３

＋( )１
２

（２８）
ρＦＸＳＳ（ｎ）＝（１－μλ）

２ｎ （２９）
设最大特征 λｍａｘ＝１，ＦＸＳＳＬＭＳ算法的步长因子为

μ＝０１／λｍａｘ，本文算法中 μｍａｘ＝８μ、μｍｉｎ＝０５μ，则两种
算法的理论收敛曲线如图 ５所示．对于一般情况，当
ρ（ｎ）＜１０－３０时均可近似为０，由图可见本文算法的收敛
速度明显快于ＦＸＳＳＬＭＳ算法．

为便于分析，由式（９）设在ｎ≥Ｎ时有 μ（ｎ）≈μｍｉｎ，
且信道估计向量 ｈ^Ｍ（ｎ）初始值为０，分析 ｎ≥Ｎ的均方
误差，式（２５）可等价为：

Ｅ ｅ（ｎ）{ }２ ＝∑
Ｍ－１

ｊ＝０

ｈ２ｊλｊ（１－μｍｉｎλｊ）
２ｎ＋（Ｐｄ＋σ

２
ε）

·∑
ｎ－１

ｉ＝Ｎ
（λ２ｊμ

２
ｍｉｎ １－μｍｉｎλ[ ]

ｊ
２（ｎ－ｉ－１））

＋１Ｍ（Ｐｄ＋σ
２
ε




















）

＝∑
Ｍ－１

ｊ＝０

ｈ２ｊλｊ（１－μｍｉｎλｊ）
２ｎ＋（Ｐｄ＋σ

２
ε）λ

２
ｊμ
２
ｍｉｎ

·
１－（１－μｍｉｎλｊ）

２（ｎ－Ｎ）

１－（１－μｍｉｎλｊ）
２ ＋１Ｍ（Ｐｄ＋σ

２
ε

{ }）
（３０）

因 １－μｍｉｎλｊ ＜１，当 ｎ→∞有（１－μｍｉｎλｊ）
２（ｎ－Ｎ）逼

近０．所以，在ｎ→∞对应误差信号均方值为：

Ｅ ｅ（∞）{ }２ ≈Ｐｄ＋σ
２
ε＋（Ｐｄ＋σ

２
ε）∑

Ｍ－１

ｊ＝０

μｍｉｎλｊ
２－μｍｉｎλｊ

（３１）
又因ｎ→∞时步长因子 μｍｉｎ满足：μｍｉｎλｍａｘ＜＜１，即 ２－
μｍｉｎλｍａｘ≈２，故式（３１）可进一步近似为：

Ｅ｛｜ｅ（∞）｜２｝≈（Ｐｄ＋σ
２
ε）＋

μｍｉｎ（Ｐｄ＋σ
２
ε）

２ ∑
Ｍ－１

ｊ＝０
λｊ

≈（Ｐｄ＋σ
２
ε）＋

μｍｉｎ（Ｐｄ＋σ
２
ε）

２ Ｅ｛ｓ（ｎ）２
２｝

≈（Ｐｄ＋σ
２
ε）＋

μｍｉｎＭ（Ｐｄ＋σ
２
ε）Ｐｓ

２ （３２）

其中，· ２
２表示取向量２范数平方．由该式可见，当步

长因子最小值 μｍｉｎ与 ＦＸＳＳＬＭＳ的步长因子 μ大小相
等，两种算法稳态误差相同，即该式与式（８）等价，但对
比图５中所示的式（２８）和（２９）变化趋势可知，ＩＶＳＳＬＭＳ
算法收敛速度明显快于 ＦＸＳＳＬＭＳ．所以，提出的迭代变
步长ＬＭＳ算法较好地解决了收敛速度与稳态误差间相
互制约的问题．

若设信号 ｒ（ｎ）功率为：Ｐｒ＝ＰＩ＋Ｐｄ＋σ
２
ε，结合式

（３２）得算法收敛状态下的ＩＣＲ为：

ＩＣＲ＝１０ｌｏｇ１０
Ｐｒ－（Ｐｄ＋σ

２
ε）

Ｅ ｅ（∞）{ }２ －（Ｐｄ＋σ
２
ε

( )）
≈－１０ｌｏｇ１０

μｍｉｎＭ（Ｐｄ＋σ
２
ε）Ｐｓ

２Ｐ( )
Ｉ

（３３）

在上述分析基础上，可由发送信号 ｓ（ｎ）功率和信
道响应向量维数 Ｍ估计出 ｓ（ｎ）自相关矩阵的最大特
征值，设定步长因子最大值 μｍａｘ＝０８／λｍａｘ，同时参考式
（３３）设定步长因子最小值．另外，式（９）中参数 κ值依
据实际情况而定，过大和过小均易导致不能在最短时

间内收敛到最高ＩＣＲ，降低算法的性能．当ρＩＶＳＳ（ｎ）小于
１０－３０可认为算法处于收敛状态，结合图５所示的其变
化趋势可知，若兼顾收敛速度和 ＩＣＲ，则算法收敛时刻，
即ρＩＶＳＳ（ｎ）≤１０

－３０时步长因子应处在变化最快的区域，

即图３中曲线斜率最大处．所以，迭代变步长式（９）中
的参数κ需满足以下两个关系式：

０．２５≤ｅ
（κ／（ｎ＋１））３ －１
ｅ（κ／（ｎ＋１））

３

＋１
≤０．７５

ρＩＶＳＳ（ｎ）≤１０
{ －３０

（３４）

４２　复杂度分析
除算法收敛速度和稳态 ＩＣＲ外，计算复杂度也是

影响其应用的重要因素．现分析 ＩＶＳＳＬＭＳ算法计算复
杂度，并与文献［２１，２２］中ＶＳＳＬＭＳ算法和基于ＬＳ信道
估计对消方法进行对比．假设算法中递推估计变量的
维数为Ｍ，式（９）的指数运算一般采用查表法，可以暂
不考虑其运算量．对于ＬＳ信道估计对消方法，若式（２）
中已知干扰信号矩阵为 Ｌ×Ｍ维，且设每间隔 ＮＬ个信
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号数据进行一次估计，Ｍ×Ｍ维矩阵求逆需 ２（Ｍ３－
Ｍ）／３次加法和２（Ｍ３－Ｍ）／３次乘法，则本文方法、文
献［２１，２２］方法和 ＬＳ估计法输出 ＮＬ个期望信号数据
所需的加、乘和除法次数如表１所示．

表１　不同方法所需的计算次数

方法 加法 乘法 除法

本文方法 ＮＬ（２Ｍ＋４） ＮＬ（２Ｍ＋６） ２ＮＬ

文献［２１］ ３ＮＬＭ ＮＬ（３Ｍ＋４） ０

文献［２２］ ＮＬ（５Ｍ＋３） ＮＬ（５Ｍ＋３） ３ＮＬ

ＬＳ估计法
２Ｍ３－５Ｍ
３ ＋Ｍ２（２Ｌ－１）

＋ＮＬ（Ｍ－１）

２（Ｍ３－Ｍ）
３ ＋

ＭＬ（２Ｍ＋Ｎ＋１）
０

５　仿真验证
　　本节将仿真所提出的数字域干扰对消方法，并与
已有ＶＳＳＬＭＳ算法和基于常规信道估计对消方法进行
对比．仿真以速率为１０Ｍｂｐｓ的ＱＰＳＫ调制为例，暂不考
虑非线性和ＡＤＣ量化噪声影响．参考文献［２，１７］，假设
接收通道噪声限为－９５ｄＢｍ，自干扰信号经天线隔离和
模拟域对消后为－４５ｄＢｍ，期望信号为－７０ｄＢｍ，即 ＩＮＲ
（ＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅｔｏＮｏｉｓｅＲａｔｉｏ）和ＳＩＲ（ＳｉｇｎａｌｔｏＩｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ
Ｒａｔｉｏ）分别为５０ｄＢ和 －２５ｄＢ，接收通道各信号频谱如
图６所示．参考文献［２３，２４］，设仿真自干扰信道为莱
斯信道，总传播路径个数为４，包括３条多径，对应 Ｋ因
子、路径时间和损耗（ｄＢ）分别为：［１２０５００２］，［２５
４７１０］／ｆｓ，［－１５－２９－４６－５３］，其中ｆｓ为调制后的
符号速率．为进一步表示算法的收敛速度，将对消比

ＩＣＲ达到一定值所需的迭代次数 ｎ等价转换为时间 τ，
根据设置的仿真条件计算一个基带符号持续时间 ＴΔ＝
１／ｆｓ，若忽略算法中向量相乘等运算所需时间，则 τ＝
ｎＴΔ．另外，本节所有结果均是由２００次蒙特卡罗仿真实
验所得．

５１　与ＶＳＳＬＭＳ方法对比分析
在上述仿真条件下，对比本文 ＩＶＳＳＬＭＳ算法与文

献［２１，２２］的 ＶＳＳＬＭＳ算法，分析其收敛性与稳态的
ＩＣＲ．因干扰信道响应ｈＭ等效阶数未知，由先验条件设
定算法的阶数Ｍ′，保证Ｍ′≥Ｍ，取Ｍ′＝２６．设信号ｓ（ｎ）
和ｒ（ｎ）功率已归一化，同时为避免步长因子过大和信
号自相关矩阵特征值扩散导致的算法发散［１８］，令本文

算法和文献［２１］的 μｍａｘ＝００２，文献［２２］ＶＳＳＮＬＭＳ算
法步长因子最大值为 １，其步长因子最小值分别取
０００５和００５两种情况．参考文献［２１，２２］参数设置原
则，三种算法具体参数如表２所示．

表２　不同方法对应参数

算法 步长μ（ｎ）计算 参数 参数取值（１） 参数取值（２）

本文 μ（ｎ）＝μｍｉｎ＋μｍａｘ
ｅ（κ／（ｎ－ｍ＋１））３－１
ｅ（κ／（ｎ－ｍ＋１））３[ ]＋１

κ，μｍｉｎ ２００，０．０００１ １５０，０．００１

文献［２１］ μ（ｎ）＝ξμ（ｎ－１）＋ηｅ（ｎ）珋ｅ（ｎ－１）ｓＨ（ｎ）ｓ（ｎ） ξ，η，μｍｉｎ ０．９９５，０．０００１，０．０００１ ０．９９，０．０００５，０．００１

文献［２２］

ｒｅｓ（ｎ）＝αｒｅｓ（ｎ－１）＋（１－α）ｓ（ｎ）ｅ（ｎ）

σ２ｓ（ｎ）＝ασ２ｓ（ｎ－１）＋（１－α）ｓ２（ｎ）

σ２ｅ（ｎ）＝ασ２ｅ（ｎ－１）＋（１－α）ｅ２（ｎ）

σ２ε（ｎ）＝σ
２
ｅ（ｎ）－

１
σ２ｓ（ｎ）

ｒＴｅｓ（ｎ）ｒｅｓ（ｎ）

μ（ｎ）＝αμ（ｎ－１）＋（１－α）
σ２ｅ（ｎ）
βσ２ε（ｎ）

α，β，μｍｉｎ ０．９９５，８０，０．００５ ０．９９，３０，０．０５

　　统计平均２００次独立仿真结果，得三种算法ＩＣＲ收
敛曲线，参数（１）、（２）对应结果分别如图７、８和表３所
示．由图７和表３可见，参数（１）下本文 ＩＶＳＳＬＭＳ算法
与文献［２２］相比，稳态的ＩＣＲ有略微提高，但ＩＣＲ达到
３８ｄＢ所需收敛时间缩短了近一倍；与文献［２１］相比，

３８ｄＢ对消比所需收敛时间缩短了约十分之一，但稳态
的ＩＣＲ提高了８ｄＢ以上．由图８和表３可见，参数（２）
对应的本文算法与文献［２２］相比，稳态 ＩＣＲ相近，但
ＩＣＲ达到３２ｄＢ所需收敛时间缩短了两倍以上；与文献
［２１］相比，在保证未降低收敛速度情况下，稳态 ＩＣＲ提
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高了６ｄＢ以上．可见，本文算法即具有快的收敛速度，
又具有高的ＩＣＲ，且与已有ＶＳＳＬＭＳ算法相比得到了明
显提升．另外，根据本文算法步长因子最小值，图７、图８
中收敛曲线变化趋势，和表３的稳态 ＩＣＲ，可发现最终
ＩＣＲ将相差１０ｄＢ（由于仿真时间较短，图７并未达到完
全收敛状态），从而验证式（３３）的正确性，步长因子最
小值也影响了收敛速度，与式（２８）和（３０）相对应．

表３　两种参数仿真结果对比

对消方法

参数（１）
稳态

ＩＣＲ（ｄＢ）

参数（１）
ＩＣＲ＝３８ｄＢ所需
收敛时间（ｍｓ）

参数（２）
稳态

ＩＣＲ（ｄＢ）

参数（２）
ＩＣＲ＝３２ｄＢ所需
收敛时间（ｍｓ）

本文 ４７．１３ ０．２３８ ４０．５７ ０．０６３

文献［２１］ ３８．４８ ０．２６３ ３４．１７ ０．０７４

文献［２２］ ４６．７０ ０．４３５ ４０．０６ ０．１７５

　　另一方面，为分析参数 κ对算法性能的影响，再分
别以１５０，３００，５００和８００进行仿真对比，结果如图９所
示．结合图５可知，当κ较小时步长因子较早变为 μｍｉｎ，
致使收敛速度降低，而当 κ过大时步长因子较长时间
保持μｍａｘ，致使出现阶段性收敛，影响了整体性能的提
升．可见κ取值应根据式（３４）采取折中的原则，即能保
证快速达到稳态，又可避免阶段性收敛，在本文仿真条

件下κ＝２００较为适宜．

５２　与基于ＬＳ信道估计对消方法的对比
在５．１节仿真条件基础上，假定 ｔ１＝１１９５ｍｓ和 ｔ２

＝３１９５ｍｓ时刻自干扰信道分别变为：Ｋ因子［０５００５
１５０２］，时延［２６８１２］／ｆｓ，衰减［０－２０－３４－４０］；
Ｋ因子［００１３０８００１］，时延［３５９１１］／ｆｓ，衰减［－３
－１３－３０－４５］．为与基于 ＬＳ信道估计对消方法（简
称ＬＳ估计法）对比，参考文献［２５，２６］以疏状形式插入
导引序列，以子载波个数为３２的 ＯＦＤＭ为例，为避免
期望信号影响自干扰信号的信道估计，二者导频插入

不同子载波处，分别如图１０（ａ）和（ｂ）所示．
本文方法设置与５．１节参数（１）相同，为对比不同

情况下两种对消方法性能，另增设仿真条件：接收通道

噪声限为 －９５ｄＢｍ，自干扰信号为 －６０ｄＢｍ，期望信号
为－８０ｄＢｍ，即ＩＮＲ、ＳＩＲ分别为３５ｄＢ和－２０ｄＢ．ＩＮＲ为
５０ｄＢ、３５ｄＢ的仿真结果分别如图１１和１２所示．由图１１
和１２可见，ＬＳ估计法因信道突变引起的对消比恶化较
本文方法推迟了一段时间，这是因为 ＬＳ估计法导引序
列占用了相应的时隙．对比 ｔ１和 ｔ２时刻对消比恶化持
续时间，可以发现信道突变发生在不同时刻将导致 ＬＳ
估计法ＩＣＲ恶化的持续时间不同，这是因为信道突变
影响的是该时刻至下一个导引序列估计的这段时间，

而本文方法的重新收敛并不受信道突变时间的影响．
分析图 １１，在高干噪比 ＩＮＲ＝５０ｄＢ时，本文方法在
０１３４ｍｓ后ＩＣＲ高于ＬＳ估计法，稳态ＩＣＲ比ＬＳ估计法
提高了约１０ｄＢ．由图１２可知，干噪比ＩＮＲ＝３５ｄＢ时，本
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文方法在００３６ｍｓ后ＩＣＲ即高于ＬＳ估计法，ＬＳ估计法
在该干噪比下性能下降明显，达到的 ＩＣＲ只有约
２１５ｄＢ，而本文方法的稳态 ＩＣＲ仍达到３４４２ｄＢ，提高
了约１３ｄＢ．由以上分析可见，本文方法与 ＬＳ估计法相
比，能够有效提高稳态 ＩＣＲ，尤其是能够克服低干噪比
下ＩＣＲ恶化的问题．

由本节的仿真及分析可知，本文基于 ＩＶＳＳＬＭＳ的
数字域自干扰对消方法即具有快的收敛速度，又能够

获得高的稳态ＩＣＲ，且具有较好的跟踪能力，优于已有
ＶＳＳＬＭＳ算法．与基于ＬＳ信道估计的对消方法相比，既
降低了计算复杂度，又提高了ＩＣＲ．

６　总结
　　本文针对ＣＣＦＤ数字域自干扰消除问题，给出了基
于迭代变步长 ＬＭＳ算法的对消方法，通过递推次数迭
代控制ＬＭＳ算法步长因子大小，既有效提高了对消方
法的收敛速度，又获得高的干扰对消比，同时计算复杂

度也低于已有变步长ＬＭＳ算法．另外，与常规信道估计
的对消方法相比，克服了低干噪比下对消比严重恶化

的不足，能够改善１０ｄＢ以上．所以，本文提出的数字域
干扰对消方法既具有快的收敛速度，又能够获得高的

对消比，且有利于数字硬件实现，具有较高的实际应用

价值．不过，本文暂时未考虑ＡＤＣ器件引起的非线性问
题，仍需进行更为深入的研究．
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