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基于自适应多重线性卡尔曼陷波的互调干扰抑制

郑建拥，魏光辉
（陆军工程大学石家庄校区电磁环境效应重点实验室，河北石家庄 050003）

摘　要：　针对环境中复杂多变的电磁辐射所引起的互调干扰问题，提出了一种基于自适应多重线性卡尔曼陷波

（Adaptive Multiple Linear Kalman Notch Filter，AMLKNF）的互调干扰抑制方法 . 利用电磁环境效应试验建立的二阶互

调低频阻塞干扰预测模型，在AMLKNF中设计一个自适应逻辑，根据干扰预测模型来调整陷波频率和深度，以抑制二

阶互调低频阻塞干扰 . 最后通过仿真分析了该方法的性能，与传统陷波滤波方法相比，AMLKNF 使信号损耗降低了

30%以上，响应时间减少了1 ms，证明了该方法可以抑制至少40 dB的二阶互调低频阻塞干扰 .
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Intermodulation Interference Suppression Based on Adaptive Multiple 
Linear Kalman Notch

ZHENG Jian-yong，WEI Guang-hui
（National Key Laboratory on Electromagnetic Environment Effects， Army Engineering University， Shijiazhuang， Hebei 050003， China）

Abstract：　For electronic devices with communication function, the intermodulation interference caused by complex 
and changeable electromagnetic radiation in the environment has always been a difficult problem to overcome. An intermod⁃
ulation interference suppression method based on adaptive multiple linear Kalman notch filter (AMLKNF) is proposed. An 
adaptive logic is designed using the second-order intermodulation low-frequency blocking interference prediction model es⁃
tablished by the electromagnetic environment effect test in AMLKNF, and the notch frequency and depth are adjusted ac⁃
cording to the interference prediction model to suppress the second-order intermodulation low-frequency blocking interfer⁃
ence. Finally, the performance of this method is simulated and analyzed. Compared with the traditional notch filtering meth⁃
od, AMLKNF reduces the signal loss by more than 30% and the response time by 1 ms, which proves that this method can 
suppress the second-order intermodulation low-frequency blocking interference by at least 40 dB.

Key words：　adaptive; multiple frequency; Kalman notch; intermodulation interference suppression; electromagnetic 
environmental effect mechanism

1　前言

随着用频设备的发展，互调干扰已经威胁到了几

乎所有具有信号接收功能的设备［1，2］. 互调干扰是指在

具有非线性电子器件上（包括双工器，线缆连接器，功

率放大器，变频器等）处理包含两个或多个不同频率的

信号时，非工作频率的信号在新频率（不仅仅是谐波频

率）上产生的附加信号［3］. 在大信号条件下，大部分电

子电路的线性化很容易被破坏，互调产生的新信号的

功率可能超过了热噪声功率以及双工隔离功率的限

制 . 更严重的是，如果新信号频率落在接收频带内，它

会作为一种干扰被接收机接收［4~6］. 国内外对互调干扰

的研究有很多，主要有互调干扰的现象、机理和测量技

术等方面［7，8］. 但是这些研究对互调干扰的防护来说是

远远不够的 .
一般认为，互调干扰不可消除，传统上采用提高硬

件性能以减少非线性来降低互调干扰，但这种代价是

非常高昂的 . 因此又兴起了其它诸多研究，例如频带规

划是减少互调干扰的窄带通信系统的良好选择之一 .
然而，这种简单的技术并不能充分解决采用宽带宽的

一些通信系统，如长期演进系统的互调干扰［9］. 国外学

者还提出了一种有效的减少互调干扰的方法，即添加

一个非线性中间插入网络［10］. 由于发射信号已知，泄漏
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到接收信号路径的互调部分由于其高相关性可以被估

计和补偿［11，12］，但该方法仅仅用于消除内部产生的二

阶有源互调失真 . 还有学者为自适应消除前馈互调干

扰提供了一个通用框架［13］. 上述两种方法都是基于模

拟电路，会对设备本身产生较大的影响 .
无论哪种方法，都需要加入滤波器等硬件，这就不

可避免的增加了硬件电路的复杂度 . 对小损耗、低成本

的滤波技术的寻求推动了基于数字信号处理的互调干

扰抑制的研究，例如，一种基于数字信号处理（Digital 
Signal Processing，DSP）的互调干扰信号消除方法［9］，但
这种方法需要中断通信来估计参数 . 还有基于幂级

数［14］、Hammerstein［15］和 Volterra 级数［16］数学模型的互

调信号重构补偿算法，从仿真结果来看，具有一定效

果 . 但是由于电子设备的硬件寄生参数极其复杂，基于

数学仿真的模型“仿真是否为真”仍然有待商榷 . 有学

者提出了添加低通滤波器采集偶阶互调干扰信号作为

参考信号，重构后抵消偶阶互调干扰，只适合低频的偶

阶互调信号［17］. 而针对不同设备的具体情况，有学者提

出了利用天线阵列的信号相关性消除天线的无源互调

干扰，只在天线阵列中使用［18］.
还有一类数字消除互调干扰的方案是基于自适应

陷波算法，然而传统的自适应算法需要模拟电路来产

生参考信号，一个参考信号对消一个频率的互调干扰 .
如果只有少量的参考信号，插损尚在可以接受的范围，

但是如果有很多需要对消的频率，则其插损必然受到

不可接受的影响［19］.
这里需要注意的是，目前研究的方法中，抑制或消

除的都是设备内部的互调产物中非工作频率的干扰 .
而抑制互调干扰最好的途径却是在互调之前就消除干

扰信号源，否则工作信号的处理必定会受影响 . 这就需

要面对以下三种情况：（1）可以互调产生工作频率的频

率（以下简称互调频率）非常多，需要全面厘清；（2）由

于不同设备的具体参数的复杂多样，其对众多互调频

率的敏感程度也不一定相同，这也就导致了通过仿真

建立的互调或者非线性模型存在技术隐患；（3）就目前

的研究方法而言，都必然增加额外的硬件或信号处理

的负担，插入损耗是个必须解决的问题 .
针对情况（1）和情况（2），在前期设备电磁环境效

应的研究中，通过理论建模和效应试验测定参数，已经

具备了一整套建立设备二阶［20］、三阶［5，6］互调干扰预测

模型的方法，有效地确定了设备的互调干扰敏感频带

和阈值，可以用于指导抑制互调干扰 . 针对情况（3），近

年来，出现了一种新的自适应陷波算法—线性卡尔曼

滤波器（Linear Kalman Notch Filter， LKNF）以其高灵敏

度、快速收敛特性和较小的信号损耗备受关注 . 但是正

如上文说到的自适应陷波算法的通病，随着陷波频率

的数量增加，LKNF也会变得越来越臃肿 . 为此，国外有

学者将 LKNF 改进为多重线性卡尔曼陷波器（Multiple 
Linear Kalman Notch Filter，MLKNF），这是一种具有增

广状态的卡尔曼滤波器，用于估计和抑制多重干扰信

号［21~24］. 相较于传统陷波器通过将单个陷波器级联或

增加参考信号，MLKNF只需要调整自身状态变量就可

以消除多个频率，这就解决了陷波频率过多造成的负

担 . 但是这种方法必须预先设置陷波零点和深度，因此

在陷波之前需要先进行时频分析，确定干扰的频率和

强度，如RSPWVD（Reassigned Smoothed Pseudo Wigner-
Ville Distribution）时频分析技术来跟踪干扰信号［25］，但
这又不可避免的增加了信号处理的负担和损耗 .

综合上述三种情况，提出了在MLKNF中加入前期

通过效应试验建立的某型导航接收机的二阶互调低频

阻塞干扰预测模型作为自适应逻辑，改进为AMLKNF，
使其能根据模型自适应调整陷波策略，调节陷波零点

和深度，也不再需要进行时频分析，抑制二阶互调低频

阻塞干扰的同时降低了信号损耗和陷波的响应时间 .
2　互调干扰预测模型

和所有自适应陷波算法相同，MLKNF 同样需要预

先设定干扰信号的信息 . 这些信息可以从信号预处理

环节中提取［25］，也可以预先编辑在 MLKNF 算法内部 .
根据之前总结的设备复杂电磁环境效应研究方法，已

经可以得出某型导航接收机的二阶低频互调阻塞干扰

模型［20］，模型推导过程如下 .
假设设备接受的多频率的电磁信号的场强分别为

Ei ( fi )、信号场路耦合及到达变频器前的传递函数为

Ai ( fi )，则信号到达变频器时的电平为

Si ( fi )=Ai ( fi )Ei ( fi ) （1）
其中，i=0表示与受试用频设备工作频率相同的信号，i
为其它值分别代表带内、带外干扰信号 .

带外信号 f1、f2产生的二阶互调干扰信号电平可表

示为

φ2 (Df )=GS1 ( f1 )S2 ( f2 ) （2）
其中，G 是受试用频设备的二阶互调非线性系数，

Δf= || f1−f2 .
若受试设备的低频阻塞临界干扰电平为 L( f )，将

二阶互调干扰信号电平与同频低频阻塞临界干扰电平

的比值定义为效应指数R2，显然，当R2≥1时出现二阶互

调低频阻塞干扰 .
R2 (Df )=

GS1 ( f1 )S2 ( f2 )
L(Df )

（3）
若工作频率为 f0 时受试设备的射频敏感系数为

Bi ( fi )、单频临界干扰场强为Ei0 ( fi )、敏感端口处的临界

干扰电平为C0，C0仅与 f0有关，与干扰频率 f相关的变化

1031



电 子 学 报 2023 年
因素均包含在敏感系数Bi ( fi )中，则

A1 B1 E10 = A2 B2 E20 = = A0 B0 E00 =C0 （4）
将式（1）代入式（3），利用式（4）整理得

R2 (Df )=
C 2

0 G
L(Df )B1 ( f1 )B2 ( f2 )

E1 ( f1 )
E10 ( f1 )

E2 ( f2 )
E20 ( f2 )

（5）
由于式（5）的待定参数需要靠实验数据来确定，与

频率相关的变化因素可认为都包含在敏感系数 Bi ( fi )

中，式（5）不失一般性 .
引入与受试设备工作频率 f0、带外干扰信号频率 fi

有关的新参数——二阶互调低频阻塞干扰因子βi，令

βi =C0 G/Lmin Bi （6）
其中，Lmin为低频干扰电平的最小值 . 引入二阶低频干

扰电平相对值 Lr（Δf）=L（Δf）/Lmin，则效应指数 R2 可表

示为

R2 (Df )=
β1 ( f1 )β2 ( f2 )

Lr (Df )
E1 ( f1 )
E10 ( f1 )

E2 ( f2 )
E20 ( f2 )

（7）
从推导过程看出：二阶互调低频阻塞干扰因子βi不

仅与干扰信号频率有关，而且与受试设备工作频率相

关 . 对于射频设备，一般都会将工作信号降频至中频进

行处理，而干扰信号也会被降频 . 为了简化降频过程的

表述，用两个频率之间的差值代表不同频率的信号，这

样就不必再描述信号降频的变化过程，因为频率的差

值不变 . 因此作为工程近似，可认为 βi仅取决于辐射频

偏Δfi=fi−f0、Lr仅取决于二阶互调频差Δf= || f1−f2 ，简化后

的效应模型为

R2 (Df )=
β(Df1 )β(Df2 )

Lr (Df )
E1

E10

( f1 )
E2

E20

( f2 ) （8）
效应指数R2为 1时，即可得互调频率和在该频率下

造成干扰的临界阈值 .
效应的测量试验见图 1，所得的二阶互调低频阻塞

干扰敏感频带及阈值情况见图2和图3.

图 2横坐标为辐射频偏，表示干扰频率偏离工作频

率的距离，负数表示低于工作频率，正数表示高于工作

频率；纵坐标为互调阻塞干扰因子，其数值即为陷波深

度的指标，越高表示越敏感，即越容易产生干扰 . 图 3
横坐标为辐射频差，即两个干扰信号的差值 . 二阶互调

低频阻塞干扰与两个干扰信号的频率差有关系，接收

机只在图示的频差范围内敏感 . 纵坐标轴为二阶互调

低频干扰电平，即产生干扰时的场强，越低表示越

敏感 .
图 2 和图 3 可以清晰明确地显示出二阶低频互调

干扰对导航接收机的阻塞效应，可以为陷波提供干扰

频率和深度参数 .
这里需要说明的是，自适应陷波之前需要设定陷

图1　效应试验配置

（a）  低于工作频率的辐射频偏对应的干扰因子

(b)  高于工作频率的辐射频偏对应的干扰因子

图2　二阶互调阻塞干扰因子与辐射频偏

图3　二阶互调低频干扰电平与辐射频差
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波频率和深度，因此几乎所有的陷波算法都需要在之

前搭配时频分析，如上文提到的 RSPWVD 技术 . 而在

此直接将模型的干扰频率和阈值直接写入自适应算法

中，不需要再进行相应的时频处理，因此可以加快陷

波的响应速度 . 与 RSPWVD 技术作比较［25］，可以减少

1 ms左右的响应时间 .
3　多重线性卡尔曼陷波器

LKNF在稳态下的传递函数与二阶陷波器相似，但

LKNF 与传统陷波器相比有一定的优势［26，27］. LKNF 不

仅使用估计，也使用测量值来确定干扰频率，这使得它

即使在接收信号的质量很低的情况下也能有效的跟踪

和滤除干扰 . 此外，由于 LKNF可以通过调整卡尔曼滤

波器的卡尔曼增益，以及系统模型和测量模型的噪声

协方差来更新滤波器协方差，调整滤波器参数的限制

更少 . 这些特性允许对滤波器的初始收敛性进行独立

调整，并使该设置具有比传统陷波器更快的频率响应 .
因此，LKNF 具有更快的收敛速度、更小的初始误差和

更小的最终误差 .
接收到的干扰信号简单地离散化为

xn = B cos(w0n + ϕ) （9）
其中xn 是振幅为 B，相位为 ϕ的任意干扰信号，w0 =
2πf0 fs，f0 为干扰频率，fs 为采样频率，n 为离散时间序

列 . 基于文献［28］中的离散化卫星导航信号，需要三个

信号样本来估计干扰信号的频率，其关系方程为

xn + 1 + xn - 1 = 2cos(w0 )xn （10）
利用上述公式，将LKNF的状态变量设置为当前时

间序列和之前时间序列中用于缓解的信号样本，利用

卡尔曼滤波器估计干扰信号 . LKNF的系统模型和测量

模型定义为

xn + 1 =Axn  （11）
yn = hT xn + vn （12）

其中，xn =[xn   xn - 1 ]T，vn 设置为零均值和零方差的高斯

白噪声，A = é
ë
êêêê

ù
û
úúúú

2cos(w0 )    -1

      1             0
，h = [1   0]T.

同时，由于式（11）和（12）没有反映出干扰信号的

建模误差，所以如式（13）所示，添加系统噪声wn来实现

可以反映模型的不确定性的卡尔曼陷波形式的系统模

型 . 在设计卡尔曼滤波器时，一般需要适当的系统噪

声，以防止滤波器发散，并准确估计状态变量［29］.
xn + 1 =Axn + bwn （13）

其中，b =[1   0]T，wn 代表噪声，如干扰信号的振幅、相位

和频率，并表示在对干扰信号建模时可能发生的误差

分量 . 本文将该系统噪声简化为均值和方差均为零的

高斯白噪声 .
LKNF的时间传播形式如下：

x̂ -
n + 1 =Ax̂ +

n （14）
P -

n + 1 =AP +
n AT + qnbbT （15）

其中，x̂ +
n = Ε{ |xn yn y1}，表示后验估计状态，P -

n + 1 =

Ε{( xn + 1 - x̂ -
n + 1 ) 2}为先验误差协方差 .

LKNF的卡尔曼增益如下：

Kn =
P -

n h

hT P -
n h + rn

（16）
测量过程如下：

x̂ +
n = x̂ -

n +Kn[ yn - hT x̂ -
n ] （17）

P +
n = P -

n -Kn hT P -
n （18）

LKNF估计的干扰信号可以表示为如下：

v̂n = yn - hT x̂ -
n （19）

为了分析LKNF在频域的特性，将稳态时的后验卡

尔曼估计状态表示为

x̂ +
n = ( I - K̄n hT ) An x̂ +

n - 1 + K̄n yn （20）
卡尔曼增益在稳态时收敛到一个常值，其值为

K̄n =
é

ë
êêêê

ù

û
úúúú

k1

k2

=

é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú      
p͂

p͂ + 1

2p͂ cos(w0 )

( )p͂ + 1 ( )p͂ + 2

（21）

其中，p͂ = p1 r1，p1 是稳态误差协方差 Pn 第一个分量

（p1 = Pn (1 1)）. 对稳态下的后验估计状态进行 z变换：

H ( z ) = é

ë
êêêê

ù

û
úúúú

H1 (z)

H2 (z)
=

X̂ +
n (z)

Y (z)
=

K̄n

I - (I - K̄n hT )An z-1
　（22）

本文只考虑H（z）的第一项，因为只需要关注LKNF
在当前时间序列下的输入信号和输出信号之间的关

系 . LKNF的输入和输出值之间的传递函数表示为

G(z)=
Y (z)- X̂ +

1n (z)
Y (z)

= 1 -H1 (z)

= α
1 - 2cos(w0 )z-1 + z-2

1 - cos(w0 )(
4α
α + 1

)z-1 + αz-2
（23）

其中，α = 1 ( )p͂ + 1 . p͂属于常量参数，可以从稳态分析中

得到，这个参数与测量噪声方差 rn 和过程噪声方差有

关 . 陷波滤波器的滤波参数的变化与 p͂有关 . 根据分析

结果［29］，p͂值小，则其零极点图的单位圆内的共轭极点

几乎是在同一轴上的两个零值 . 因此，在陷波频率和采

样频率陷波滤波器的陷波深度变浅，陷波带宽变窄 . 与

此相反，当 p͂变大时，极点接近复平面的原点 . 因此，随

着陷波的深度加深，陷波带宽变宽 . 因此，在 LKNF 中

适当选择 p͂来确定滤波器的性能是至关重要的，因为干

扰信号频率的抵消性能是由陷波滤波器的陷波形状决
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定的 .

传统的陷波器根据消除多个干扰信号的个数采用

级联滤波器结构来消除多个干扰频率，而MLKNF是通

过在系统模型中增加状态变量来消除多个频率的 . 在

多重干扰情况下，动态方程和测量方程可以表示为
x1

n + 1 + x1
n - 1 = 2cos(w1 )x1

n +w1
n 

x2
n + 1 + x2

n - 1 = 2cos(w2 )x2
n +w2

n 

                    × × ×
xN

n + 1 + xN
n - 1 = 2cos(wN )xN

n +wN
n  

（24）

yn = x1
n + x2

n + + xN
n + vn （25）

进一步的，系统模型和测量模型可以扩展为

xn + 1 =Am xn + bmwn （26）
yn = hT

m xn + vn （27）
其中，xn =[x1

n    x
1
n - 1    x

2
n    x

2
n - 1    xN

n     xN
n - 1 ]T，N 是干扰信

号的个数 . 剩余的待定矩阵和向量定义为

Am =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú2cos(w1 )   -1       0              0              0             0

      1             0         0              0              0             0
      0             0   2cos(w2 )   -1      × × ×       0             0

      0             0         1              0              0             0
                                                                            
      0             0         0              0        2cos(w1 )  -1

      0             0         0              0              1             0

（28）

bm =

é

ë

ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú

ú

ú

ú
1   0   0   0    0   0
0   0   0   0    0   0
0   0   1   0    0   0
0   0   0   0    0   0
                         
0   0   0   0    1   0
0   0   0   0    0   0 

T

（29）

hm = [1   0   1   0     1   0]T
（30）

其中，Am和bm的维度都是2N×2N，hm为2N×1.
为了去除多个频率，在LKNF的系统模型中增加了

与某个单频相关的状态变量，将 LKNF扩展为MLKNF.
MLKNF的频率响应特性与LKNF相同 . 因此，在分析单

频响应特性时，只考虑对角线分量，其余分量设为 0. 最

后，陷波零点可以以线性组合的形式独立形成，即使它

们被扩展成倍数，以去除特定的频率成分 .
如果确定干扰频率与采样频率之间的陷波频率

比，MLKNF 的唯一可调参数就是信噪比 . 该参数可以

通过信号的信噪变化来调整，从而自动调整 p͂，来决定

陷波深度和宽度 . 基于此，在算法中添加了一种自适应

逻辑，根据互调干扰预测模型中的敏感频带和阈值，通

过调节来调整 p͂，使陷波后的干扰强度在模型的敏感阈

值之下，并使工作频率在−3 dB 截止频带之外，达到自

适应陷波的目的 . 利用信噪变化调整陷波深度的自适

应逻辑基于自适应卡尔曼滤波的 Q 因子自适应方法，

该方法在滤波过程中通过改变系统噪声协方差来调整

卡尔曼增益 . 在先验误差和协方差的更新过程中，缩放

参数 λ会不断更替，而在滤波器更新中，随着测量条件

的变化，调整噪声方差：

P -
n + 1 =AP +

n AT + λqnbbT （31）
缩放参数 λ计算公式如下：

λ =max ( Ĉn - hT AP +
n - 1 AT h - rn

hTqn - 1bbT h
 Tλ ) （32）

Ĉn为方差的平均值，可以通过下式计算：

Ĉn =
1
L ∑

n = k - L + 1

k

v̂n v̂n
T （33）

其中，L 为窗口大小，为设计参数 . 阈值 Tλ的设置需要

满足 Ĉn - hT AP +
n - 1 AT h - rn ≥ 0条件，随着 λ的增大，过程

噪声 qn增大，协方差P -
n + 1增大 . MLKNF的陷波零点由 p͂

决定，这与稳态时的协方差值有关，如式（21）所示 . 常

量 p͂ 会随着 P 的增加而增加，这会使得 MLKNF 中陷波

宽度和深度的增加 . 因此，可以通过干扰预测模型自适

应改变 qn - 1 来改变陷波状态，从而有效地使 MLKNF消

除干扰 .
在上述MLKNF算法基础上加入自适应逻辑，将其

改进为自适应多重线性卡尔曼陷波（Adaptive Multiple 
Minear Kalman Notch Filter，AMLKNF）. 自适应条件如

下：（1）如果出现了图 2中所示的敏感频率，则根据其干

扰因子设置陷波深度，自动形成陷波并滤除；（2）因为

不论二阶还是三阶以上的互调干扰，都是由两个以上

干扰信号互调产生，所以只需要消除其中一个干扰信

号，即可消除互调干扰，基于此，为了降低陷波损耗，只

消除一组干扰信号中的一个；（3）由图 3的二阶互调低

频干扰电平可得，只有频差在 1~23 MHz内的才会产生

明显的二阶互调低频阻塞干扰，因此超出 23 MHz之外

的二阶互调干扰信号也可不必考虑，如此也可节约陷

波资源，减少信号损耗 .
4　仿真分析

最后通过MATLAB@仿真验证方法的性能 . 仿真使

用的GPS（Global Positioning System）数据来自北斗星通

的卫星导航信号模拟器，并添加了利用式（9）、式（10）
所示的干扰信号组成混合信号 . 干扰信号的类型为单

频连续波干扰（Continuous Wave Interference，CWI）和多

频CWI. 接收到的GPS信号的功率设置为−130 dBm，噪

声下限设置为−114 dB/MHz. 在仿真结果中，利用纯工

作信号和陷波后的混合信号的差值计算均方根误差

（Root Mean Square Error，RMSE），这种误差代表了信号

损耗 . 需要注意的是，数字陷波器主要有两种，无限脉

冲响应陷波器（Infinite Impulse Response Notch Filter，
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IIRNF）和有限脉冲响应陷波器（Finite Impulse Re⁃
sponse，FIRNF）. 对于多频陷波所需要的高阶陷波器而

言，不考虑相位非线性时，IIRNF 要优于 FIRNF. 因此，

仿真只将传统的 IIR作为比较对象 .
首先，检验 LKNF的误差 . 在 GPS工作信号中加入

干扰信号，将混合信号输入 LKNF 和传统的 IIR 陷波滤

波器，计算两者陷波后与工作信号的RMSE.
如表 1所示，LKNF算法的频率估计RMSE低于 IIR

陷波器 . LKNF 有更小的误差和损耗，去除性能优于传

统 IIR陷波滤波器 . 这是由于传统的 IIR陷波器直接使

用测量值，在测量值丢失的地方没有适当地去除干扰

信号的频率，从而造成较大的误差 . 相比之下，由于

LKNF可以利用系统模型传播状态变量，如果没有输入

测量值，LKNF只需预测状态变量而不必更新测量值就

可以估计干扰信号的频率，因此，LKNF的误差更小 .

接着，测试MLKNF和改进的AMLKNF的去除多频

CWI的能力 . 由于多频的情况比较复杂，不同频率组合

和数量时结果差距较大 . 为此，保持各干扰均为 40 dB，

设计了以下几组对照实验 .
1组：−30 MHz和59 MHz频偏的双频干扰 .
2组：−40 MHz和−30 MHz频偏的双频干扰 .
3 组：− 40 MHz、− 30 MHz 和 59 MHz 频偏的三频

干扰 .
4组：−40 MHz、−30 MHz和 59 MHz、67 MHz频偏的

四频干扰 .
结果如表2所示 .

从相差比较小的第二组来看，加入自适应逻辑改

进后，RMSE降低了 30%. 而从平均RMSE来看，降低了

50%. 这是因为针对二阶互调低频阻塞干扰，AMLKNF

并不需要去除所有干扰，这也就大幅降低了信号损耗，

典型的如第一组造成不了二阶互调低频阻塞干扰，也

就没有陷波 . 同时，由于干扰模型可以直接且精准的提

供干扰信号的阈值大小，因此在陷波时可以更加灵敏

的设计出合适的陷波深度，降低了损耗，如第 4 组的

AMLKNF和第1、2组的MLKNF，虽然同样是去除2个频

率，但是前者RMSE更小 .
然后，测试不同参数 p͂时的陷波状态 . 图4为不同 p͂

值所对应的AMLKNF陷波状态 .

图 5 为不同 p͂ 和不同采样频率条件下，陷波−3 dB
截止通带带宽 . 由图4和图5可见，p͂越大，则陷波越宽，

零点越深，−3 dB截止带宽越宽，而损耗也越大 . 而采样

频率和损耗成反比 . 因此，可以通过自适应调整 p͂和适

当提高采样频率来降低损耗 .

5　仿真验证

算法流程如下：

（1）对照图 2 至图 3 的二阶互调低频阻塞干扰模

型，将干扰信号的参数和自适应逻辑条件编辑入算法；

（2）生成GPS工作信号和干扰信号，组合成混合信

号输入算法；

（3）根据干扰预测模型，AMLKNF自适应调节陷波

表1　单频CWI的RMSE结果（无量纲）

RMSE
IIR NF
0.120 4

LKNF
0.050 9

表2　多频CWI的RMSE结果（无量纲）

对照实验

1组

2组

3组

4组

平均

RMSE
MLKNF
0.072 6
0.072 5
0.091 3
0.108 5
0.086 2

AMLKNF
0.000 0
0.049 4
0.049 6
0.065 2
0.414 8

图4　不同 p͂值的AMLKNF陷波状态

图5　不同参数的陷波−3 dB截止带宽
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零点、宽度和深度 . 并执行自适应逻辑：一对互调频率

只需去除其中的一个；且频差在 23 MHz内的互调频率

才需考虑 .
（4）最后，分析原工作信号和陷波后的混合信号的

结果 . 并采取交叉模糊函数的验证方法［30］，对陷波后的

GPS信号进行进检验 .
图 6和图 7为陷波前后，信号的交叉模糊度 . 需要

说明的是，Z轴为模糊度数值，无量纲，而码相位是以样

本为单位 . 交叉模糊度表示直接信号和反射信号之间

互相关的功率谱密度分布比 . 它依赖于输入信号相互

之间的时延和频移，是跟踪、检测目标，实现定位和识

别的主要信息 . 其波峰一般代表目标，周围较低的部分

代表噪声 .

如图 6所示，陷波前，交叉模糊度函数会被干扰信

号破坏，这些干扰成分掩盖了有用的导航信号 . 而经过

陷波后，干扰被消除，导航信号得以突显，如图 7中出现

的波峰 . 图 7与图 6相比，噪声平面降低了 263%，证明

了该算法的有效性 .

最后，用陷波后的信号完成导航，计算伪距 . 图 8
为伪距误差，在正常范围内 . 至此，完成仿真验证 .

6　结论

提 出 了 一 种 基 于 设 备 电 磁 环 境 效 应 模 型 和

AMLKNF的二阶互调低频阻塞干扰抑制方法，用于在互

调之前消除多个互调干扰信号源，解决了二阶互调产生

的低频带内干扰的问题 . 并利用MATLAB@和GNSS信号

进行了仿真验证 . 利用前期基于设备的电磁环境效应建

立的干扰预测模型作为 AMLKNF 的陷波参考，在

AMLKNF中设计了一种自适应逻辑，根据模型来调整陷

波频率、深度和策略 . 仿真结果表明，该算法能将多频二

阶互调低频阻塞干扰降低至少40 dB. 但需要注意的是，

此算法会受到两种情况的限制： （1）AMLNKF算法对采

样频率的要求较高，如果要降低损耗，就必须使采样频

率足够高，这也限制了此方法的应用；（2） 此算法依赖于

基于电磁环境效应的干扰预测模型，在增加其他类型的

干扰模型后，可以不止于仅仅针对二阶互调低频阻塞干

扰 . 但是仍需要在前期先对设备进行电磁环境效应试

验，需要花费一定的时间精力建立模型 .
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