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多径瑞利衰落信道条件下射频干扰抵消误差 
对 CCFD 系统中 OFDM 性能的影响 
何昭君    沈  莹    邵士海    卿朝进    唐友喜

* 
(电子科技大学通信抗干扰技术国防科技重点实验室  成都  611731) 

摘  要：针对同时同频全双工无线通信系统，考虑远端到近端的无线信道为多径瑞利衰落信道，近端发射天线到接

收天线的自干扰信道为加性白高斯噪声信道，分析了同时同频全双工传输场景中，自干扰射频抵消幅度及载波相位

误差对 OFDM 误码率的影响。结果表明，在相同信干比和信噪比条件下，幅度和载波相位估计误差的绝对值越小，

误码率越低；针对载波频率 2.3 GHz, OFDM 子载波个数 4096，子载波间隔 15 kHz 的同时同频全双工传输方式，

在信干比为-70 dB，误码率为
210−
时，若期望信噪比损失小于 0.8 dB，则需要射频干扰抵消的载波相位估计误差

的绝对值小于
66 10−°× ，幅度估计相对误差的绝对值小于

53 10−× ；若期望获得 40 dB 的射频自干扰抑制效果，则

射频干扰抵消的载波相位估计误差的绝对值小于 0.5° ，幅度估计相对误差绝对值小于 1%。 
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Impact of RF Self-interference Cancellation Errors on OFDM Based 
on CCFD System in Multipath Rayleigh Fading Channel 
He Zhao-jun    Shen Ying    Shao Shi-hai    Qing Chao-jin    Tang You-xi 

(National Defense Key Lalpratory on Communications, University of Electronic Science and 

Technology of China, Chengdu 611731, China) 

Abstract: In this paper, the Bit Error Rate (BER) performance of OFDM based on Co-time Co-frequency Full 

Duplex (CCFD) is analyzed with amplitude estimation error of self-interference and phase error, in remote 

multi-path Rayleigh fading channel and Additive White Gaussian Noise (AWGN) self-interference channel. The 

results show that BER generally decreases while the absolute value of time error  and amplitude error decreases for 

fixed Signal to Interference Ratio (SIR). Phase error 66 10−°×  and amplitude error 53 10−×  leads to 0.8 dB 

degradation on condition of 2.3 GHz carrier frequency, -70 dB SIR, sub-carrier number 4096, sub-carrier separation 

15 kHz, BER 210− . Phase error 0.5° and amplitude error 1% achieved 40 dB Interference Cancellation Ratio (ICR) 

under the same conditions.  

Key words: Wireless communication; Co-time Co-frequency Full Duplex (CCFD); Radio frequency cancellation; 

Bit Error Rate (BER); Interference Cancellation Ratio (ICR) 

1  引言  

随着无线通信技术的发展，无线频谱资源日益

稀缺[1]。现有通信系统的双工方式主要有：时分双工

(Time Division Duplexing, TDD) 、 频 分 双 工

(Frequency Division Duplexing, FDD)[2]。同时同频

全 双 工 (Co-time Co-frequency Full Duplexing, 
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CCFD)，能够在同一频率、同一时刻传输上下行数

据，能够获得更高的系统容量及频谱利用率 [3,4]。

OFDM 是时变多径衰落信道中一种有效的传输方

式，已应用在 802.11a, 802.16, 802.16n 等多个无线

通信标准中[5]。 

CCFD 的关键问题是收发信机本地发射信号对

本地接收信号产生的干扰[6]。针对大功率的自干扰信

号，已有的自干扰抑制方法包括：数字自干扰抑 

制 [6 9]− 、模拟自干扰抑制[6,9]和天线自干扰抑制 [6 12]− 。 
针对两发一收天线，信号带宽 40 MHz，载波频

率 2.48 GHz，发射功率 0 dBm, 802.11n OFDM 的

调制信号，文献[6]中的射频干扰抵消器可以抑制 45 
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dB 的模拟自干扰信号。文献[9]以 WARP 为测试平

台，采用 1 发 1 收的天线结构，发射功率-5~15 
dBm，远端到近端的间距 6.5 m，以 2.4 GHz 蓝牙

和 WiFi 信号为例，近端收发天线间距为 40 cm, 20 
cm 时分别获得了 31 dB, 33 dB 的射频自干扰抑制

效果。文献[6]实测了射频干扰抵消幅度及相位估计

误差对CCFD自干扰抑制效果的影响，针对 10 MHz
带宽的 OFDM 信号，不断调整接收端射频干扰抵消

器[13]的幅度和相位因子的同时测量接收信号强度，

得到了接收信号强度与幅度误差、相位误差的 3 维

关系曲面图。结果表明，RSSI 呈漏斗状，存在全局

最小点。 

本文针对远端过来的时变多径衰落 CCFD 

OFDM 信号，在工程可实现的射频幅度和载波相位

估计精度条件下，研究了射频自干扰信号的抑制量；

在误码率为 210− 的条件下，若需要远端发射功率损

失 1 dB，分析了抑制射频自干扰信号需要的载波幅

度和相位估计精度。 

本文内容安排如下：第 2 节是系统模型；第 3

节是考虑了幅度及载波相位估计误差的CCFD误码

率及射频抑制效果分析；第 4 节给出数值及仿真结

果对比；最后全文总结。 

2  系统模型 

本文采用的射频干扰抵消模型见图 1，通信双

方分别被称为“近端”和“远端”，近端或远端收发

信机分别采用不同的天线同时同频全双工传输。近

端接收天线在接收远端信号的同时，也受到自身发

射信号的干扰。近端接收机估计出自干扰信号的载

波相位和幅度，相应调整本地重建自干扰信号的相

位和幅度，从接收信号中减去自干扰信号，实现射

频干扰抑制。 

2.1 远端发射机 
在图 1 右下所示的远端发射机中，远端发射的

信号可以表示为[14] 
1

0

( ) 2 cos ( ) ( )
N

f f f f
f k l k l

l k

x t P t l p tω ϕ φ
+∞ −

=−∞ =

⎡ ⎤= + +⎢ ⎥⎣ ⎦∑ ∑  (1) 

其中 fP 是远端发射信号功率；N 是子载波个数；

2 ( )f f
k c kf fω π= + 为第k 个子载波的频率， f

cf 是远端

载波的中心频率， /k uf k T= 是第k 个子载波频率偏

移， uT 是有用信号的持续时间； l st t lT= − , sT 是

OFDM 符号周期，包含两部分：有用信号的持续时

间 uT 和循环前缀的时间长度 cpT ，且 s u cpT T T= + ; 
1( ) tan ( { ( )}/ { ( )})f f f

k k kl d l d lϕ −= ℑ ℜ , {}ℜ ⋅ 和 {}ℑ ⋅ 分别

表示实部和虚部， ( )f
kd l 是第 l 个 OFDM 符号中第k

个子载波上的二进制相位调制(Binary Phase Shift 
Keying, BPSK)的信息数据； fφ 为远端发射载波初

始相位，服从 [0, 2 )π 的均匀分布； ( )p t 为持续时间

为 sT 的方波，可表示为 
1,

( )
0,

cp uT t T
p t

⎧ − ≤ ≤⎪⎪⎪= ⎨⎪⎪⎪⎩ 其它
        (2) 

2.2 近端发射机 
同样，在图 1 左上所示的近端发射机中，近端

发射的信号可以表示为[14] 

[ ]
1

0

( ) 2 cos ( ) ( )
N

n n n n
n k l k l

l k

x t P t l p tω ϕ φ
+∞ −

=−∞ =

= + +∑ ∑  (3) 

其中 nP 是近端发射信号功率；N 是子载波个数；

2 ( )n n
k c kf fω π= + 为第k 个子载波的频率， n

cf 是近端

的载波中心频率； 1( ) tan ( { ( )}/ { ( )})n n n
k k kl d l d lϕ −= ℑ ℜ , 

( )n
kd l 是第 l 个 OFDM 符号中第 k 个子载波上的

BPSK 信息数据； nφ 为近端发射载波初始相位，服

从 [0,2 )π 的均匀分布； ( )p t 为式(2)所示的方波。 

2.3 信道模型 
本文远端到近端的信道传播模型为瑞利 

 

图 1 系统模型 
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(Rayleigh)多径衰落模型，信道在一个 OFDM 符号

周期内保持不变，则在第 l 个 OFDM 符号时刻信道

的时域冲激响应可表示为[14]  

1

( , ) ( ) [ ( )]
L

f
i i

i

h t l h l t lδ τ
=

= −∑          (4) 

其中L 表示远端到近端的无线传播信道中的总路径

数， ( )ih l 表示远端到近端传播信道中第 i 条延迟径上

的幅度复衰落， ( )f
i lτ 表示远端到近端传播信道第 i

条径的时延。 

2.4 近端接收机 
近端发射信号会对近端接收机造成干扰。由于

近端发射机发射天线与接收天线间距很近 [6 12]− ，本

文将自干扰信道近似为自由空间传播；近端自干扰

信号到达近端接收天线时，存在幅度的衰减和传播

延迟。近端接收天线收到的信号可表示为 

( ) ( ) ( , ) ( ) ( )f n n
nr t x t h t l K x t n tτ= ∗ + − +    (5) 

其中 nK 为自干扰信号在传播过程中的幅度衰减；
nτ 为自干扰信号的传播延迟，服从 [0, )sT 的均匀分

布； ( )n t 是近端接收天线收到的加性高斯白噪声，

双边功率谱密度为 0 /2N 。 

3  性能分析 

下面针对式(5)，讨论在 ( )r t 中检测出 f
kb 的误码

率以及射频抑制效果。 
3.1 射频干扰抑制过程 

近端接收机估计出近端发射天线产生的自干扰

( )n n
nK x t τ− 的幅度和传播时延，重建出自干扰信号

( )nx t ，然后从接收信号 ( )r t 减去 ( )nx t ，实现干扰抑

制。在实际的系统中，本地重建的自干扰信号的幅

度和相位调整，是采用特定的射频器件[13]完成的。

射频器件[13]常采用数字的方法来控制，输入特定的

控制字，可以调整输出信号的幅度和相位。考虑幅

度和时延估计误差，本地重建的自干扰信号 ( )nx t 可

表示为 

[

]

1

0

( ) (1+ ) 2 cos ( )

         ( ) ( )

N
n n n

n n k l
l k

n n n
k l

x t K P t t

l p t t

η ω τ

ϕ φ φ τ

+∞ −

=−∞ =

= − −Δ

+ + −Δ − −Δ

∑ ∑
(6) 

其中 η 是自干扰信号幅度衰减 nK 估计的相对误 

差[15]， tΔ 是对传播时延 nτ 估计的数值误差[15]， φΔ

是对载波初始相位 nφ 估计的数值误差[15]。 

将式(5)中接收信号 ( )r t 与本地重建的自干扰信

号 ( )nx t 相减，获得射频抵消后的信号 ( )z t 为 

( ) ( ) ( )nz t r t x t= −              (7) 

( )z t 用于后续信号解调。 

3.2 解调 
本文侧重分析射频干扰抑制中自干扰信号的幅

度和相位估计误差对性能的影响；而远端和近端收

发信机的功放的非线性、频率偏差、相位偏差、符

号同步偏差对误码率的影响，不在本文讨论范围。

因此，假定近端接收机对远端信号完成了理想的时

间同步、频率同步和相位同步，有
f n

c c cf f f= = 。 

接收机采用相关解调，除去循环前缀，第 k 个

子载波上的第 l 个判决符号可表示为[14] 
( 1)1

( ) 2 ( ) ( ) d
s

k

s cp

l Tf j t
k

lT T
u

d l z t p t e t
T

ω+ −

+
= ∫         (8) 

将式(6)，式(7)代入式(8)并化简，有 

( , )

1

( 1)

( ) ( ) ( )

1
        2 ( ) ( ) d

k

s
k

s cp

L
f j i l f
k i k

i

l T
j t

k
lT T

u

d l h l e d l

I t p t e t z
T

ψ

ω

−

=

+ −

+

⎡ ⎤
⎢ ⎥= ⎢ ⎥⎣ ⎦

+ +

∑

∫    (9) 

其中 ( , ) ( ) 2 ( ) ( )f f
k k c k ii l l f f lψ ϕ π τ= − + ; kz 为双边功率

谱为 0 /2N 的高斯噪声； ( )I t 为射频抵消后的残余自

干扰信号，可以表示为 

[

]

[

]

1

0

1

0

( ) 2 ( )cos ( )

( ) ( ) (1 ) 2

 ( )cos ( )

 ( ) ( )

N
n

n n k k l
l k

n n
k l n n

N
n

k k l
l k

n n
k l

I t K P b l t

l p t K P

b l t t

l p t t

ω τ

θ φ τ η

ω τ

θ φ φ τ

+∞ −

=−∞ =

+∞ −

=−∞ =

= −

+ + − − +

⋅ − −Δ

+ + −Δ − −Δ

∑ ∑

∑ ∑
 (10) 

3.3 误码率 
在式(9)中，令 

,
( 1)1

2 ( ) ( ) d
s c k

s cp

l T j t
k

lT T
u

I I t p t e t
T

ω+ −

+
= ∫       (11) 

将式(9)带入式(11)并化简可知： 

1

2 ( ) ,  0

2 ( ) ( ) ,

                          

n n
n n k cp

n n
cp n ns

k n n k k
u u

n
cp s

K P b l T

T T
I K P b l b l

T T

T T

γ τ

τ τ
γ

τ

−

⎧⎪ < ≤⎪⎪⎪⎪ ⎡ ⎤− −⎪⎪ ⎢ ⎥= +⎨ ⎢ ⎥⎪⎪ ⎣ ⎦⎪⎪⎪ < <⎪⎪⎩

(12) 

其中 

cos( ) (1 )

    cos( )

n f
ck

n f
ck ck t

γ ω τ φ φ φ η

ω τ ω φ φ φ

⎡= Δ − +Δ + − +⎢⎣
⎤⋅ Δ + Δ − +Δ + ⎥⎦   (13) 

令 ( , )
1

( ) k
L j i l

ii
h h l e ψ−

=
= ∑ ，则式(9)可重写为 

( ) ( )
f f
k k k kd l hd l I z= + +          (14) 

令 f nψ φ φΔ = − ，此时第 l 个 OFDM 符号中第

k 个子载波上数据信息的误码率可以表示为 
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2

0 0 0
0

1
( )

/2

         ( )d( )d( )d( )

sT f k
e

s

n

h P I
P k Q

T N

P h h

π

ψ τ

+∞ ⎡ ⎤−⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

⋅ Δ

∫ ∫ ∫
   (15) 

其中
2/21

( ) d
2

x

x
Q x e x

π

+∞ −= ∫ , ( )P h 为瑞利概率密

度函数[14]。 
2

( ) exp
2 4L L

h h
P h

Ω Ω

⎛ ⎞⎟⎜ ⎟= −⎜ ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠
        (16) 

其中
1

L

L i
i

Ω Ω
=

= ∑ , { }2
i iE hΩ = , {}E ⋅ 表示数学期望。 

式(15)计算的是第 l 个 OFDM 符号中第k 个子

载波上数据信息的误码率，在进行数值计算时，需

要计算所有子载波的平均误码率： 

1

1
( )

N

e e
k

P P k
N =

= ∑              (17) 

3.4 干扰抑制比 
干扰抑制比(Interference Cancellation Ratio, 

ICR)定义为原始干扰信号功率与射频干扰抵消后

残余信号功率的比值[16,17]。ICR 越大，抑制效果越

好；当干扰完全抵消时，ICR 为无穷大。 

{ }
{ }

2

2

( )
ICR 10 lg

( )

n
nE K x t

E I t
=         (18) 

将式(6)，式(10)代入式(18)并化简，可得平均

干扰抑制比为 

[ ]

[ ]

12

0
0

2

1
ICR 10 lg cos ( ) (1 )

       cos ( ) d( )      (19)

N
n

ck l
k

n n
ck l

t
N

t t

π
ω φ η

ω φ φ φ

−

=

⎧⎪⎪ ⎡≈ − + − +⎨ ⎣⎪⎪⎩
⎫⎪⎪⎤⋅ −Δ + −Δ ⎬⎦ ⎪⎪⎭

∑∫

 

4  数值及仿真结果 

为了验证本文分析的正确性，本节进行了数值

计算与计算机仿真。通常情况下，载波的中心频率

远大于子载波间隔[18]，不同子载波的总的相位误差
n
ck tω φΔ +Δ 之间差别很小，可以近似为 2 cf tπ Δ  
φ+Δ 。工程设计中更需要了解总相位误差和幅度估

计误差对性能的影响，因此在仿真中相位误差采用

总误差 2 cf tπ φΔ +Δ 。详细的数值计算及仿真条件

设置为[18]：载波频率 2.3 GHzcf = ，调制方式 BPSK, 
OFDM 子载波个数 4096，子载波间隔 15 kHz，保

护间隔长度 3168/24576cp sT T= × , sT 为符号周期。 
4.1 星座图对比 

从图 2 可以看出，没有射频干扰抑制前，星座

图中体现的是自干扰的信号，解调得到的是干扰数

据。幅度估计相对误差 η和载波相位估计误差 φΔ 越

小，解调前星座图越清晰，误码率性能越好。 
4.2 误码率 

从图 3 中可以看出，理论结果与仿真曲线几乎

吻合；当相位误差 66 10−°× ，幅度估计误差 53 10−× ，

误码率 210− 时，与没有误差条件下相比，CCFD 损

失信噪比 0.8 dB。当比特信噪比 0/bE N 大于 12 dB 

 

图 2 信干比-50 dB 时，不同幅度和载波相位估计误差条件下的解调星座图 
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时，误码率曲线出现了平层现象。原因是在射频抵

消误差和信干比一定时，射频抵消后的残余自干扰

功率是固定值，并不随信噪比增加而变小；当射频

抵消误差的绝对值越大，残余自干扰功率越强。 
4.3 射频抑制比 

实际中的信干比 SIR 通常低于-50 dB，由 4.2

节仿真结果可以看出，要使得信噪比损失小于 1 dB，

需要很高的自干扰幅度和载波相位估计精度，例如

要求幅度估计相对误差绝对值 4| | 2 10η −< × ，且载

波相位估计误差绝对值 5| | 4 10φ −Δ < × 时，在目前工

程实现中有困难，需要天线抑制、射频抑制和数字

抑制多种方法配合。下面仿真是在目前工程可实现

的幅度和相位估计精度条件下，射频抵消对干扰的

抑制情况。 
图 4 是根据式(19)，采用数值方法将幅度估计

误差、载波相位估计误差和射频抑制比关系绘制成

的等高线图。可以看出：射频抑制比 ICR 的等高线 
呈圆环状，越靠近中心，等高线越密；说明射频抵

消中的幅度和相位估计误差的绝对值越小，自干扰

抑制效果越好，与文献[6]结论一致。典型的幅度和

载波相位估计精度条件[19,20]，若期望射频抑制比 ICR
大于 40 dB，则要求射频干扰抵消中的幅度估计相

对误差的绝对值小于 1%，载波相位估计误差的绝对

值小于 0.5 °。  

5  结束语 

本文分析了远端到近端的瑞利频率选择性衰落

环境下，射频抵消过程中的幅度估计相对误差和载

波相位估计误差对同时同频全双工传输方式的影

响。推导了公式，并用计算机进行了仿真验证，结

果表明，分析结果与仿真结果相吻合。在相同信干

比条件下，幅度估计相对误差和载波相位估计误差

的绝对值越小，误码率越低，射频抑制比 ICR 越大，

射频抵消效果越好。当幅度和载波相位估计存在误

差时，在高信噪比条件下，存在误码率平层现象；

而且幅度和载波相位估计误差的绝对值越大，误码

率平层越严重。 

 

图 3 信干比-70 dB 时，幅度和                       图 4 幅度和载波相位估计误差对 

载波相位估计误差对误码率的影响                       射频抑制比 ICR 影响等高线图 
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