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同时同频全双工 LTE 射频自干扰抑制能力分析及实验验证 

徐  强    全  欣    潘文生    邵士海
*
    唐友喜 

(电子科技大学通信抗干扰技术国家级重点实验室 成都 611731) 

摘  要：同时同频全双工本地发射信号会对本地接收信号产生强自干扰，为了使信号能够通过射频接收通道及模数

转换器件，需要在射频前端进行自干扰抑制。在自干扰为直射路径的条件下，该文采用直接射频耦合法，对长期演

进(LTE)同时同频全双工自干扰抑制进行实验测试；分析推导了自干扰功率、带宽及线缆、幅度、相位调整误差对

射频自干扰抑制能力的影响；得到了射频自干扰抑制能力的闭合表达式。分析表明对于 20 MHz 带宽，−10 dBm

接收功率的 LTE 射频自干扰信号，理论上能抑制 54 dB 的射频自干扰，而实验测试结果表明能抑制 51.2 dB。 
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Analysis and Experimental Verification of RF Self-interference 
Cancelation for Co-time Co-frequency Full-duplex LTE 

Xu Qiang    Quan Xin    Pan Wen-sheng    Shao Shi-hai    Tang You-xi 
(National Key Laboratory of Science and Technology on Communications, University of Electronic Science 

and Technology of China, Chengdu 611731, China) 

Abstract: Co-time Co-frequency Full-Duplex (CCFD) radio transmission will cause a strong self-interference in its 

receiver. To ensure the undistorted transmission in the Radio Frequency (RF) channel and effective sampling of the 

desired signal, the Self-Interference Cancellation (SIC) need to be applied to RF frontend. In this paper, the CCFD 

verification experiment is presented based on the Long Term Evolution (LTE) that adopts RF SIC with the 

coupled RF transmitted signal. Considering the direct path self-interference between transmit and receive antennas, 

the relationship among interference power, interference bandwidth, RF adjustment errors and SIC ability is 

analyzed. Consequently, the expression of SIC ability is derived. Analysis and experimental results show that the 

SIC abilities are 54 dB in theory and 51.2 dB in practice for a 20 MHz LTE signal with received power of −10 dBm. 
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(LTE) 

1  引言  

同时同频全双工(CCFD)是指设备的发射机和

接收机占用相同的频率资源同时进行工作，使移动

通信上、下行可以在相同时间使用相同的频率，突

破了现有的频分双工和时分双工[1]模式，理论最大频

谱效率可以提升一倍；近三年来，CCFD 得到了业

界的广泛关注[2,3]。 
由于收发同时同频，CCFD 发射机的发射信号

会对本地接收机产生干扰，使用 CCFD 的首要工作

是抑制强自干扰[1,3]。近三年来，国内外的已有研究
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主要包括：天线抑制 [4 ,5]、射频抑制 [6 8]− 和数字抑 
制 [3,9 11]− 。其中，天线抑制在收发天线处实施，射频

抑制在信号进入模数转换器件(ADC)前的射频前端

实施，数字抑制在信号经过 ADC 后的数字域实施。

为了防止射频接收通路阻塞，需要进行射频自干扰

抑制，使信号能够通过 ADC，进入数字干扰抑制及

数字解调处理流程。 
射频自干扰抑制可以分为直接射频耦合干扰抑

制[6,7,12,13]和数字辅助射频干扰抑制[2,14]，并且已经得

到了初步工程验证[6,7,15,16]。直接射频耦合干扰抑制

的典型方法如文献[6]和文献[7]。文献[6]将发射信号

经过可变衰减、可变延时处理后，得到干扰重建信

号，将接收信号与干扰重建信号相减，完成射频干

扰抑制；经实验验证，对于 10 MHz 带宽的 WiFi
信号，可以抑制 45 dB 自干扰。文献[7]在文献[6]的
基础上，对干扰重建方法进行了改进，将发射信号
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经过两路可变衰减器和固定延时器，得到干扰重建

信号；经实验验证，对 40 MHz 带宽的 OFDM 信号，

可以抑制 45~50 dB 自干扰。射频自干扰功率、带

宽以及线缆长度、幅度、相位调整误差对射频自干

扰抑制效果的影响，目前还没有分析和实验验证的

报道。 
本文采用直接射频耦合干扰抑制方法，对长期

演进(LTE)信号同时同频全双工展开实验验证；在

自干扰为直射路径的条件下，分析了实验中干扰抑

制方法的原理模型和射频自干扰抑制能力；推导了

自干扰功率、带宽及射频调整误差对射频自干扰抑

制能力影响的闭合表达式；给出了射频自干扰抑制

能力随干扰功率、干扰带宽变化的理论关系曲线和

实验关系曲线；分析了实验关系曲线与理论关系曲

线存在差距的原因，以及曲线变化趋势的依据。 
本文内容安排如下：第 2 节给出了实验采用的

干扰抑制方法的原理模型，对该方法的工程设计和

实现进行分析，并给出理论分析结果；第 3 节介绍

了实验验证采用的实验平台、实验条件、实验方法；

第 4 节给出了干扰功率、带宽对射频自干扰抑制能

力影响的实验曲线和理论曲线，并对实验结果进行

分析；第 5 节是全文的总结。 

2  实验设计原理 

2.1 实验原理模型 
考虑单发单收场景下的 CCFD，如图 1 所示，

其中 0f 为载波频率。近端设备与远端设备在相同时

间、相同频率上收发信号。以近端设备为例，在

CCFD 模式下，发射通道和接收通道同时同频工作，

接收通道除了会接收到远端的发射信号，即有用信

号 ( )Ur t ，还会受到本地发射信号的干扰，即自干扰

信号 ( )Ir t 。 ( )Ir t 与 ( )Ur t 占用相同频段、相同时隙，

且 ( )Ir t 的功率通常比 ( )Ur t 的功率强几个量级，例如，

在远、近端设备的发射功率相等的情况下，自干扰

信号 ( )Ir t 经过近端空口到达本地接收天线的路径长

度为 0.1 m，而有用信号 ( )Ur t 到达近端接收天线的

路径长度为 300 m，自干扰信号 ( )Ir t 将比期望信号

( )Ur t 功率强约 70 dB，会导致常规 ADC 器件饱和

阻塞，使有用信号无法进入后续数字解调处理流程。

由此可见，同时同频全双工模式下，有必要在射频

前端进行自干扰抑制，消除部分自干扰，使信号能

够通过 ADC，进入数字干扰抑制及数字解调处理流

程。 
根据以上分析，接收机接收到的信号 ( )r t 可表

示为 
( ) ( ) ( ) ( )U Ir t r t r t n t= + +          (1) 

其中 ( )Ur t 为有用信号， ( )Ir t 为自干扰信号， ( )n t 为

接收通路噪声。 

 

图 1 单发单收 CCFD 射频自干扰抑制方法 

一般情况下，本地发射天线与接收天线固定在

同一设备上，收发天线间存在直射路径。直射径自

干扰的能量远远高于其它散射路径，是造成 ADC
阻塞的主要原因，因此射频自干扰抑制目的是消除

直射径自干扰。基于以上分析，仅考虑直射径自干

扰，自干扰可以表示为[17]。 

( )( )I I Ir t h s t τ= −             (2) 

其中 Ih 为自干扰信道引入的幅度衰减， ( )s t 为近端

发射信号， Iτ 为发射信号 ( )s t 传播经历的时延。 
文中采用直接射频耦合干扰抑制方法，具体操

作为：将射频发射信号进行幅度、时延的调整后，

重建出自干扰信号，通过射频接收信号与重建自干

扰信号相减，完成自干扰抑制[6]。如图 1 所示，将射

频发射信号 ( )s t 耦合复制一路信号经过可调衰减

器、可调延时器进行幅度、时延调整，其中幅度调

整因子为 Cα ，时延为 Cτ ，得到自干扰重建信号 ( )Cs t
为 

( )( )C C Cs t s tα τ= −             (3) 

在接收信号 ( )r t 中减去 ( )Cs t ，得到射频自干扰

抑制后的接收信号 ( )y t ，可以表示为 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )C U ry t r t s t r t s t n t= − = + +     (4) 

其中 ( )rs t 为经过射频自干扰抑制后的残余干扰，表

示为 
( ) ( ) ( )r I Cs t r t s t= −              (5) 

以残余干扰 ( )rs t 能量最小为目标，调整干扰重

建信号的衰减 Cα 和延时 Cτ ，完成射频自干扰消除。

因此，目标函数Λ为 

[ ]2
,

min ( ) d
C C

t T

r
t

s t t
α θ

Λ
+

= ∫           (6) 

其中T 为能量检测周期。 

定义射频自干扰抑制能力G (dB)[18]为 

10 lg I N

r N

E E
G

E E

+
=

+
             (7) 

其中 IE 为自干扰 ( )Ir t 的能量， rE 为残余干扰 ( )rs t

的能量， NE 为噪声能量。 
2.2 工程设计分析 

工程实现中，考虑到大尺度可调时延器件的体
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积和成本问题，实验中采用长度可调的传输线缆和

可调相位器件等效实现时延调整。 
自干扰信号 ( )Ir t 由发射信号经过空中传输和线

缆传输得到，具体表示如式(2)。其中，传输总延时

Iτ 由两部分传输构成：收发天线间的空中传输距离

1d ，连接线缆的传输距离 2d ，因此 Iτ 可以具体表示

为 
1 2

1 2I r
d d

c c
τ τ τ ε= + = +          (8) 

其中，电磁波在空气中的传播速度为c ，线缆中的

传输速度为 rc ε , rε 为线缆的相对介电常数。 
自干扰重建信号 ( )Cs t 由发射信号经过幅度调

整、相位调整，通过长度为L 的线缆传输得到，表

示为 

( ) Cj
C C r

L
s t s t e

c
θα ε

⎛ ⎞⎟⎜= − ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠
        (9) 

残余干扰信号 ( )rs t 的能量为 

( )

2

2

( ) d

   dC

t T

r r
t

t T
j

I I C r
t

E s t t

L
h s t s t e t

c
θτ α ε

+

+

=

⎛ ⎞⎟⎜= − − − ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠

∫

∫  (10) 

在能量检测周期T 内应用帕斯瓦尔定理[19]，考

虑信号中心频率为 0f 、带宽为B ，残余干扰信号 ( )rs t

能量的频域表达式为 

{0

0

2 22

2

2

2

       cos 2 ( ) d

B
f

Br I C C I
f

I r C

E h h

L
f S f f

c

α α

π τ ε θ

+

−
= + −

⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎪⎪⎟⎜⎢ ⎥⋅ − + ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠ ⎪⎢ ⎥⎣ ⎦⎪⎭

∫

  (11) 

假设带宽内发射信号的能量谱近似为常数，即
2

0( )S f E= ，式(11)可以简化为 

( )2 2
0

0

= + 2 sinc
2

      cos 2                  (12)

r I C C I I r

I r C

B L
E E B h B h

c

L
f

c

α α τ ε
π

π τ ε θ

⎧ ⎡ ⎤⎛ ⎞⎪⎪ ⎟⎜⎢ ⎥− −⎨ ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎪ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎪⎩
⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎪⎪⎟⎜⎢ ⎥⋅ − + ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠ ⎪⎢ ⎥⎣ ⎦⎪⎭

  

其中 sinc( ) sin( )/t t tπ π= 。 
考虑L 为某一固定值，令 /I rL cτ τ εΔ = − ，

表示自干扰支路与自干扰重建支路的信号传播时延

差。根据目标函数式(6)，调整 Cα , Cθ ，使 rE 取极

小值。令一阶偏导数为零，即 

( )

( )

0

0

0

0

2 2 sinc
2

         cos 2 0

= 2 sinc
2

        sin 2 + =0     

r
C I

C

C

r
C I

C

C

E B
E B Bh

f

E B
E B h

f

τ
α

α π

π τ θ

τ
α

θ π

π τ θ

⎫⎡∂ Δ ⎪⎪= −⎢ ⎪⎪⎢∂ ⎣ ⎪⎪⎪⎤ ⎪⎪⎥⋅ Δ + = ⎪⎪⎥ ⎪⎦ ⎪⎬⎪⎡∂ Δ ⎪−⎢ ⎪⎪⎢∂ ⎪⎣ ⎪⎪⎪⎤ ⎪⎥ ⎪⋅ Δ ⎪⎥ ⎪⎦ ⎪⎭

     (13) 

解得 Cα , Cθ 如式(14)，其中，sinc( /(2 )) 0B τ πΔ ≥ 时，

k 为偶数； sinc( /(2 )) 0B τ πΔ < 时，k 为奇数。经验

证，满足式(14)时， rE 取极小值。 

0

sinc
2

2  

C I

C

B
h

k f

τ
α

π
θ π π τ

⎫⎛ ⎞⎪Δ ⎪⎟⎜= ⎟⎪⎜ ⎟⎜ ⎪⎝ ⎠⎬⎪⎪= − Δ ⎪⎪⎭

          (14) 

将 L 为某一固定值时的最优解式(14)代入式

(12)，得到最小残余干扰能量 minrE 与线缆长度L 、

带宽B ，接收干扰能量 IE 的关系，具体表示为 

2 2
min 0

2

1 sinc
2

      1 sinc
2

r I

I I r

B
E E Bh

B L
E

c

τ
π

τ ε
π

⎡ ⎤⎛ ⎞Δ ⎟⎜⎢ ⎥= − ⎟⎜ ⎟⎜⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
⎧ ⎫⎡ ⎤⎛ ⎞⎪ ⎪⎪ ⎪⎟⎜⎢ ⎥= − −⎨ ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎪ ⎪⎢ ⎥⎣ ⎦⎪ ⎪⎩ ⎭

    (15) 

将式(15)代入式(7)，得到对应射频自干扰抑制

能力为 

max
2

=10 lg

1 sinc
2

I N

I I r N

E E
G

B L
E E

c
τ ε

π

+
⎧ ⎫⎡ ⎤⎛ ⎞⎪ ⎪⎪ ⎪⎟⎜⎢ ⎥− − +⎨ ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎪ ⎪⎢ ⎥⎣ ⎦⎪ ⎪⎩ ⎭

 (16) 

根据式(11)，在最优解式(14)情况下，信号每个

频点的干扰抑制情况可以用残余干扰与噪声的功率

谱表示，即 

]

2 2
0 0

0 0

( )+ = 1+sinc 2 sinc
2 2

             cos(2 ( ))

r I
B B

P f N E h

f f N

τ τ
π π

π τ

⎡ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞Δ Δ⎟ ⎟⎜ ⎜⎢ −⎟ ⎟⎜ ⎜⎟ ⎟⎜ ⎜⎢ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎣
⋅ Δ − +  (17) 

由式(15)可以看出，残余干扰能量为线缆长度 

的函数。显然，当 0
2 I r
B L

c
τ ε
⎛ ⎞⎟⎜ − =⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠

时， rE 最小， 

即线缆长度L 的最佳取值表示为 

1
0 2

I

r r

c d
L d

τ
ε ε

= = +           (18) 

此时，根据式(14)，幅度衰减因子和相位调整

取值分别为 C Ihα = , 0Cθ = ，残余干扰能量为 0，

达到最佳射频自干扰抑制能力为 

opt 10 lg 10 lgI N I

N N

E E E
G

E E
+

= ≈        (19) 

2.3 误差分析 
根据 2.2 节的分析，实现重建自干扰信号应该

包括两个步骤：首先根据式(18)，确定线缆长度，

然后进行残余信号能量检测，通过梯度算法控制幅

度、相位调整因子，使残余干扰最小。考虑到工程

实现的精度问题以及无线信道的不确定性，线缆长

度和幅度、相位调整都会存在一定的误差， 当线缆

长度、幅度、相位调整分别存在误差 LΔ , αΔ , θΔ

时，根据式(12)计算得到残余干扰能量为 
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( )

( )

2

0

2
0

1 2 cos 1 sinc
2

       2 1 cos

        sinc
2

r I r

I

r

B L
E E

c

E h

B L
E B

c

θ ε
π

α θ

ε α
π

Δ

⎡ ⎤⎛ ⎞Δ ⎟⎜⎢ ⎥= − Δ − ⎟⎜ ⎟⎜⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
+ Δ − Δ

⎛ ⎞Δ ⎟⎜⋅ + Δ⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠
  (20) 

2.4 理论分析结果 
如无特殊说明，误差分析中的假设条件为：自

干扰信号的空中传输距离 1 0.15 md = ，连接线缆的

传输距离 2 0.35 md = ，线缆的相对介电常数

4.5rε = ，根据式 (18)计算得到最佳线缆长度

0 0.4207 mL = ；接收干扰能量 IE 比噪声能量 NE 高

90 dB。 
2.4.1 线缆长度误差  根据式(20)，可以得到不同带

宽下射频自干扰抑制能力与线缆长度误差的变化关

系。在幅度和相位调整不存在误差时，变化关系如

图 2 所示。可以看出：(1)带宽固定时，射频自干扰

抑制能力随线缆长度误差增加而下降；(2)线缆长度

误差固定时，射频自干扰抑制能力随带宽增加而下

降；(3)对线缆长度的精度要求随带宽增加而提高，

对于带宽为 5 MHz的信号，达到 70 dB的抑制能力，

线缆长度的允许误差约为 10%(约为 4.2 cm)，对于

20 MHz 带宽的 LTE 信号，线缆长度的允许误差需

要在 2.5%(约为 0.1 cm)以下。 
根据式(17)，可以得到线缆为不同长度时，信

号带宽内各频点的干扰抑制情况。以带宽为 20 
MHz，中心频率为 2.6 GHz 的 LTE 信号为例，各频

点干扰抑制情况如图 3 所示。图 3 中可以看出：(1)
中心频率处干扰抑制效果最好，带宽边缘频点干扰

抑制效果较差；(2)带宽范围内，频率跨度越大，各

频点干扰抑制效果差别越大，消除效果越不平坦；

(3)不同线缆长度，各频点的射频自干扰抑制能力都

有所不同，带宽范围内的波动幅度也不同，例如，

0L L= 时，带宽内各频点干扰可消除 90 dB，可以

平坦消除自干扰，将残余干扰与噪声功率降至底噪；

0 0.1L L= + m 时，频段边缘处大约可消除 27 dB
干扰，频段中心处可消除 90 dB 干扰，带宽内能量

波动幅度约 63 dB。 

2.4.2 幅相调整误差  根据式(20)，可以得到不同自

干扰带宽下射频自干扰抑制能力随幅度调整误差的

变化情况。当线缆长度与最佳长度 0L 存在 5 cm 误

差(约为 12%)，相位调整没有误差时，变化情况如

图 4。图 4 中可以看出：(1)带宽固定时，射频自干

扰抑制能力随幅度误差增加而降低；(2)带宽越宽，

幅度误差的影响效果越小，例如，对于带宽为 5 MHz
的信号，0.01 dB 的幅度误差会使射频自干扰抑制能

力降低约 8 dB，而对于带宽为 20 MHz 的 LTE 信

号，0.01 dB 的幅度误差会使射频自干扰抑制能力降

低约 1.5 dB。 
根据式(20)，可以得到不同自干扰带宽下射频

自干扰抑制能力随相位调整误差的变化情况。当线

缆长度与最佳长度 0L 存在 5 cm 误差(约为 12%)，
幅度调整没有误差时，变化情况如图 5。图 5 中可

以看出：(1)带宽固定时，射频自干扰抑制能力随相

位误差增加而下降；(2)带宽越大，相位误差对射频

自干扰抑制能力的影响越小，例如，对于带宽为 5 
MHz 的信号，0.2 的相位误差会使射频自干扰抑制

能力下降 17 dB左右，而对于带宽为 20 MHz的LTE
信号， 0.2 的相位误差仅会使射频自干扰抑制能力

下降 6 dB 左右。 

3  实验验证 

利用自制实验平台验证射频自干扰抑制方法的

有效性以及发射信号功率、带宽和射频调整误差对

射频自干扰抑制能力的影响。 

3.1 实验平台 

根据 2.1 节和 2.2 节的分析，实验采用发射与接

收通道板、干扰重建板及数字信号处理板共同完成

射频干扰抑制。其中，发射与接收通道板用于完成

中频信号的发射和接收；干扰重建板用于重建自干

扰信号；数字信号处理板对接收中频信号进行功率

检测，控制幅度衰减因子和相位调整值。硬件组成

框图如图 6 所示。 

 

图 2 不同带宽下射频自干扰              图 3 不同线缆长度下功率谱的             图 4 不同带宽下射频自干扰抑 

          抑制能力随线缆误差的变化               变化(中心频率为 2.6 GHz)                 制能力随幅度误差的变化 
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图 5 不同带宽下射频自干扰抑制能力随相位误差的变化 

3.2 实验环境及条件 
本节实验目的是验证自干扰功率和自干扰带宽

对射频自干扰抑制能力的影响。实验在室内完成，

采用的实验条件和理论分析条件如表 1，表 2 所示。 

4  实验结果及分析 

4.1 实验结果 
4.1.1干扰功率对射频自干扰抑制能力的影响  固定

干扰带宽为 20 MHz，在接收功率分别为−50 dBm, 
−40 dBm, −30 dBm, −20 dBm, −10 dBm 时，记

录射频自干扰抑制能力。实验结果与理论分析结果

对比如图 7，可以看出：(1) 实验结果与有工程误差

理论分析结果存在 1.5~4.5 dB 的差距，并且差距随

接收干扰功率的增加而减少；(2)随着接收干扰功率

的增加，射频自干扰抑制能力在提高；(3)由于存在

线缆、幅度、相位调整误差，有工程误差理论分析

结果与无工程误差理论分析结果存在 1~34 dB的差

距，并且差距随接收干扰功率增加而增大；残余干

扰可以由后续的数字干扰抑制进行弥补。 
4.1.2干扰带宽对射频自干扰抑制能力的影响  固定

接收干扰功率为−10 dBm，在自干扰带宽分别为 5 
MHz, 10 MHz, 15 MHz, 20 MHz 时，记录射频自干

扰抑制能力。实验结果与理论分析结果的对比如图

8，可以看出：(1) 实验结果与有工程误差理论分析

结果存在 1.5~3.5 dB 的差距，并且差距随干扰带宽

增加而减少；(2)随着干扰信号带宽的增加，射频自

干扰抑制能力在下降；(3)由于线缆、幅度、相位调

整误差，有工程误差理论分析结果与无工程误差理

论分析结果存在约 34 dB 的差距；残余干扰可以由

后续的数字自干扰抑制进行弥补。 
4.2 对比与分析 

下面针对实验结果与理论分析结果的不同之处

以及曲线变化趋势进行分析。 
(1)实测结果与理论结果存在差距  图 7 是干扰

带宽为 20 MHz，不同干扰功率下射频自干扰抑制能

力的实验测试曲线和理论分析曲线。图 7 中可以看

出，实验结果与理论结果有1.5~4.5 dB左右的差距，

差距会随着干扰功率增加而减少。存在差距的主要

原因是干扰重建板引入的噪声以及实验平台的非理

想特性[20]： 

表 1 实验条件 

参数名称 参数值 

发射信号格式 LTE-OFDM 

本地收发天线距离(cm) 15 

发射信号中心频率(GHz) 2.6 

接收干扰功率(dBm) −50, −40, −30, −20, −10 

发射信号带宽(MHz) 5, 10, 15, 20 

噪声系数(dB) 3 

表 2 理论分析条件 

参数名称 参数值 

线缆误差(cm) 5 

幅度调整误差(dB) 0.005 

相位调整误差( ° ) 0.05 

接收干扰功率(dBm) −50, −40, −30, −20, −10

发射信号带宽(MHz) 5, 10, 15, 20 

噪声系数(dB) 3  

 

图 6 实验平台的组成 



第 3期                徐  强等： 同时同频全双工LTE射频自干扰抑制能力分析及实验验证                       667 

 

 

图 7 不同接收干扰功率下的射频自干扰抑制能力            图 8 不同干扰带宽下的射频自干扰抑制能力 

(a)抑制前干扰功率高于−30 dBm 时，射频自

干扰抑制能力的实验数据与理论数据的差距基本一

致(1.5 dB 左右)。由于理论残余干扰功率在−83 
dBm 以上，比−98 dBm 的底噪高出 15 dB 以上，

根据式(7)，可以忽略底噪对实际射频自干扰抑制能

力的影响，因此存在差距的主要原因是实验平台的

非理想特性。 
(b)抑制前干扰功率为−50 dBm 时，理论射频

自干扰抑制能力为 46.9 dB，即抑制后干扰残余功率

为−96.9 dBm。考虑到实验平台的底噪为−98 dBm，

抑制后残余干扰功率与底噪相近，根据式(7)，底噪

水平的高低会影响实际射频自干扰抑制能力。由于

干扰重建板会引入 3 dBm 的噪声，使底噪水平抬升

至−95 dBm，使射频自干扰抑制能力最大只能达到

45 dB；同时实验平台存在非理想特性，导致实际射

频自干扰抑制能力约为 42.5 dB。 
(c)干扰功率较小(低于−30 dBm)时，残余干扰

功率与底噪水平接近，噪声和实验平台的非理想特

性共同导致了实际射频自干扰抑制能力与理论射频

自干扰抑制能力存在较大差距；随着干扰功率的增

加，残余干扰功率与底噪的差距增大，实验平台的

非理想特性成为存在差距的主要原因。因此，从总

趋势来看，实际射频自干扰抑制能力与理论射频自

干扰抑制能力的差距会随着干扰功率增加而减小。 

图 8 是干扰功率为−10 dBm，不同干扰带宽下

射频自干扰抑制能力的实验测试曲线和理论分析曲

线。实验结果与理论结果存在差距，并且差距会随

着干扰带宽、幅度调整误差、相位调整误差的增加

而减少，存在差距的主要原因是实验平台的误差。

随着干扰带宽的增加，根据式(20)，这些因素对实

际射频自干扰抑制能力的影响比实验平台误差的影

响更为明显，因此，实际射频自干扰抑制能力与理

论射频自干扰抑制能力的差距会随着干扰带宽增加

而减小。 
(2)射频自干扰抑制能力随干扰能量变化  从

图 7 可以看出，射频自干扰抑制能力的趋势是随着

干扰信号能量的增加而增强，并且存在极限值。 
根据射频自干扰抑制能力G 和抑制前干扰能量

IE 的函数关系式(16)可知，在噪声能量 NE 确定且线

缆和幅相调整误差一定时，抑制前干扰能量 IE 增加

会使射频自干扰抑制能力增加；抑制前干扰能量 IE

无限增大时，根据式(20)，对式(16)求极限，可以得

到射频自干扰抑制能力为一个常数 limG ，仅与实验

调整误差有关(由 2.4 节分析可知，实验中的幅度调

整误差 0.005 dB 对 20 MHz 干扰信号的射频自干扰

抑制能力影响很小，式(21)没有考虑幅度调整误差)。 

( ){lim

2

10 lg 1 2 cos 1

        sinc
2 I r

G

B L
c

θ

τ ε
π

= − − Δ −

⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ ⎪⎪⎟⎜⎢ ⎥⋅ − ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠ ⎪⎢ ⎥⎣ ⎦⎪⎭
      (21) 

值得说明的是，射频自干扰抑制能力强并不意

味着残余干扰能量小。事实上，干扰信号能量越强，

残余干扰能量越大，对有用信号解调的影响也越大。 
(3)射频自干扰抑制能力随干扰带宽变化  图 8

可以看出，射频自干扰抑制能力的趋势是随着干扰

信号带宽的增加而降低，主要原因在于用相位调整

重建自干扰信号无法完全重建自干扰信号，带宽越

宽，重建自干扰信号的误差越大。 
存在线缆误差时，只能通过调整重建信号的相

位使残余干扰能量最小。由式(14)可以看出，相位

调整根据中心频率的相位变化而进行调整。干扰重

建支路将所有频点经过同样相移得到干扰重建信

号；而实际自干扰信号各频点的相位变化是不同的，

带宽越大，相位变化差别越大。因此，带宽越大，

干扰重建信号误差越大，射频自干扰抑制能力也会

相应下降。 

5  结束语 

文本采用直接射频耦合干扰抑制方法，对 LTE
信号同时同频全双工进行了实验验证；在自干扰为

直射路径的条件下，分析推导了射频自干扰抑制能
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力的闭合表达式；得到了射频自干扰抑制能力随干

扰功率、干扰带宽的变化曲线。实验结果及理论分

析结果表明：(1)射频自干扰抑制能力随干扰功率增

加而变大，并且存在极限值；(2)射频自干扰抑制能

力随干扰带宽增加而减小；(3)射频自干扰抑制能力

的极限水平由线缆、幅度、相位调整精度决定。理

论分析和实验测试为射频自干扰抑制的方法优化、

系统器件选型提供了理论指导，相关实验测试为

LTE 同时同频全双工的工程应用提供了参考数据。 
本文在分析和实验过程中仅考虑了直射径自干

扰，且相位等效调整的方案对宽带自干扰信号的抑

制能力有限，因此有待进一步探索研究的方向包括：

(1)自干扰信号存在多径时的射频自干扰抑制方法；

(2)带宽内平坦抑制自干扰的射频自干扰抑制方法。 
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