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卡尔曼预测在干扰对齐中的应用

周墨淼,摇 李红艳,摇 王摇 侃,摇 索摇 龙,摇 马建鹏
(西安电子科技大学 通信工程学院, 西安 710071)

摘要: 分析了 K 用户干扰信道中,收发端的噪声和信道的时变特性对干扰对齐实际性能的影响,并提出一种基于

卡尔曼预测的信道状态信息修正方法,以改善干扰对齐的性能. 该方法利用信道的时域相关特性对信道增益进行

跟踪预测,并通过预测值对估计值进行修正,从而提高发送端获取信道状态信息的精度. 仿真结果表明,所提出的

修正方法降低了信道增益估计值的均方误差,有效地改善了干扰对齐的性能,提升了系统的和速率.
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Abstract: The impacts of both noise and time鄄variation of channels on interference alignment in the K鄄us鄄
er interference channel were analyzed. To revise the channel state information at transmitters, a Kalman
filter鄄based algorithm was proposed. First, tracking prediction on channel coefficients is made based on
the temporal correlation between them. Then, by combining the estimated value and the predicted value,
a more accurate value of channel gain is obtained. Simulations reveal that the proposed algorithm can re鄄
duce the mean square error of channel estimations and thus improve the sum鄄rate of the system.
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摇 摇 近年来,干扰对齐(IA,interference alignment)作
为一种新型干扰管理技术得到了广泛的关注. IA
的主要思想是通过在发送端进行合理的预编码,使
得在接收端将所有干扰信号压缩到相同的子空间,
从而为期望信号提供无干扰的信号维度进行数据传

输. 该技术实现的前提是发送端必须获知完美的全

局信道状态信息(CSI,channel state information). 在

实际的频分双工通信系统中,发送端必须通过信道

训练和反馈来获得全局 CSI[1],而信道训练和反馈

过程中不可避免地存在一定的信道估计误差,因此

完美的 CSI 不可能获得,这使得 IA 的性能受到严重

的影响. 基于有限量化反馈机制,Chen 等[2] 通过合

理分配各用户的反馈比特数优化了 IA 的性能;Ay鄄
ach 等[3]提出了模拟反馈机制:不同于量化反馈,接
收端直接把 CSI 信息以模拟信号的方式广播出去而

无须量化编码,有效地降低了反馈开销. 然而现有

文献对 IA 的分析都假设信道是静态的,并未考虑信

道的时变特性.
笔者基于模拟反馈机制中发送端所获得的信道

状态信息表达式推导了由于噪声和信道时变特性共

同导致的 CSI 估计误差,仿真了在任意信噪比

(SNR,signal noise ratio)条件下 CSI 误差对 IA 系统

和速率的影响;笔者还提出了一种基于卡尔曼预测

的 CSI 修正方法,降低了 CSI 估计误差,提升了 IA



性能.

1摇 系统模型

考虑典型的 K 用户干扰信道. 所有发送端和接

收端均配置相同的天线数,假设为 M. 每个发送端

给对应的接收端发送 d 个数据流,且 d 满足 IA 的可

行性条件,即 d臆2M / (K + 1) [4] . 在时刻 t,接收端 j
接收到的信号表达式为

Y j( t) = 移
K

i = 1

P f

d h j,i( t)Visi + n j( t) (1)

其中:h j,i( t)沂迯 M 伊M为 t 时刻发送端 i 和接收端 j 之
间的信道矩阵;Vi = [vi,1,…,vi,d]沂迯 M 伊 d为发送端

i 的预编码矩阵;si沂迯 d 伊 1为发送端 i 的发送信号向

量,且满足 E(sisHi ) = Id;n j( t)沂迯 M 伊 1为 t 时刻接收

端的噪声,其每个元素是独立同分布的均值为 0、方
差为 滓2 的高斯随机变量;另外,P f 为发送端的发射

功率. 为简便起见,下面部分表达式的书写省略了

时刻 t,如 h j,i( t)写为 h j,i,表示任意时刻的信道增益

矩阵.
系统和速率可表示为

Rsum = 移
K

j = 1
移

d

s = 1

æ

è
ççlb 1 +

P f

d |uH
j,sh j,jv j,s | 2

J j,s + 滓
ö

ø
÷÷2 (2)

其中:u j,s为接收端 j 的干扰抑制矩阵 U j 的第 s 列,
U j = [u j,1,…,u j,d]沂迯 M 伊 d;J j,s为接收端 j 在第 s 个
数据流上收到的干扰信号. 只有当发送端获得完美

的 CSI 时,接收端的干扰才能被完全消除,即 J j,s =
0;否则就会产生干扰泄露.

为了便于描述信道增益随时间的变化关系,考
虑经典的 1 阶高斯-马尔可夫时变信道模型[5] . 发

送天线 m 到接收天线 n 的信道在时刻 l 和 l - k 之

间的时域相关函数可表示为信道增益积的期望,即
rl,l - k(m,n) = E ( hm,n ( l) hm,n ( l - k)H ),并作如下

2 个假设.
假设 1摇 rl,l - k(m,n) = rk(m,n),即信道是时间

平稳的,且相关函数在所有发送端都是已知的.
假设 2摇 不同天线对的信道相关函数是均匀同

一的,即 rk(m,n) = rk .
根据以上假设,只讨论信道矩阵 h(k)中任意元

素 h(k) . 根据 1 阶高斯-马尔可夫信道模型,信道

增益的变化规律可表示为

h(k) = rh(k - 1) + 1 - r2渍(k) (3)

其中:r 为信道在 2 个相邻时刻间的时域相关函数;
渍(k)是服从均值为 0,方差为 1 的高斯分布的随机

噪声.

2摇 基于模拟反馈的 CSI 估计误差

在频分双工系统中,信道不具有互易性,上下

行信道相互独立,发送端的 CSI 估计过程主要分为

前向信道训练、反向信道训练和 CSI 反馈. 基于文

献[3]中的模拟反馈方式,推导了由于噪声和信道

时变特性共同导致的 CSI 估计误差,具体步骤

如下.
1) 前向和反向信道训练

首先,每个发送端 i 广播一个 M 伊 Nft的导频序

列 椎i 满足正交性 椎i椎H
k = 啄ik IM,其中 Nft = KM. 接

收端 j 根据收到的信号 Y j 计算出前向信道矩阵 h j,i

的最小均方误差估计(MMSE,minimum mean error
estimation)值 ĥ j,i . ĥ j,i中每个元素服从均值为 0,方

差为
NftP f / M

滓2 + NftP f / M
的高斯分布;相应的信道估计误差

矩阵 寛h j,i = h j,i - ĥ j,i中的元素服从均值为 0,方差为

滓2

滓2 + NftP f / M
的高斯分布.

同理执行反向信道训练,每个接收端广播一个

M 伊 Nrt的导频序列 专j 满足正交性 专j专H
k = 啄 jk IM,其

中 Nrt = KM. 发送端计算反向信道的估计值 ĝ j,i . 相

应的信道估计误差矩阵 寛g j,i = g j,i - ĝ j,i中元素服从均

值为 0,方差为
滓2

滓2 + NrtPr / M
的高斯分布. 其中 Pr 为

接收端的发射功率.
2) CSI 模拟反馈

在进行了前向和反向信道训练之后,各接收端

将其在步骤 1)中估计的前向信道信息在 Nfb = K2M
个符号内反馈回发送端. 发送端 i 接收信号表达

式为

Y*
i =

NfbPr

KM (2

NftP f / M
滓2 + NftP f

)/ M

- 1

伊

移
K

j = 1
g*
j,i[ ĥ j,1 摇 …摇 ĥ j,K]追j + n*

i (4)

其中:g*
j,i为反馈过程中的实际反向信道矩阵,由于

信道的时变性,g*
j,i并不等于 g j,i;追j 为 KM 伊 Nfb的单

位扩展矩阵,满足 追k追H
j = 啄kj IKM . 发送端对反馈回

来的信息作 MMSE 估计得到最终的 CSI 估计值,表
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达式如式(5)所示.

ĥ*
i = KM2

NfbPr

NftP f / M
滓2 + NftP f / M

( ĝH
j,i ĝ j,i) - 1 ĝH

j,iY*
i 追H

j =

ĝ - 1
j,i g*

j,i ĥ j +
KM2

NfbPr

NftP f / M
滓2 + NftP f / M

ĝ - 1
j,i n*

i 追H
j =

[L3( rmg*
j,i + 1 - r2m姿)) + L4n j专H

i ] - 1 伊

{g*
j,i[L1( rnh*

j,i + 1 - r2n渍) + L2n j椎H
i ] + L5n*

i 追H
j }
(5)

其中:rm = rNfb, g j,i = rmg*
j,i + 1 - r2m姿, rn = rNfb + Nrt,

h j,i = rnh*
j,i + 1 - r2n渍, 姿 ~ CN(0,IM),

渍 ~CN(0,IM), L1 =
NftPf / M

滓2 +NftPf / M
, L2 =

NftPf / M
滓2 +NftPf / M

,

L3 =
NrtPr / M

滓2 + NrtPr / M
, L4 =

NrtPr / M
滓2 + NrtPr / M

,

L5 = KM2

NfbPr

NftP f / M
滓2 + NftP f / M

发送端最终得到 CSI 估计值的均方误差为

滓2
h*j

= E{(h*
j - ĥ*

j )(h*
j - ĥ*

j )H} =

L1( r2m - 2rmrn) +
L1 - L1L3 r2m + L5滓2

L3M(K - 1) + 1 (6)

该误差是由收发端的噪声和信道的时变共同导

致的. 信道的估计值表达式可近似简化为 ĥ*
i =

h*
i + 滓2

h*j
孜. 其中,孜 ~ CN(0,IM) .

由于信道的时变特征,这样的训练与反馈过程

必须每隔 T 个符号执行 1 次,以更新当前的信道状

态信息. 每次 CSI 获取过程占用 Nb 个符号,Nb =
Nft + Nrt + Nfb . 式(6)表明,在低 SNR 条件下,CSI 估
计误差较大,因此需要设计一种修正方法来降低

CSI 的估计误差,提升 IA 的性能.

3摇 基于卡尔曼预测的 CSI 修正方法

卡尔曼滤波是一个“最优化自回归数据处理算

法冶,它是在线性最小方差估计的基础上的数学结

构比较简单的最优线性递推滤波方法[6] . 卡尔曼滤

波的实质是用上一个状态和当前状态的测量值来估

计当前状态. 不同时刻间的信道具有相关性,因此

发送端可借助卡尔曼滤波,利用前一时刻的信息来

预测当前时刻的 CSI,再结合通过上文所述的基于

信道训练和模拟反馈得到的 CSI,推导出当前时刻

修正后的 CSI,具体步骤如下.
首先,确定信道的实际状态转移方程为

h(kT) = rTh((k - 1)T) + 1 - r2T渍(kT) (7)
以及由上文推导得到的估计方程为

ĥ(kT) = h(kT) + 滓2
h*j
棕(kT) (8)

其中:rT = rT,棕(kT) ~ CN(0,1) . 然后,根据卡尔曼

迭代过程计算出修正值,算法如下.
输入: rT,滓2

h*j
,a,ĥ(kT),N;

输出: p(N),S(NT);
初始化: p(0) = Rv,S(0) = ĥ(0);
淤 for k = 1:N
于 p1(k) = a2p(k - 1) + Rw;
盂 b(k) = p1(k) / [p1(k) + Rv];
榆 S(kT) = a [ 1 - b ( k)] S (( k - 1 ) T) +

b(k) Ŝ(kT);
虞 p(k) = p1(k)[1 - b(k)];
愚 end for

其中:Rw = 1 - r2T, Rv = 滓2
h*j , a = rT .

以上算法中,k 为迭代次数,p1(k)为预测误差,
b(k)为卡尔曼增益,S(kT)为第 k 次滤波后的信道

增益值,p(k)为第 k 次滤波后信道增益值和实际信

道增益值间的均方误差值. 图 1 所示为传统方法和

基于卡尔曼预测修正方法的执行过程.

图 1摇 2 种 CSI 获取方法
摇

信道的变化规律是时间平稳的,即 Rw 和 Rv 为

定值,因此该卡尔曼迭代过程具有收敛性[6] . 令

p(k) = p(k - 1) = q,得
a2q2 + (Rw + Rv - a2Rv)q - RwRv = 0 (9)

解得 q,即为均方误差的最终收敛值. 再设函数

Q(x) = a2x2 + (Rw + Rv - a2Rv)x - RwRv

将 p(1) = Rv 代入函数,得 Q(Rv) = R2
v > 0,由

抛物线性质可知,q < Rv,即卡尔曼迭代过程降低了

信道增益估计值的均方误差. 以上证明了卡尔曼预
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测的有效性.

4摇 仿真分析

通过 Matlab 对所提方法进行仿真,并分析其性

能. 在仿真过程中,考虑了 3 用户干扰信道. 发送端

和接收端都配置有 2 根天线,每个发送端发送 1 个

数据流. 根据 3GPP LTE 标准[7],取正交频分复用

(OFDM,orthogonal frequency division multiplexing)符
号周期 Ts = 66郾 7 滋s. 相邻时刻信道间的相关系数

用 Clarke鄄Jakes 模型描述为 r = J0 (2仔fmTs ),其中

J0(·)为零阶第 1 类贝塞尔函数, fm 为多普勒频移.
设 T 个符号为 1 帧,每隔 1 帧执行 1 次 CSI 获

取过程. 图 2 所示为每一帧开始传输数据时信道增

益的实际值、估计值和修正值的对比. 第 1 个实际

值依据均值为 0、方差为 1 的高斯分布随机产生,之
后的实际值依据式(7)产生. SNR 记为 琢,仿真中取

T = 140, 茁 = 1,琢 = 20 dB, fm = 30 Hz. 传输载频为

2郾 4 GHz,多普勒频移 fm = 30 Hz 相当于接收端以

13郾 5 km / h 的相对速度远离发送端. 仿真结果显示,
得益于卡尔曼预测算法的增益,信道增益的修正值

比估计值更接近于实际值,具有更高的精确度.

图 2摇 信道增益的估计值、修正值与实际值的对比
摇

在不同 SNR 条件下,信道增益修正值的均方误

差随时间变化如图 3 所示. 每 2 帧之间经历的时间

为 T 伊 Ts . 仿真中取 T = 140, 茁 = 1, fm = 30 Hz. 仿

真结果显示,琢 = 0 时,经过 27 帧的迭代卡尔曼预测

达到收敛,均方误差值从 0郾 549 9 降至 0郾 070 1;琢 =
10 dB 时,经过 11 帧的迭代卡尔曼预测达到收敛,均
方误差值从 0郾 108 1 降至 0郾 029 1;琢 = 20 dB 时,经
过 6 帧迭代卡尔曼预测算法达到收敛,均方误差值

从 0郾 026 8 降至 0郾 012 5. 可见,SNR 越低,卡尔曼预

测的收敛速度越慢,但对于信道增益的修正效果越

明显.

图 3摇 修正值均方误差的收敛速度
摇

在不同的 SNR 条件下,对比了 3 种情况下的 IA
系统平均和速率:拥有完美 CSI、通过传统方法获取

CSI、经过卡尔曼预测修正法后获取 CSI,分别对应

于和速率的实际值、估计值和修正值如图 4 所示.

系统平均和速率定义为Rsum = 1
T 移

T

t = Nb+1
Rsum ( t). 仿

真中取 T = 140, 茁 = 1, fm = 20 Hz. 仿真结果显示,
在相同的 SNR 条件下,系统和速率的实际值最大,
而估计值最小,但在低 SNR 区域,修正值的性能逼

近于实际值. 随着 SNR 的增加,3 种情况的平均和

速率均有提高,但估计值与修正值之间的差距越来

越小. 原因是 SNR 较大时,噪声的影响可忽略不

计,估计值已经具有足够高的精确度.

图 4摇 系统平均和速率与 SNR 的关系
摇

在上述 3 种情况下,图 5 描述了 IA 系统平均和

速率与用户数的对应关系. 仿真取 T = 140, 茁 = 1,
琢 = 20 dB, fm = 30 Hz. 仿真结果显示,修正值高于

估计值而低于实际值,该结果与图 4 一致. 图 5 中 3
条曲线都随着用户数的增加先上升后下降,这主要

是由于用户数的增加给系统带来容量增益的同时,
也带来了巨大的导频开销,压缩了有效数据的传输

时间,这二者间存在折中关系. 值得注意的是,用户
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数超过 8 时,系统平均和速率降为 0,这是由于导频

开销超出了帧长,数据得不到传输机会,此时应重新

设计可行的 IA 方案.

图 5摇 系统平均和速率与用户数的关系
摇

5摇 结束语

在综合考虑 K 用户干扰信道中的高斯随机噪

声和多普勒频移的基础上,分析了模拟反馈机制中

发送端获得的信道状态信息表达式及其误差. 同时

考虑信道的时间相关特性,引入基于卡尔曼预测的

CSI 修正方法,在不额外增加系统开销的前提下,有
效地提升了 CSI 的精确度,抑制了由噪声和信道时

变造成的 IA 性能损失. 仿真对比了实际、估计和修

正的信道增益值以及各自对应的系统平均和速率.
结果表明,经过卡尔曼预测修正的 IA 性能明显优于

使用传统 CSI 获取方法的 IA 性能,且在低 SNR 区

摇 摇

域逼近拥有完美 CSI 的性能上界.
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