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摘要：在MIMO雷达中配备大量有源天线单元可以获得优异的波束形成性能，但会导致系统能耗大、电路复杂及

成本高等问题。采用低精度的DAC组件可有效克服上述问题，但现有基于无限精度DAC条件所设计的MIMO雷

达波形往往难以直接适用于低精度DAC系统。为此，该文提出了一种离散相位约束下基于最小化积分副主瓣比的

低精度量化MIMO雷达恒模波形设计方法。该方法首先采用丁克尔巴赫(Dinkelbach)算法将目标函数二次分数形

式转换成减法形式，再利用交替方向惩罚法求解非凸恒模离散相位约束问题。最后通过数值仿真与其他方法进行

对比，分析了所提方法的发射方向图与积分副主瓣比性能，验证了该方法的有效性。

关键词：低精度量化；恒模；离散相位；发射波形；交替方向惩罚法

中图分类号：TN958 文献标识码：A 文章编号：2095-283X(2022)04-0557-13

DOI: 10.12000/JR22072

引用格式：万环, 余显祥, 全智, 等. 基于交替方向惩罚法的低精度量化MIMO雷达恒模波形设计方法[J]. 雷达学

报, 2022, 11(4): 557–569. doi: 10.12000/JR22072.

Reference format: WAN Huan, YU Xianxiang, QUAN Zhi, et al. Constant modulus waveform design for low-

resolution quantization MIMO radar based on an alternating direction penalty method[J]. Journal of Radars,

2022, 11(4): 557–569. doi: 10.12000/JR22072.

Constant Modulus Waveform Design for Low-resolution Quantization
MIMO Radar Based on an Alternating Direction Penalty Method

WAN Huan①      YU Xianxiang②      QUAN Zhi①      LIAO Bin*①

①(School of Electronics and Information Engineering, University of Shenzhen,

Shenzhen 518060, China)
②(School of Information and Communication Engineering, University of Electronic Science and

Technology of China, Chengdu 611731, China)

Abstract: Outstanding beamforming performance of the Multiple-Input Multiple-Output (MIMO) radar can be

achieved by deploying a large number of active antenna elements. Nonetheless, this will significantly increase

power consumption, circuit complexity and hardware cost. These problems can be overcome by utilizing low-

resolution Digital-to-Analog Converter (DAC) components. However, MIMO radar waveforms designed under

the condition of infinite-resolution DACs are usually inapplicable to systems with low-resolution DACs.

Therefore, under the constraints of discrete phases, this paper proposes a MIMO radar constant modulus

waveform design method based on Integrated Sidelobe-to-Mainlobe Ratio (ISMR) minimization. The

Dinkelbach algorithm is first used to convert the objective function with quadratic fractional form into a

subtraction form. Then, the alternating direction penalty method is employed to solve the nonconvex constant

modulus discrete phase constraint problem. Finally, by comparison with other methods through numerical
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simulations, the behavior of the transmit beampattern and the performance of ISMR are analyzed, and the

effectiveness of the method is verified.

Key words: Low-resolution quantization; Constant modulus; Discrete phase; Transmit waveform; Alternate

Direction Penalty Method (ADPM)

 

1    引言

多输入多输出(Multiple-Input Multiple-Output,
MIMO)雷达采用多信号同时发射与接收模式[1–3]，

可按需调整发射波形，实现高增益窄波束或全区域

覆盖的宽波束。相比传统相控阵雷达，MIMO雷达

基于波形分集，可为系统发射与接收端提供更多的

自由度，提高波达角(Directions of Arrival, DOA)
估计精度、目标检测能力、干扰抑制能力 [ 4 – 6 ]。

MIMO雷达波形设计的一个主要目的是使发射能量

集中在目标空间区域(主瓣)范围内，同时降低非目

标区域(副瓣)能量辐射，实现波束能量的最佳匹配

发射，从而提高雷达目标探测、参数估计和检测性

能[7–9]。为了提升性能，MIMO雷达系统通常会配

置大量有源天线单元，但采用高精度(超过10位)
数模转换器(Digital-to-Analog Converters, DAC)
组件会大幅增加系统电路的复杂度、能耗及成本。

相反地，低精度DAC组件可以显著降低系统功耗与

成本[10–12]，已广泛应用于各种场景，例如低功耗超宽

带通信系统、大规模或超大规模MIMO系统[13,14]等。

LNtN Nt

TLNtN

t+ 1

现有的MIMO雷达波形设计方法主要面向采用

高精度DAC组件的系统 [ 15–20 ]，针对采用低精度

DAC组件的MIMO雷达波形设计方法相对较少[21–26]。

若直接对现有的基于无限精度DAC算法所设计的

波形进行量化来适配低精度DAC组件，系统性能

将会严重下降。低精度量化波形设计的核心难点在

于离散相位或离散幅度的非凸约束求解。最直接的

方法是采用穷搜法，但随着信号维度和快拍数的增

加，计算复杂度与时间也呈指数量级增加。为了克

服计算效率问题，目前主要有两类解决方法，第

1类为改进式穷搜法，通过改变搜索策略与范围来

减少搜索次数从而降低计算复杂度与运算时间。例

如，文献[21]提出了基于块坐标下降(Block Coordinate
Descent, BCD)搜索法，使搜索次数从指数级

(L为低精度离散相位或幅度的个数， 为发

射阵列天线数，N为快拍数)降低至 (T为该

算法收敛时最大迭代次数)。基于此思路，文献[22]
提出了两种广义似然上升搜索算法，第 次迭代

结果可通过似然判断从第t次迭代结果翻转符号得

到，进一步降低BCD算法的收敛迭代次数，但该

方案仅对极低精度(1比特)波形有较好的求解效

果。第2类将离散约束近似为连续函数进行求解，

再将无限量化精度解重新量化或映射为低精度。文

献[23]采用最小化积分副主瓣比(Integrated Side-
lobe-to-Mainlobe Ratio, ISMR)准则，结合特殊的

矩阵块结构，利用半正定松弛(Semidefinite Relax-
ation, SDR)技术，获得高精度发射信号，再通过

量化器得到1比特信号。文献[24]采用连续可微函数

来逼近1比特信号，并利用交替方向乘子法(Altern-
ation Direction Method of Multipliers, ADMM)求得

高精度解，再映射为1比特信号。基于文献[24]，文

献[25,26]利用辅助变量与发射信号向量相互约束关

系，将1比特信号的离散约束转换成区间连续约

束，再通过ADMM算法使得信号不断逼近1比特后

再映射为1比特，从而提高信号对1比特DAC的适

配能力。

±
√
E/2NtN

{π/4, 3π/4, 5π/4, 7π/4}

文献[23–26]考虑的是极低精度1比特波形，波

形序列元素的实部与虚部的取值均为

(E为发射波形总功率)，对应在极坐标轴上体现为

有限个相位点(离散相位)，即 。

现有的低精度量化波形设计方法主要针对1比特，

面向低精度多比特(2~5比特)的波形设计方法相对匮乏。

另外，在雷达应用中，为了最大化发射机效率，防

止发射机功放非线性失真，通常要求发射波形具有

恒模特性，即每个码元的模值是恒定的[27–30]。因

此，本文研究基于ISMR最小化准则的低精度(包括

极低精度1比特)有限相位恒模波形设计方法。所建

模的波形优化问题包含二次分式目标函数和非凸离

散约束，难以求解。为此，本文提出了一种基于丁

克尔巴赫交替方向惩罚法(Dinkelbach Alternating

Direction Penalty Method, DADPM)的优化求解

方法。该方法首先利用Dinkelbach算法[31]将目标函

数二次分数形式转换成减法形式，再通过ADPM框

架求解非凸离散相位约束问题，实现了低精度量化

恒模发射波形设计问题的高效求解。 

2    低精度量化恒模波形优化问题建模

Nt

sm(n), m = 1, 2, ..., Nt, n = 1, 2, ..., N

sB,m(n) = QB(sm(n)) QB(·)

如图1所示，考虑一个共置窄带MIMO雷达，

包含 个发射天线，按照半波长间距均匀排布。每

个通道配置两个B比特DAC组件，分别对基带信号

的实部与虚部

进行量化，第m个天线n时刻的发射形式表示为

，其中 表示B比特量化
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s̃B,n = [sB,1(n),

sB,2(n), ..., sB,Nt(n)]
T

sB = [s̃T
B,1, s̃

T
B,2, ..., s̃

T
B,N ]T

器。第n个快拍的发射波形表示为

。为方便设计与分析，将N个

采样快拍下的发射波形序列堆叠为一个向量，即

。则B比特恒模发射波形

序列第i个元素可以表示为

sB(i) = qejφi , i = 1, 2, ..., NtN (1)

q =
√
E/(NtN)

φi s

式中， 为发射波形元素的模值，其中

E为发射波形总功率， 表示 中第i个元素的相位。

L = 2B+1

XB

B比特恒模波形元素的相位个数共有

个，相位集合 表示为

XB ≜
{
π
L

+
2π
L
l

∣∣∣∣ l = 0, 1, ..., L− 1

}
(2)

即B比特恒模发射波形有L个相位均匀分布在以半

径为q的极坐标圆周上。图2展示了1比特与2比特波

形元素可行域。

θ基于上述系统模型，在远场方向 处，N个采

样快拍下的信号可表示为[16]

xt(θ) = (IN ⊗ aT
t (θ))sB (3)

⊗ (·)T at(θ)

Nt

式中， 代表Kroneker积， 代表转置。 为

维发射阵列导向矢量，表示为

at(θ) =
[
1, e−j2πd sin θ/λ, ..., e−j2πd(Nt−1) sin θ/λ

]T
(4)

λ d = λ/2其中， 为波长，d为天线阵元间距，且 。

根据式(3)，雷达远场空间功率谱可表示为[7]

Pt(θ) =x
H
t (θ)xt(θ) = s

H
B(IN ⊗ a∗

t (θ)a
T
t (θ))sB

=sH
BR(θ)sB (5)

(·)H (·)*

R(θ)

式中， 代表共轭转置， 代表共轭，矩阵

为

R(θ) = IN ⊗ a∗
t (θ)a

T
t (θ) (6)

当MIMO雷达发射相干波形，式(5)表示相控

阵方向图。如果发射相互正交的波形，表明各个方

向辐射的功率相等，实现了空域均匀覆盖。若发射

相关波形，发射波束方向图取决于波形具体形式。
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图 1 配置低精度DAC组件的MIMO雷达发射端系统结构图

Fig. 1  System structure diagram of MIMO radar transmitter with low-resolution DACs
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(a) 1比特波形元素可行域，L=4
(a) Feasible areas of 1-bit waveform entries, L=4

(b) 2比特波形元素可行域，L=8
(b) Feasible areas of 1-bit waveform entries, L=8 

图 2 1比特与2比特波形元素可行域(红点)

Fig. 2  Feasible areas of 1 bit and 2 bit waveform entries (red dots)
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Θm Θs定义主瓣区域表示为 ，副瓣区域为 ，则

B比特发射信号的ISMR表示为[16,20]

ISMR(sB) =

∫
Θs

sH
BR(θ)sBdθ∫

Θm

sH
BR(θ)sBdθ

=
sH
BΩssB
sH
BΩmsB

(7)

Ωs =

∫
Θs

R(θ)dθ Ωm =

∫
Θm

R(θ)dθ式中， ,  。

本文采用ISMR最小化准则来设计B比特恒模

发射信号，因此该优化问题模型描述为

min
sB

ISMR(sB)

s.t. angle (sB(i)) ∈ XB ,

|sB(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (8)

angle( · )式(8)中， 表示输入变量的相位。上述问题

的目标函数为二次分式，约束条件包含非凸离散相

位约束，该问题为非确定性多项式-难(Nondeter-
ministic Polynomial-hard, NP-hard)，难以求解。 

3    问题求解

NtN

本节将提出一种基于ADPM的优化算法对问题

(8)进行求解。该方法首先通过Dinkelbach算法将

目标函数二次分数形式转换成减法形式，再基于

ADPM框架，引入辅助变量，将离散相位约束转换

为 个独立并行的三角函数问题，通过迭代逐步

逼近最优解。 

3.1  基于Dinkelbach算法的等价转化

基于Dinkelbach算法原理，可以将目标函数二

次分数形式转换成减法形式，即

f(sB , ξ) = s
H
BΞsB (9)

Ξ式中， 表示为

Ξ = Ωs − ξΩm (10)

ξ ≥ 0式中，参数 ，在Dinkelbach方法中通过式(11)
不断更新：

ξ(k+1) = ISMR
(
s
(k)
B

)
(11)

Ξ

Ξ

式中，k为迭代次数。这里需注意的是， 可能不

是正定矩阵。当 为非正定矩阵时，对该矩阵进行

对角加载，使其满足正定，即

Ξ =

{
Ξ, Ξ为正定矩阵

Ξ + µINtN , 其他
(12)

µ > −λmin(Ξ) λmin(·)
Ξ sH

B(Ξ + µINtN )sB =

sH
BΞsB + µNtN µNtN Ξ

式中， ， 表示矩阵最小特征

值。当 非正定时，目标函数

，其中 为常数，因此，对

f(s
(k+1)
B , ξ(k+1)) = 0

ξ(k) sB

矩阵的对角进行加载操作，不会影响问题(8)的解。

在Dinkelbach方法[31]中已证明，问题(8)的目标函

数的解等价于 的解。因此，基

于每次迭代更新的 ，可以通过以下问题对 进

行优化：

min
sB

f
(
sB , ξ

(k)
)

s.t. angle (sB(i)) ∈ XB ,

|sB(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (13)

问题(13)中约束条件包括离散相位约束以及恒

模约束，可以利用ADPM算法[32]进行求解。 

3.2  ADPM算法求解问题(13)

∥s̃B − sB∥22

s̃B

ADPM算法与利用固定惩罚因子的传统ADMM
算法不同，ADPM算法采用动态更新惩罚因子的方

式，使惩罚项( )趋近0，在确保算法的收

敛性的同时，可以使得算法能够找到相对较优的可

行解。基于该算法框架，引入一个辅助变量 ，

问题(13)等效表示为

min
sB ,s̃B

f
(
sB , ξ

(k)
)

s.t. sB = s̃B ,

angle (s̃B(i)) ∈ XB ,

|s̃B(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (14)

根据ADPM算法原理，式(14)的增广拉格朗日

函数表达式为

L (s̃B , sB , ϱ,p) =f
(
sB , ξ

(k)
)
+ ℜ{pH(s̃B − sB)}

+ ϱ/2 ∥s̃B − sB∥22 (15)

ℜ{·} p ∈ CNtN ϱ > 0式中， 代表实部， 和 分别为拉格

朗日乘子向量与惩罚因子。

L (s̃B , sB , ϱ,p)
s̃B sB ϱ

s̃
(t)
B , s

(t)
B , ϱ(t),p(t) s̃B , sB , ϱ,p

基于ADPM算法框架，在离散相位约束与恒模

约束条件下，通过最小化 准则交替

优化更新变量 与 ，以及更新变量 与p。在本文

中，用 表示第t次迭代时

的优化结果。通过ADPM算法求解问题(10)的逼近

解，主要有以下优化步骤：

s̃B步骤1　优化变量

s
(t)
B , ϱ(t),p(t)

L(s̃B , s(t)B , ϱ(t),p(t)) s̃B

固定 的值，最小化增广拉格朗日

函数 ，针对 的优化问题可表

示为

s̃
(t+1)
B ← min

s̃B

L
(
s̃B , s

(t)
B ,p(t), ϱ(t)

)
s.t. angle (s̃B(i)) ∈ XB ,

|s̃B(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (16)

L
(
s̃B , s

(t)
B , ϱ(t),p(t)

)
s̃B忽略目标函数 与 无关的项，

可进行以下变换与化简：
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argmin
s̃B

L
(
s̃B , s

(t)
B ,p(t), ϱ(t)

)
= argmin

s̃B

ℜ
{
p(t)

H
(
s̃B − s(t)B

)}
+

ϱ(t)

2

∥∥∥s̃B − s(t)B

∥∥∥2
2

= argmin
s̃B

ℜ
{(
p(t)

)H
s̃B

}
− ϱ(t)ℜ

{
s
(t)H
B s̃B

}
= argmin

s̃B

ℜ
{
(p(t) − ϱ(t)s

(t)
B )Hs̃B

}
(17)

因此，问题(16)可等价表示为

min
s̃B

ℜ
{(
p(t) − ϱ(t)s

(t)
B

)H
s̃B

}
s.t. angle (s̃B(i)) ∈ XB ,

|s̃B(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (18)

{s̃B(i)} NtN

s̃B

由问题(18)不难发现，目标函数和约束条件对

于 是可分离的，即问题(18)中的 个变

量可采用并行优化。针对 中的第i个元素，可以

得到：

max
s̃B(i)

ℜ
{
(ψ(t)(i))Hs̃B(i)

}
s.t. angle (s̃B(i)) ∈ XB ,

|s̃B(i)| = q, i = 1, 2, ..., NtN (19)

ψ(t) = ϱ(t)s
(t)
B − p(t)式中， 。问题(19)可进一步化

简为

max
ωi

cos(ωi − αi)

s.t. ωi ∈ XB (20)

ωi αi s̃B(i) ψ(t)(i)

ωi

式中， 与 分别为 与 的相位。问题(20)

离散相位闭式解 为

ωi =
π
L

+
2π
L
l̃ (21)

式中，

l̃ = argmax
l=0,1,...,L−1

{τ0, τ1, ..., τL−1} (22)

τl=cos (π/L+(2π/L) l−αi) , l = 0, 1, ..., L−1
ωi

s̃
(t+1)
B

其中， 。

通过式(21)得到相位 后，代入式(1)，可得到

。

sB步骤2　优化变量

s̃
(t+1)
B , ϱ(t),p(t)

L(s̃(t+1)
B , sB ,p

(t), ϱ(t)) sB

固定 的值，最小化增广拉格朗日

函数 ，针对 的更新优化问

题可表示为

s
(t+1)
B ← min

sB

L
(
s̃
(t+1)
B , sB ,p

(t), ϱ(t)
)

(23)

L
(
s̃
(t+1)
B ,

sB ,p
(t), ϱ(t)

)
sB

与式(17)类似，将问题(23)目标函数

中与 无关项去除，并进行向量与矩

阵等式变换与化简，可得

min
sB

sH
BΞ

(t+1)sB −ℜ
{(
ψ̃(t+1)

)H
sB

}
(24)

ψ̃(t+1) = ϱ(t)s̃
(t+1)
B + p(t) Ξ(t+1) = Ξ+

ϱ(t)INtN/2

式 中 ， ,  

。令式(24)目标函数1阶导数为0可求得

最优解为

s
(t+1)
B =

(
Ξ(t+1)

)−1

ψ̃(t+1)/2 (25)

Ξ(t+1)

Ξ

为避免在每次迭代中直接对 进行求逆，

从而减少计算量，设 的特征分解如下：

Ξ = UΛUH (26)

Λ Ξ

Ξ(t+1)

式中， 为 的特征值对角矩阵，U为特征向量酉

矩阵，可知 的逆可以表示为(
Ξ(t+1)

)−1

= U
(
Ξ + ϱ(t)INtN/2

)−1

UH (27)

Λ

Ξ + ϱ(t)INtN/2

tmax O(tmaxN
3
t N

3)

O(tmaxN
2
t N

2 +N3
t N

3)

由于 与U在更新过程中保持不变，因此可在ADPM
算法开始前预先获得，后续更新过程中只需进行对

角矩阵 求逆运算和矩阵相乘运算。

因此，设迭代次数为 ，计算量可由

降为 。

ϱ步骤3　更新惩罚因子 与拉格朗日乘子向量p
∆s̄(t) =

∥s̃(t+1)
B − s(t)B ∥2 ϱ ∆s̄(t)

ϱ(t)

∆s̄(t)

ϱ(t) ϱ(t+1)

本文采用的ADPM算法基于原始残差值

对惩罚因子 进行更新。若 未随

着迭代次数的增加而减小，则加大 ，迫使惩罚

项趋近0，从而寻找到可行解。如果 随着迭代

次数的增加而减小，则 可以保持不变。即

表示为[32]

ϱ(t+1) =

{
ϱ(t), ∆s̄(t+1) ≤ ∆s̄(t)

ϱ(t)δ, 其他
(28)

δ δ > 1式中， 为正实数，且满足 。

s̃
(t+1)
B , s

(t + 1)
B , ϱ(t+1)固定 ，拉格朗日乘子向量

p的更新值表达式为[32]

p(t+1) =

{
p̃(t+1), p(t+1)

max ≤ ν

p̃(t+1)/p(t+1)
max ,其他

(29)

ν p̃(t+1) p
(t+1)
max式中， 为足够大的正数， 与 表达

式为

p̃(t+1) = p(t) + ϱ(t+1)
(
s̃
(t+1)
B − s(t+1)

B

)
(30)

p(t+1)
max =max

{
|p̃(t+1)(1)|, |p̃(t+1)(2)|, ..., |p̃(t+1)(NtN)|

}
(31)

p̃(t+1) ϱ(t+1)

p̃(t+1)

p(t+1)

p(t+1)

由式(30)可发现， 的模值会随着 的

增大而增大，但是当 模值过大时，容易导致ADPM

算法不收敛。因此，式(29)在更新 时，首先

判断 中元素绝对值的最大值是否超过设定的

门限值，若大于该门限值，则进行归一化处理。

ϱ(t+1) p(t+1) ϱ(t+1) = ϱ(t)

p(t+1)=p(t) + ϱ(t+1)(s̃
(t+1)
B − s(t+1)

B )

如果 与 的更新值分别为 ,

，则该ADPM
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算法与传统ADMM算法等价。相比固定惩罚因子

的ADMM算法，ADPM算法的惩罚因子动态更新

策略可以使得算法在确保收敛的同时有望找到相对

更优的可行解。 

3.3  ADPM算法迭代终止条件与初始值

根据文献[33]，可将迭代终止条件设置为{
(a): ∥s̃(t+1)

B − s(t+1)
B ∥2 ≤ δ

(t+1)
pri    

(b): ϱ(0)∥s̃(t)B − s̃
(t+1)
B ∥2 ≤ δ

(t+1)
dual

(32)

δ
(t+1)
pri > 0 δ

(t+1)
dual > 0 t+ 1式中， 与 分别为第 次迭代的

原始残差与对偶残差的可行性容忍度，这两个值可

以根据绝对和相对标准进行选择，即

δ
(t+1)
pri =

√
2NtNδabs+δrel max

{∥∥s(t+1)
B

∥∥
2
,
∥∥s̃(t+1)

B

∥∥
2

}
(33)

δ
(t+1)
dual =

√
2NtNδabs + δrel

∥∥s̃(t+1)
B

∥∥
2

(34)

δabs > 0 δrel > 0

ŝ⋆B = s
(t+1)
B s

(k+1)
B = ŝ⋆B

ξ(k+1) f(s
(k+1)
B , ξ(k+1)) = 0

s⋆B

其中， 是绝对误差， 是相对误差。当

满足式(32)中任一个终止条件，ADPM算法迭代停

止，得到 。进入到外循环，令

并根据式 (11)获得 。当

时，输出问题的解 。

ϱ(0)

ϱ(0)

另外，初始值 会影响算法的收敛速度。文

献[34]利用正则最小化和二次规划约束找到ADMM
迭代收敛因子最小的最优初始值参数。本文采用的

ADPM算法为ADMM算法的改进算法，对ADMM
初始值的选取方式在ADPM算法中同样适用。因

此，本文所根据文献[34]所提方法思想，将ADPM
算法的惩罚因子初始值 设置为

ϱ(0) =
√
λmin(Ξ)λmax(Ξ) (35)

λmax(·)式中， 表示矩阵最大特征值。

S(0)

S(0) (m,n)

初始发射波形信号采用正交线性调频信号 ，

矩阵的第 个元素表示为

S(0)(m,n) =
ej2πm(n−1)/Nejπ(n−1)2/N

√
NtN

(36)

m = 1, 2, ..., Nt n = 1, 2, ..., N NtN × 1

s
(0)
B S(0)

式中， 与 。 维初

始发射信号向量形式 可通过堆叠 的列来获得。
 

3.4  算法收敛性与复杂度

{ξ(k)}

本文所提算法外层循环采用Dinkelbach法，内

层循环采用ADPM算法，算法伪代码如表1所示。

为分析算法的收敛性，首先证明序列 是单调

减小的。

h(ξ)=min
sB

f(sB , ξ)=s
H
BΩssB−ξsH

BΩmsB

ξ(k+1) = ISMR(s
(k)
B ) =

s
(k)H
B Ωss

(k)
B

s
(k)H
B Ωms

(k)
B

定义： 。

由 ，可推导得

h
(
ξ(k)

)
=s

(k)H
B Ωss

(k)
B − ξ(k)

(
s
(k)
B

)H
Ωms

(k)
B

=s
(k)H
B Ωms

(k)
B

(
ξ(k+1) − ξ(k)

)
(37)

s
(k)
B = argmin

sB

sH
BΩssB − ξ(k)sH

BΩmsB又因 ，可得

h
(
ξ(k)

)
=s

(k)H
B Ωss

(k)
B − ξ(k)s

(k)H
B Ωms

(k)
B

≤s(k−1)H
B Ωss

(k−1)
B −ξ(k)s(k−1)H

B Ωms
(k−1)
B =0

(38)

s
(k)H
B Ωms

(k)
B (ξ(k+1)−

ξ(k)) ≤ 0

结合式 (37)与式 (38)，可得

，即

ξ(k+1) ≤ ξ(k) (39)

由式(39)得出，Dinkelbach法具有严格的单调

性。内层循环采用ADPM算法，其中惩罚因子基于

原始残差值动态更新，避免了传统ADMM算法在

处理NP-hard问题时依赖惩罚因子初始值选取而存

在不收敛问题，保证任意初始值情况下的收敛性[32]。

综上，本文提出的DADPM算法中外循环Dinkelbach
法具有严格的单调性，内循环ADPM算法具有强收

敛性，可得出DADPM算法具有良好的收敛性。

L = 2B+1 Nt

O(tmaxN
2
t N

2 +N3
t N

3)

kmax

O(tmaxkmaxN
2
t N

2 + kmaxN
3
t N

3)

本文所提出的低精度恒模发射波形设计方法计

算复杂度主要与迭代次数、离散相位个数、发射阵

列天线数和信号快拍数有关。B比特信号离散相位

符号表个数为 个， 个发射天线，N个快

拍下，内循环ADPM算法迭代的计算复杂度为

。假设外循环Dinkelbach算

法迭代收敛时，最大迭代次数为 ，则整个算法

的计算复杂度为 。 

表 1 丁克尔巴赫交替方向惩罚法的低精度量化MIMO

雷达恒模波形设计算法

Tab. 1  MIMO radar constant modulus waveform design
algorithm with low-precision quantized based on DADPM

s
(0)
B ξ(0) δ ν ϵ　输入： ,  , B,  ,  ,  ；

s⋆B　输出： ；

k = 0　步骤1：设置  ；

ϱ(0) p(0)　步骤2：初始化： ,  ；

Ξ(k) = Ωs − ξ(k)Ωm　步骤3：计算 ；

t = 0　步骤4：设置  ；

s̃
(t+1)
B s

(t+1)
B　步骤5：更新 与 ，分别通过解问题(16)与问题(23)；

ϱ(t+1) p(t+1)　步骤6：更新 和 ，通过式(28)与式(29)；

t = t+ 1　步骤7：更新内循环迭代次数，令 ；

s
(t+1)
B

　步骤8：重复步骤5—步骤7，直到满足式(32)中任一停止条件，存

　　　　  储 ；

s
(k+1)
B = s

(t+1)
B ξ(k+1) = ISMR(s

(k+1)
B )　步骤9：令 ，计算 ；

k = k + 1　步骤10：更新外循环迭代次数，令 ；

f(s
(k+1)
B , ξ(k+1)) ≤ ϵ　步骤11：重复步骤2—步骤10，直到 ；

s⋆B = s
(k+1)
B　步骤12：返回 ：问题(8)的解 。
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4    数值仿真

Nt = 15

N = 100 E = 1

θ ∈ [−90◦, 90◦]
Ωm = [−10◦,

10◦] Ωs = [−90◦, 9◦] ∪ [11◦, 90◦]

Ωm = [−40◦,−30◦] ∪ [30◦, 40◦] Ωs =

[−90◦,−41◦] ∪ [−29◦, 29◦] ∪ [41◦, 90◦]

Ωm = [−40◦,−30◦]∪
[15◦, 30◦] Ωs = [−90◦,−41◦] ∪ [−29◦, 14◦]∪
[31◦, 90◦]

在本文实验中，测试了不同参数下所提方法的

性能。发射阵列天线数设置为 ，样本数为

。发射信号总功率固定为 。以1°为采

样间隔，在整个空域( )均匀采样。主

瓣对称情况下，单主瓣区域设置为

，副瓣为 。双主瓣区

域设置为 ，副瓣

。主瓣非对称

情况下，双主瓣区域设置为

，副瓣为

。

∞

为了方便算法性能分析，针对极低精度(1比
特)量化的波形分析，本文提出的基于ADPM算法

的1比特量化的波形(DADPM-1bit)对比了基于无

穷比特(无量化/无相位约束)的ADMM优化算法设

计的恒模发射波形[20](ADMM- bit)与该无穷比特

波形直接运用符号函数量化后得到的1比特量化的

波形(QADMM-1bit)。还对比了5种针对1比特量化

DAC的设计方法，分别为：基于BCD算法的设计

方法[21](BCD-1bit)、两种基于广义似然上升搜索算

法的设计方法[22](GLAS1-1bit, GLAS2-1bit)、基于

SDR算法的设计方法[23](SDR-1bit)、基于ADMM
算法的1比特波形设计方法[25](ADMM1-1bit)。

B = 2,

3, ..., 5

B = 2, 3, ..., 5

针对低精度(2~5比特)量化波形，测试了主瓣

对称与非对称情况下本文提出的基于DADPM算法

的2~5比特量化的波形 (DADPM-Bb i t ,
)性能，同时与基于ADMM优化算法的无穷

比特恒模发射波形直接量化为2~5比特的波形

(QADMM-Bbit,  )进行分析比较。 

4.1  极低精度(1比特)量化波形性能分析

B = 1

L = 2B+1 = 4

{π/4, 3π/4, 5π/4, 7π/4}

∞

{π/4, 3π/4, 5π/4, 7π/4}

本节测试分析极低精度1比特量化波形的性

能。对于1比特量化的波形，其 ，相位符号数

为 个，根据式(2)计算，相位符号表示

为 。图3为极低精度量化的对

称单主瓣波形序列相位分布图，展示了不同方法的相位

分布情况。从图3可见，ADMM- bit算法波形序

列元素的相位个数远远超过4个相位，其他本文测

试的所有 1比特量化的波形方案相位均属于

中。

极低精度1比特量化的波形对称单主瓣与双主

瓣波形性能分别如图4和图5所示。图4(a)与图5(a)
分别为1比特量化的对称单主瓣与双主瓣波形方向

图，横坐标均为空间角度，纵坐标为发射信号在该

方向上的平均功率，可通过式(5)计算得到。图4(b)

和图5(b)分别为1比特量化波形的对称单主瓣与双

主瓣ISMR与迭代次数k关系图，横坐标为迭代次

数，纵坐标为系统ISMR。

∞

∞

从图4(a)可明显观察到，无穷比特的恒模方案

(ADMM- bit)具有最低的副瓣，且主瓣区域较

宽、有良好的增益，但该无穷比特波形直接量化为

1比特波形后(QADMM-1bit)，副瓣明显提高，高

于本文测试的所有基于1比特DAC设计的波形，且

主瓣中心出现轻微下陷现象。相比另外5种基于1比

特DAC设计的波形，本文所提方法具有最低的副

瓣，在主瓣区间也有良好的增益。这种波形现象对

应在波形 ISMR表现为ADMM- bit具有最低

ISMR，当该无穷量化精度波形直接量化应用在1比

特DAC组件时(QADMM-1bit)，ISMR提高了将近

11 dB，皆高于其他1比特波形的ISMR。本文提出

的DADPM-1bit波形，相较于无穷比特波形，

ISMR提高了大约6 dB，相较于其他1比特波形，

ISMR值最低。

∞

∞

从图5(a)可观察到，ADMM- bit波形具有最

低副瓣，其他1比特量化算法波形方向图大致重

合。因此，图5(b)中，ADMM- bit波形ISMR明

显最低，其他1比特波形ISMR相差不大，但仍可以

看出，无穷比特波形直接量化的QADMM-1bit波

形的ISMR最高，本文提出的DADPM-1bit波形的

ISMR最低。

表2为极低精度1比特量化的主瓣对称情况下不

同算法1000次蒙特卡罗实验性能统计表。从表格运

算时间可发现，相同条件下，SDR-1bit算法运算时

间最长，GLAS1-1bit算法运算时间最短。本文所

提DADPM-1bit算法性能明显优于其他极低算法性

能，但运算时间相对较长。 

4.2  低精度(2~5比特)量化的波形性能分析

本节测试分析了本文所提方法和基于ADMM

优化算法的无穷比特(无相位约束)恒模发射波形与

其直接量化为不同量化精度的低精度波形性能。测

试的量化精度为2比特、3比特、4比特、5比特和无

穷比特的ADMM算法。图6(a)与图7(a)分别为低精

度2~5比特量化的对称单主瓣与双主瓣波形方向图。

图6(b)与图7(b)分别为低精度2~5比特量化波形的

对称单主瓣与双主瓣ISMR与迭代次数k关系图。

∞

从图6(a)可明显观察到，ADMM方案经过低精

度量化后，主瓣会出现中心下凹的现象，且本文所

提方案明显比低精度量化后的ADMM方案具有更

低的副瓣。图6(b)为对称单主瓣ISMR与迭代次数

关系图，从图6可发现，相较于ADMM- bit波形，
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本文所提DADPM-5bit波形ISMR差距约5 dB。
与相同精度量化的ADMM波形相比，本文所提低

精度量化的DADPM算法设计的波形具有更低的

ISMR。
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图 3 极低精度1比特量化的对称单主瓣波形序列相位分布图

Fig. 3  1-bit quantized waveform for single symmetrical mainlobe element phase diagram
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从图7(a)可观察到，本文所提低精度波形与量 化后的ADMM波形较为接近，主瓣大体重合，
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图 4 极低精度1比特对称单主瓣波形方向图和ISMR与迭代次数关系图

Fig. 4  1-bit quantized waveform for single symmetrical mainlobe beampattern and the relationship between

ISMR versus iteration number
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图 5 极低精度1比特量化的对称双主瓣波形方向图和ISMR与迭代次数关系图

Fig. 5  1-bit quantized waveform for two symmetrical mainlobe beampattern and the relationship between ISMR versus iteration number

表 2 主瓣对称下极低精度量化波形算法性能统计表

Tab. 2   Performance statistics table of the extreme low precision quantized waveform algorithm for symmetrical mainlobe

主瓣对称情况下方法
最小ISMR (dB) 最大ISMR (dB) 平均ISMR (dB) 运算时间(s)

单主瓣 双主瓣 单主瓣 双主瓣 单主瓣 双主瓣 单主瓣 双主瓣

∞ADMM- bit –15.7192 –7.6825 11.1782 9.4329 –15.1842 –7.3031 2.3527 2.0368

QADMM-1bit –4.1057 –3.9953 10.1032 –1.3280 –4.2891 –3.9872 2.3865 2.1003

ADMM-1bit –7.1965 –6.7244 2.3044 –4.6130 –5.3700 –5.1329 3.1457 2.6269

GLAS1-1bit –7.6930 –7.7134 –6.9940 –6.6514 –7.3283 –7.1467 0.0106 0.0104

GLAS2-1bit –7.6170 –8.3327 –6.5995 –7.6447 –7.0952 –7.9970 0.0736 0.0748

SDR-1bit –5.9636 –7.0137 –5.5988 –6.7182 –5.7154 –6.8256 37.8250 38.0630

BCD-1bit –6.8706 –3.0849 –2.0389 –0.2157 –6.8327 –3.0587 0.1972 0.1964

DADPM-1bit –8.8275 –3.9973 –2.5693 –1.7831 –8.6527 –3.9812 8.5147 8.3249

第 4期 万  环等：基于交替方向惩罚法的低精度量化MIMO雷达恒模波形设计方法 565



∞
∞

ADMM- bit波形具有较低的副瓣。从图7(b)可观

察到，对称双主瓣时，相较于ADMM- bit波形，

本文所提DADPM-5bit波形ISMR差距约1 dB。相

同量化精度下，本文所提低精度量化的DADPM算

法设计的波形比直接量化后的ADMM算法波形具

有更低的ISMR。通过图6(b)与图7(b)可观察到，

随着DAC量化精度提高，波束的ISMR减小，但ISMR
下降的幅度值越来越小。

图8为低精度(2~5比特)非称双主瓣波形方向图

和ISMR与迭代次数关系图。从图8(a)可观察到，

当两个主瓣不对称时，其中一个主瓣的峰值会下

降，甚至主瓣区域内产生零陷。主要由于优化准则

为最小化积分(离散累加和)副瓣与主瓣的比值，且

R(θ) Pt(θ) + Pt(−θ) =
sH
B(R(θ) +R(−θ))sB = 2sH

Bℜ{R(θ)}sB

∞

∞

矩 阵 具 有 共 轭 性 ， 使 得

，因此，非

对称情况下无法保证每个主瓣都有一个较高的峰

值，而主瓣对称情况下，可使得两个主瓣都具有较

好的增益，如图5(a)与图7(a)。从图8(b)可观察

到，主瓣非对称时，ADMM- bit波形直接量化

后，ISMR值提高超过6 dB以上，而本文所提

2~5比特低精度DADPM波形与ADMM- bit波形

的ISMR相差约1 dB。
表3为低精度量化的对称主瓣波形算法在1000

次蒙特卡罗实验下的性能统计表。从表3运算时间

可发现，本文所提DADPM算法，不同精度对算法

的运算时间没有太大影响，精度越高波形ISMR越
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图 6 低精度(2~5比特)量化的对称单主瓣波形方向图和ISMR与迭代次数关系图

Fig. 6  Low precision quantized waveform for symmetrical single mainlobe beampattern and the relationship

between ISMR versus iteration number
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图 7 低精度(2~5比特)量化的对称双主瓣波形方向图和ISMR与迭代次数关系图

Fig. 7  Low precision quantized waveform for two symmetrical mainlobe beampattern and the relationship

between ISMR versus iteration number
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小。DADPM算法的ISMR明显低于同精度量化的

ADMM算法，但DADPM算法运算时间明显长于

同精度量化的ADMM算法。主要是因为内循环采

用的ADPM算法在迭代的同时动态更新惩罚因子，

从而保证算法的收敛性。而ADMM算法惩罚因子

直接根据设计人员经验或者实验总结给定，省略了

算法寻找合适惩罚因子的过程，算法运算时间更

短，但算法性能表现过于依赖惩罚因子。 

5    结语

本文提出了一种基于低精度量化的MIMO雷达

发射波形设计方法。通过设计B比特恒模发射波形

序列，使发射波形对低精度量化DAC组件有更好

的适配性，实现任意精度波形的最佳匹配发射。为

解决所建模的恒模离散相位约束非凸优化问题，首

先通过Dinkelbach算法将二次分式转换成减法形式，

再运用ADPM算法框架，将离散相位约束转换为并

行的三角函数问题，通过交替迭代逐步逼近最优

解。低精度DAC组件可降低MIMO雷达电路结构

复杂度与能耗，但这些低精度组件也会导致一定程

度的性能下降。本文所提出的低精度恒模发射模型

设计方法可适用于任意量化精度的发射波形设计，

相对其他低精度设计方法，取得了更低的ISMR性
能表现，可为实际工程应用中对波形性能要求与

DAC量化精度的选择提供理论依据与参考价值。
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