
 

基于分式二次规划的互模糊函数赋形方法
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摘要：在开展认知雷达波形设计时，由于发射波形与接收滤波器的非匹配体制，互模糊函数赋形相比传统模糊函

数赋形优化自由度更高。该文针对强杂波条件下微弱运动目标检测问题，以最大化信干噪比为优化准则，提出了

一种联合发射相位编码序列与接收滤波器设计的互模糊函数赋形方法。在恒模约束下，优化问题被建模为二次分

式规划形式；然后通过引入辅助变量，并利用共轭梯度法求解Stiefel流形空间上的最小化问题，非凸优化据此转

化为恒模约束二次优化问题；通过交替循环和类幂迭代算法求得最优解。此外考虑到发射波形受硬件限制而难以

实现严格恒模，该文构建了一种低峰均比约束二次优化问题模型，并利用最近邻向量法求得最优解。最后，不同

参数下的仿真与实测数据实验表明，该文赋形方法相较于传统方法具有较高的信干噪比增益和收敛速度。
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Cross-ambiguity Function Shaping Through Fractional
Quadratic Programming
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①(College of Electronic Science and Technology, National University of Defense Technology,

Changsha 410073, China)
②(Beijing Institute of Tracking and Telecommunication Technology, Beijing 100094, China)

Abstract: Due to the mismatch between transmit waveforms and receive filters, Cross-Ambiguity Function
(CAF) shaping plays an important role in the design of cognitive radar waveforms and allows more freedom for

waveform optimization problem than conventional ambiguity function shaping. A CAF shaping method is

proposed for designing phase-shift keying transmit waveforms and receive filters jointly to maximize the output

Signal-to-Interference-plus-Noise Ratio (SINR), thereby solving the problem of weaking-moving target detection

under strong clutter conditions. The optimization problem is first modeled as a quadratic fractional

programming problem under the Constant Modulus (CM) constraint of the transmit waveform. The conjugated

gradient method is utilized to solve the minimization problem of the Stiefel manifold space through the

introduction of auxiliary variables; furthermore the nonconvex optimization problem is converted into a

unimodular quadratic programming problem. An algorithm based on alternately iterative maximization and 
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power method-like iteration is proposed to solve the quadratic optimization problem. Since transmit waveforms

are limited by hardware and achieving CM is difficult, the nearest vector method is employed under the

constraint of a low peak-to-average power ratio. Finally, the experiments with simulated and real measured data

under different parameters reveal that the transmit waveforms and receive filters designed using the proposed method

exhibit better SINR performance and faster convergence speed compared with other existing algorithms.

Key words: Cognitive radar; Waveform design; Cross-Ambiguity Function (CAF); Signal-to-Interference-plus-

Noise Ratio (SINR) maximization; Constant modulus constraints; Low Peak-to-Average power Ratio (PAR)

constraints

 1    引言

在微弱目标检测问题中，信号相关杂波是发射

信号经不同于目标的延时和多普勒频率的无关回

波。由于其与目标回波具有强相似性，极易对检测

造成影响。为了改善信号相关杂波下波形设计性

能，文献[1]在假设脉冲内多普勒可以忽略不计的情

况下，建立了相邻距离单元杂波下的回波离散模

型，并根据目标和杂波在距离维的差异性，研究了

基于最小化均方误差(Mean Square Error, MSE)准
则的发射波形与接收滤波器联合设计问题。然而，

在平台与目标之间存在快速运动的情况下，多普勒

频率通常不可忽略。因此上述问题模型应进行修改

以适应多普勒频率的展宽，同时问题模型的维度也

应从距离维升高到二维模糊函数(Ambiguity Func-
tion, AF)[2]。

AF被定义为对具有不同时延和归一化多普勒

频率的波形的匹配滤波器输出响应函数。AF是进

行波形设计与分析的有效工具，其可以有效揭示雷

达系统的距离多普勒分辨率，同时还可以用来评估

波形的抗干扰性能[3]。理想的雷达测量系统的AF要
求在目标所处距离-多普勒单元处具有单一峰值，但

由于AF的等体积特性，实际波形通常难以满足上

述要求[4]。不少研究选择通过AF赋形方法提高雷达

系统的目标检测性能[5–22]。具体来说，认知雷达系

统可以通过动态环境数据库和存储在平台中的环境

信息来预测实际的散射环境 [6 ]，从而使波形在先

验干扰散射点所处距离-多普勒单元上的响应尽可

能小，在目标所处距离-多普勒单元上的响应尽可

能高。

AF赋形方法中发射序列一般采用相位编码序

列。根据发射序列的相位编码特性，通常模糊函数

设计可以分为快时间维模糊函数设计和慢时间维模

糊函数(Slow Time Ambiguity Function, STAF)设

计。快时间发射波形是指包含一系列子脉冲的发射

波形，文献[5]提出了一种加速序列迭代优化方法

(Accelerated Iterative Sequential Optimization,

AISO)实现局部模糊函数赋形，通过最小化特定距

离-多普勒单元的加权积分旁瓣电平(Weighted In-

tegrated Sidelobe Level, WISL)，提高雷达系统对

指定区域的目标探测能力。其结果与文献[7,8]的梯

度算法相比，具有更低的旁瓣与更快的收敛速度。

文献[9]研究了具有理想AF形状的恒模快时间维发

射波形与接收滤波器联合设计问题，在有限的信噪

比损失约束条件下，通过交替迭代以及MM (Majori-

zation-Minimization)算法实现了WISL和互补积分

旁瓣电平(Complementary Integrated Sidelobe

Level, CISL)的最小化，并在硬件系统上对所设计

波形性能进行验证。

慢时间发射波形是指由恒定脉冲重复间隔(Pulse

Repetition Interval, PRI)的一系列脉冲组成的信

号，其对应的距离-多普勒响应可以理解为STAF。

文献[10]首先提出了STAF赋形的概念，其主要思

想为最小化发射波形AF在某些特定单元的平均值，

并且通过最大块改进方法(Maximum Block Im-

provement, MBI)以及共轭超对称四阶张量理论，

解决了问题模型带来的四阶多项式优化难题。针对

上述模型带来的复杂多项式，文献[11]还提出了一

种四次黎曼信赖域算法，其首先将问题模型转化为

复圆黎曼流形上的无约束优化问题，然后设计一种

新的黎曼信赖域优化算法以求得迭代解。文献[12]在

峰值平均功率比(Peak-to-Average power Ratio, PAR)

约束下，以最大化信干噪比(Signal-to-Interference-

plus-Noise Ratio, SINR)为准则，同样构造了一个

复杂四次函数优化问题。同时，提出一种将MM

与坐标下降(Coordinate Descent, CD)相结合的方

法，解决了恒模(Constant Modulus, CM)约束下的

慢时间维AF设计问题。

为了充分利用雷达联合收发处理的自由度，基

于非匹配滤波体制，文献[13]引入发射波形与接收

滤波器失配的互模糊函数(Cross-Ambiguity Func-

tion, CAF)设计概念，设计的序列可以用作发射波

形与接收滤波器，也可用于MIMO雷达。文献[14]

针对低旁瓣CAF设计所带来的高阶多项式优化

(High-Order Polynomial, HOP)问题，提出了一种

第 1期 杨  晨等：基于分式二次规划的互模糊函数赋形方法 175



广义MBI方法，通过为原线性张量函数设计等效多

项式函数，降低了计算复杂度。文献[15]研究了离

散与连续CAF赋形问题，通过设计一对发射波形与

接收滤波器，最小化与既定CAF之间的累计平方误

差。与此同时，该方法还对模板所关注的区域加大

了权重，然而权重项的加入导致优化问题难度增

大，因此文献[15]忽略了发射波形的PAR约束。

在CAF赋形问题中，倘若以最大化SINR为优

化准则，目标函数经化简通常为二次分式形式。前

期文献[15,18]中的常规解决方法是利用丁克尔巴赫

算法将其化为多项式形式，再利用MM算法等优化

方法求解。基于此研究背景，为了增强波形对微弱

运动目标的检测能力，同时提高其运算效率，本文

研究了一种发射波形与接收滤波器CAF赋形策略，

并提出了一种高效迭代求解方法。其基本思路是在

信号相关杂波背景下，选取最大化接收端SINR

为优化准则，同时为了保证最大化雷达发射机功率

效率，在优化模型中引入CM约束，通过对发射与

接收滤波器的交替迭代优化求得最优解。对于模型

所带来的NP (Non-deterministic Polynomial)难分

式二次规划(Fractional Quadratic Programming,

FQP)问题，本文将其转化为单模二次规划(Unim-

odular Quadratic Programming, UQP)问题，并通

过类幂迭代(Power Method-Like, PML)方法进行

求解。此外，为了使波形具有更高的自由度和更好

的实用性，在该模型下进一步考虑了低PAR约束

下的优化问题，并且通过最近邻向量法求解最优的

发射波形与接收滤波器。最后，实验仿真与实测数

据表明，相对于经典CAF赋形方法，本文设计的发

射波形与接收滤波器能实现更高的SINR值，同时

具有较低的运算复杂度。

 2    问题模型

x = [x(1), x(2), ..., x(N)]
T ∈ CN×1

r = [r(1), r(2), ..., r(N)]
T ∈ CN×1 R C

为单基地雷达

系统在一个脉冲重复间隔内发射的码长为N的波

形，(·)T代表矩阵的转置，则接收端的N维观测向

量 ， 和 分别代

表实数域和复数域，可以表示为[15]

r = αtargetx⊙ p (vtarget) + d (x) + n (1)

αtarget ⊙
d (x) N

p (vdoppler) =
[
1, ej2πvdoppler , ...,

ej2π(N−1)vdoppler
]T

vdoppler

其中， 是与目标相关的复参数； 代表哈

达玛积； 是杂波干扰回波， 代表变量服从

正态分布。N维向量

是多普勒导向矢量， 代表归

vtarget

n～N
(
0, σ2

nI
)一化多普勒频率。为便于区分，用 表示目标

的归一化多普勒频率。 代表噪声向

量。杂波干扰回波d(x)可以表示为

d(x) =

NS∑
m=1

ρmJrm
(
x⊙ p

(
vdopplerm

))
(2)

NS ρm

vdopplerm

Nv vtarget = 0

rm

Jr ∈ CN×N

(a, b)

其中， 是干扰点数量， 代表第m个干扰散射

点的回波复幅度， 是第m个干扰散射点的

归一化多普勒频率。归一化即为将多普勒频率区间

均匀分为 份，设置目标的多普勒频率 ，

并将干扰的多普勒频率归一化到目标上。 是第m

个干扰散射点所处距离单元， 是移位矩

阵，其第 个元素定义为[11]

Jr(a, b) =

{
1, a−b=r

0, a−b ̸=r
, a∈{1, 2, ..., N}, b∈{1, 2, ..., N}

(3)

h = [h(1), h(2), ...,

h(N)]
T ∈ CN×1

为了提升回波经信号处理后的信干噪比，针对

接收回波信号设计非匹配滤波器

，(·)H代表矩阵的共轭转置，非匹

配滤波输出信号可以表示为

hHr = hHP (vtarget)x+ hHd (x) + hHn (4)

P (vtarget) = diag (p (vtarget)) diag (·)其中， ， 表示对

向量构造对角矩阵。

d(x)

C (x,h) ∈ R
由于干扰 与噪声n不相关，式(4)中干扰噪

声部分能量可以近似用 表示为

C(x,h) =E
[∣∣hHd (x) + hHn

∣∣2]
≈hH

[
Nr∑
r=1

Nv∑
h=1

σ2 (r, h)
∣∣JrP (vh)x

∣∣2]h
+ σ2

n∥h∥
2 (5)

E [·] ∥·∥
σ (r, h)

σ2 (r, h) = ρ2m vh = −1

2
+

h

Nv
, h = 1, 2, ...,

Nv P (vh) = diag (p (vh))

其中， 表示数学期望， 代表向量的欧几里得

范数， 代表干扰在第r个距离单元，第h个多

普勒单元上的能量分布，且当该距离单元为干扰散

射点时， , 

,  。

G(x,h) ∈ R假设目标的回波能量可以表示为

G(x,h) =
∣∣hHP (vtarget)x

∣∣2 (6)

当发射端信号x满足恒模约束时，接收端信干

噪比可以表示为
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SINR =
G(x,h)

C(x,h)
=

∣∣hHP (vtarget)x
∣∣2

hH

(
Nr∑
r=1

Nv∑
h=1

σ2 (r, h)JrP (vh)xx
HP H (vh) (J

r)
H

)
h+ σ2

n∥h∥
2

=

∣∣hHP (vtarget)x
∣∣2

xH

(
Nr∑
r=1

Nv∑
h=1

σ2 (r, h)P H (vh) (J
r)

H
hhHJrP (vh)

)
x+ σ2

n∥h∥
2

=

∣∣hHP (vtarget)x
∣∣2

xH

[
W +

1

Ex
σ2
n∥h∥

2
IN

]
x

(7)

W =
∑Nr

r=1

∑Nv

h=1
σ2 (r, h) P H (vh) (J

r)
H

·hhHJrP (vh) Ex IN

N ×N

其中，

， 为发射波形x的能量， 代表

的单位矩阵。

在发射波形满足恒模约束的条件下，通过设计

发射信号与接收滤波器的互模糊赋形方法，最大化

信干噪比的问题模型可以表示为

max
x,h

SINR

s.t. |xn| = 1, n = 1, 2, ..., N (8)

xi

X = [x1,x2, ...,xL] ∈ CN×L

xi = [xi1, xi2, ..., xiN ]
T ∈ CN×1

y = [x11, x21, ..., xN1] ∈
C1×N

xi

Jr

值得说明的是，以上模型可同时适用于快慢时

间维波形设计。在雷达信号处理过程中，假设一个

相参处理时间内(Coherence Processing Interval,
CPI)所包含的PRI为L，一个PRI内编码 长度

为N， 为一个CPI内发

射信号，其中 为第i个PRI

内的相位编码信号，而

是一个CPI内所有PRI的初始相位编码。对于

快时间维波形设计模型，如前文所述，设计的发射

波形为 。而对于慢时间维波形设计，匹配滤波变

为慢时间维匹配滤波，移位矩阵 中的参数r不再

代表每个距离单元的移位，而是每个PRI对应距离

的移位，但仍可应用本文的波形设计方法。

 3    基于PML方法的模型求解

 3.1  恒模约束下发射波形与接收滤波器设计

由于式(8)中包含两个待优化变量x和h，可采

用一种交替迭代的优化方法。将式(8)作如下简单

变换：

SINR =

∣∣hHP (vtarget)x
∣∣2

hHLh
(9)

其中，

L =

Nr∑
r=1

Nv∑
h=1

σ2 (r, h)JrP (vh)xx
HP H (vh) (J

r)
H

+
1

N
σ2
nIN (10)

对于确定性发射信号x，使目标函数最大的h的
最优闭式解为[23]

h =L−1P (vtarget)x (11)

对于固定h，最大化SINR对应发射波形x可以

通过如下方法求出。式(8)中的目标函数可写成分

式二次规划形式：

max
xHAx

xHBx
(12)

其中，

A = P (vtarget)
H
hhHP (vtarget) (13)

B = W +
1

N
σ2
n∥h∥

2
IN (14)

式(12)是一个NP难的非凸优化问题，运用类

幂迭代方法可高效解决此类问题[24]。

首先将问题模型式(12)变为

P1 :max
x

λ

s.t. |xn| = 1, n = 1, 2, ..., N

λ =
xHAx

xHBx
(15)

P1的第2个约束条件可以等价变换为

λ =
xH
[
A1/2

]H
A1/2x

xH
[
B1/2

]H
B1/2x

=

∥∥A1/2x
∥∥2
2∥∥B1/2x
∥∥2
2

(16)

∥∥A1/2x
∥∥2
2
= λ

∥∥B1/2x
∥∥2
2∥∥A1/2x

∥∥
2
=

√
λ
∥∥B1/2x

∥∥
2

式(16)成立时， 成立，也即

成立。将约束条件加入到

目标函数中，可得新问题模型：

P2 : max
x,λ

 λ− µ
(
∥A1/2x∥2 −

√
λ∥B1/2x∥2

)2
s.t.   |xn| = 1,   n = 1, 2, ..., N ;λ ≥ 0 (17)

µ P1

µ→ ∞ P2 P1

其中， 表示添加到原问题 的目标函数的惩罚项

的权重，当 时， 和 完全相同。

将式(17)目标函数写成关于x的二次函数形式，

P3 : max
x,λ,U

λ− µ
∥∥∥A1/2x−

√
λUB1/2x

∥∥∥2
2

s.t. |xn| = 1, n = 1, 2, ..., N ;λ ≥ 0

UHU = IN (18)

B1/2x A1/2x

其中，酉矩阵U是在不改变模长的前提下将向量

旋转到与 相同的方向，即式(19)成立：

UB1/2x =

(
A1/2x∥∥A1/2x

∥∥
2

)∥∥∥B1/2x
∥∥∥
2

(19)
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P3 P2将式(19)代入式(18)，易证问题模型 与 等价。

P3

P4

通过求解式(19)，可以得到矩阵U，进而可以

求解问题模型 。对于酉矩阵U，直接求解式(19)
不易，故可以将式(19)成立等效为等式左边和右边

差值的二范数的平方最小，同时限制优化变量U为

酉矩阵。即求解U可等效于求解子问题  ：

P4 : min
U

∥∥∥∥∥UB1/2x−

(
A1/2x∥∥A1/2x

∥∥
2

)∥∥∥B1/2x
∥∥∥
2

∥∥∥∥∥
2

2

s.t. UHU = IN (20)

P4

St (n, r) =
{
U ∈ CN×N : UHU = IN

}
P4 St (n, r)

是只有正交约束的最小化问题，优化变量是矩

阵U，其所在解空间集合称为Stiefel流形，用符

号 表示[25]。对

于 ，可以在流形空间 上通过共轭梯度下

降法求解。

P4 λ

P3

求解子问题 得到酉矩阵U，对于确定的 和U，
可以看成一个二次规划问题，即

min xHQx (21)

其中，

Q = (A+ λB)−
√
λ

(
A

1
2UB

1
2 +B

1
2UHA

1
2

)
(22)

Q̂ ≜ γI −Q γ

Q̂

设 ，其中 大于Q的最大特征值，

保证 正定，则式(21)可以写作：

xHQx = −xHQ̂x+ γN (23)

因此式(21)可以进一步转化为恒模二次规划

问题：

max
x

xHQ̂x

s.t. |xn| = 1, n = 1, 2, ..., N (24)

求解式(24)即寻找式(25)问题的最优解[23]：

min
x(s+1)

∥∥∥x(s+1) − Q̂x(s)
∥∥∥
2

s.t.
∣∣xs+1
n

∣∣ = 1, n = 1, 2, ..., N (25)

其中，式(25)的解是类幂迭代形式[16]：

x(s+1) = ej arg(Q̂x(s)) (26)

arg (x)分别代表x的相位。关于类幂迭代方法

对目标函数的递增性质，文献[23]已给出证明。

λ µ

λ µ P3

上述求解方法前提是给定 和 ，下面给出参数

和 的确定方法。当U与x确定时， 问题转化为

max
λ

λ− µ
∥∥∥A1/2x−

√
λUB1/2x

∥∥∥2
2

s.t. λ ≥ 0 (27)

根据简单求导运算，易证上述二次优化问题的

最优解为

√
λ⋆ =

κ

∥∥∥∥B 1
2x

∥∥∥∥2
2∥∥∥∥B 1

2x

∥∥∥∥2
2

− 1

µ

(28)

κ2 =
∥∥A1/2x

∥∥2
2
/
∥∥B1/2x

∥∥2
2

µ λ

其中， 。可以注意到，当

参数 足够大时， 会收敛到一个固定的值。

µ对于 值，当其满足条件：

µ >
(
xHBx

)−1
(29)

可以保证优化式(27)的收敛性，达到收敛上界式(28)。
µ

µ λ

κ λoptimal κ

λoptimal λ κ

λoptimal λoptimal κ

µ

κ λoptimal

µ

上文已说明为保证问题收敛性， 的取值存在

下界，同时 的取值也不能过大。当 为定值，式(27)
变为针对x的优化问题，由式(28)可知，优化过程

中， 的取值应趋近于 。但 的取值恒小于

。故针对 的优化过程， 的取值增大影响

增大， 增大又趋使 的上界继续增

大，直到收敛。且由式(28)可以看出，若 过大，

趋近于 的速度会变得缓慢，因此过大的

会影响运算速度。

error1

error2 error1

根据上述过程，基于分式二次规划的发射接收

联合互模糊函数赋形算法流程总结为算法1。其中，

相邻两次迭代的内外层迭代误差分别记为 和

。外层迭代误差 表达式为

error1 =
|SINRupdate − SINRbefore|

SINRbefore
(30)

 

算法 1  基于PML的恒模发射波形与接收滤波器联合

互模糊函数设计

Alg. 1  CAF shaping for CM transmit waveforms and
receive filters based on PML

σ σn αtarget　输入：干扰能量分布矩阵 ，噪声能量 ，目标散射系数

　输出：优化发射波形x，优化接收滤波器h

x0 h0

λ µ ε1 ε2

　1 Initialization: 初始化发射波形 ，初始化接收滤波器 ，参

　数 ，参数 。迭代终止条件 , 

error ≥ ε1　2 while   do

　3 　　式(13)、式(14)更新A, B

　4 　　共轭梯度法在Stiefel流形空间求解U

µ　5 　　条件式(29)更新

λ　6 　　式(28)更新

　7 　　式(22)更新Q

γ Q̂　8 　　求Q最大特征值 ，并更新

error ≥ ε2　9 　　while   do

　10 　　　式(26)进行类幂内层迭代

　11 　  end while

　12 　  式(11)计算接收滤波器h

　13 end while

x,h　14 return 
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SINRupdate SINRbefore其中， 和 分别代表根据本次

迭代和上次迭代所设计的发射波形与接收滤波器，

所计算得到的回波SINR值。内层迭代误差表达

式为

error2 =
∥xupdate − xbefore∥

∥xbefore∥
(31)

xupdate xbefore其中， 和 分别代表本次内层迭代和上

次内层迭代所设计发射波形。

Nr = Nh = N

O(N3)

对算法1的计算复杂度进行分析，由于所提算

法采用迭代求解的方式，其总体计算复杂度是迭代

次数的线性函数。假设 ，在每一次迭

代中，步骤3、步骤5—步骤8、步骤10的计算复杂

度均为 。步骤4采用共轭梯度下降法，其计

算复杂度与样本数量、单个样本计算量以及迭代次

数有关。对U的求解式求导数：

∂(·)
∂U

=2

(
UB1/2x−

(∥∥B1/2x
∥∥
2∥∥A1/2x
∥∥
2

)
A1/2x

)

·
(
B1/2x

)H
(32)

O(N3) O(N3)

在共轭梯度下降法的单次迭代中，其计算复杂度为

。因此，在每次外层迭代计算复杂度为 。

 3.2  低PAR约束下发射波形与接收滤波器设计

考虑到发射信号的动态范围受硬件限制，例如

功率放大器和A/D转换器最大削波，通常希望发射

信号具有低峰均比[1]。因此，3.2节将恒模约束放宽

到低PAR约束，研究互模糊函数赋形方法。

发射信号的PAR可以定义为

PAR (x) ≜ maxn|xn|2∑
n

|xn|2/N
(33)

对于低PAR约束下问题的求解过程，前式推

导大部分相同。仅PML内层迭代式(25)变为

min
x(s+1)

∥∥∥x(s+1) − Q̂x(s)
∥∥∥
2

s.t.
∣∣xs+1
n

∣∣ ≤ ρ, n = 1, 2, ..., N∥∥xs+1
∥∥2
2
= N (34)

针对式(34)，可以引入文献[26]中的最近邻向

量算法求解。具体算法流程如算法2所示。

 4    仿真实验与实测数据实验结果分析

实施细节：为了验证所提方法的有效性和先进

性，本节从慢时间维波形优化出发，通过数值仿真

实验，对所提算法的收敛速度、运行时间和SINR
等性能进行评估，并与文献[15]中加权互模糊函数

ε1 = 1E − 4 ε2 =

5E − 4

(Weighted-CAF, We-CAF)、文献[17]中迭代最小

化恒模模糊函数赋形(Unimodular AF Shaping via
Iterative Minimization, UniAFSIM)，文献[18]中
序列迭代优化算法(Iterative Sequential Optimiza-
tion, ISO)以及文献[23]中的认知接收发射联合设计

循环算法(Cognitive Receiver and Waveform cyclic,
CREWcyclic)等经典算法进行对比。本节的实验验

证采用的初始化发射波形与接收滤波器均为随机序

列，并对5种不同的算法采用相同的随机种子，使

5种算法的初始发射波形完全相同。在本文所提算

法中，内外层误差迭代值设置为 , 
。仿真中涉及的关于计算时间的分析均在计

算机(内核2.30 GHz i7-12700H, RAM 16.0 GB)
上进行，MATLAB版本为R2022a。

 4.1  CM约束下互模糊函数赋形的仿真实验验证

αtarget = 1 σ2
n = 1

x(0) = {ejψ(0)(n)}Nn=1

设置目标散射系数 ，噪声能量 。

初始化发射波形为 ，接收滤

 

算法 2  低PAR约束下最近邻向量问题求解方法

Alg. 2  Nearest vector method with low PAR

x(s)

ρ Q̂

　输入: 发射波形 ，发射波形能量约束E，发射波形PAR约束

　 ，矩阵

x(s+1)　输出：发射波形

x(s) ξ =
√

Eρ/N k = 0　1 Initialization: 单位化 ,  , 

x(s) (N − k) M
M k = k + 1

　2 选取 中模长最小的 个元素的索引构成集合 ，若

　 不唯一， ，重复步骤2

∀m ∈ M x
(s)
m = 0　3 if  ,   do

m ∈ M　4 　if   do

x
(s+1)
m =

√
(E − kξ2) / (N − k)　5 　　

　6 　else do

x
(s+1)
m = ξej arg x

(s)
m　7 　　

x(s+1)　8 　return 

ϖ =

√
(E − kξ2) /

∑
m∈M

∣∣∣x(s)
m

∣∣∣2
　9 else do

　10   

∀m ∈ M ϖx
(s)
m > ξ　11   if  ,   do

k = k + 1　12   　 ，返回步骤2

　13   else do

m ∈ M　14   　if   do

x
(s+1)
m = ϖx

(s)
m　15   　　

　16   　else do

x
(s+1)
m = ξej arg x

(s)
m　17   　　

　18   　end

　19   end

　20 end

x(s+1)　21 return 
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h(0) = {ejϕ(0)(n)}Nn=1 {ψ(0) (n)}Nn=1

{ϕ(0) (n)}Nn=1

[0, 2π] N = 50

σ (r, h)

波 器 ， 其 中 和

是相互独立的随机变量，均匀分布在

。假设发射波形和接收滤波器的长度 ，

干扰区域 在距离-多普勒单元上的分布如图1

所示，表达式为

σ (r, h) =


1,  r ∈ [1, 5] , h ∈ [−3, 0) ∪ (0, 3]

1,  r ∈ [2, 5] , h = 0

1,  r ∈ [5, 10] , h = [−12,−10]

0,  else

(35)

∪其中， 表示两个集合的并集。

vtarget = 0

在实际问题中干扰区域通常可以利用动态环

境数据库来预测，例如地理信息系统、气象数据、

先前回波以及一些杂波谱模型等[10]。如前文问题模

型所述，将杂波的多普勒速度归一化到目标多普勒

速度。因此对于本文仿真实验，目标多普勒速度为

。

图2是式(12)中的目标函数随内层迭代次数的

变化曲线，可以看出响应值呈阶梯状上升趋势。如

算法1所述，内层迭代更新发射波形x，外层迭代更

新接收滤波器h以及其他相关参数。图2中局部放大

图为PML法更新发射波形对目标响应值的影响，

即内层迭代；而曲线整体趋势代表更新接收滤波器

对目标响应值的影响，即外层迭代。收敛曲线说明

本文所提方法使目标函数响应值单调递增，且最终

收敛到平稳。

图3对比了5种算法SINR值随迭代次数的变化

趋势，其中外层迭代次数取前200次。本文所提算

法、We-CAF, UniAFSIM, ISO算法以及CREW-
cyclic算法在经过200次外层迭代后的SINR值分别

为14.7 dB, 5.1 dB, 6.0 dB , 10.3 dB和13.3 dB。可

以看出，在200次外层迭代后，除了UniAFSIM和

ISO算法，其余3种算法均达到收敛。在未达到收

敛的两种算法中，ISO算法在200次外层迭代后接

近收敛，最终收敛为10.9 dB，而UniAFSIM算法

尚未达到收敛，最终收敛值为11.5 dB。在5种算法

中，本文所提算法和其余3种对比算法收敛所需外

层迭代次数要明显小于UniAFSIM算法的收敛所需

外层迭代次数，且所提算法的收敛值要大于其余

4种算法。4种算法中UniAFSIM方法收敛所需外层

迭代次数较多，这是由于UniAFSIM是发射波形与

接收滤波器相匹配的模糊函数设计，而本文所提算

法、We-CAF以及ISO算法均改变接收滤波器，令

其与发射波形失配，从而提高了波形设计的自由

度，也提升了接收信号的SINR性能。

根据图1所示的干扰能量分布图，理想的互模

糊函数图应该在干扰能量较大处具有较为明显的凹

陷，而在目标所在的距离-多普勒单元具有较大响

应值，同时在杂波较低且不存在目标的区域平均分

配能量。图4是5种不同算法设计发射波形与接收滤

波器的互模糊函数图。互模糊函数的计算方法为

CAF (r, h) = hHJr (x⊙ p (vh)) (36)

其中，图4框内是杂波所在的距离-多普勒单元，图4
的互模糊函数在杂波所处距离单元内均具有凹口，

证明了5种算法的有效性。从图4可以看出，本

文所提CM约束下的联合设计方法与CREWcyclic
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图 1 干扰能量分布

Fig. 1 Interference energy distribution
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图 2 本文算法目标函数响应值收敛曲线

Fig. 2 The convergence curve of objective function response value

in the proposed algorithm
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图 3 不同方法下SINR值随迭代次数变化

Fig. 3 SINR versus the iteration times of different algorithms
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算法设计发射与接收滤波器具有较好的互模糊函数

性能。

r = 1, 2, 3

r = 1

h = 0

[−0.06, 0.06]

图5展示了图4在距离单元为 的截面

图，其中红色区域为干扰能量分布集中处， ,
为目标所在距离-多普勒单元。从图5可以看

出，归一化多普勒频率在 时，即杂波

干扰集中处，5种方法对不同的距离单元均有较为

r = 1, 2, 3

明显的凹口和尖峰。对于目标附近杂波区域的

CAF凹陷深度，We-CAF, UniAFSIM, ISO算法旁

瓣大小可以达到约–30 dB，CREWcyclic算法在

的距离单元处的凹陷均可达到–40 dB，
而本文所提算法凹陷值可达到约–50 dB。因此本文

所提算法和CREWcyclic算法相比于其他3种算法在

多普勒维度，具有更低的旁瓣。

 

干扰区域

目标

10 20 30 40 50

距离单元

-0.5

0

0.5

归
一
化
多
普
勒
频
率

0

-40
-20

15

归
一
化
幅
度

 (
d
B

)

10

5

0

0.2

-0.2
-0.4

0

距
离
单
元

归一化多普勒频率 -30

-25

-20

-15

-10

-5

0

(d) ISO算法
(d) ISO algorithm

目标

干扰区域

10 20 30 40 50

距离单元

-0.5

0

0.5

归
一
化
多
普
勒
频
率

0

-5015

归
一
化
幅
度

 (
d
B

)

10

5

0

0.2

-0.2
-0.4

0

距
离
单
元

归一化多普勒频率 -30

-25

-20

-15

-10

-5

0

(e) CREWcyclic算法
(e) CREWcyclic algorithm

10 20 30 40 50

距离单元

-0.5

0

0.5

归
一
化
多
普
勒
频
率

-0.5

0

0.5

归
一
化
多
普
勒
频
率

-0.5

0

0.5

归
一
化
多
普
勒
频
率

干扰区域

目标

0

-50

15

归
一
化
幅
度

 (
d
B

)

10

5

0

0.2

-0.2
-0.4

0

距
离
单
元

归一化多普勒频率

干扰区域

目标

10 20 30 40 50

距离单元

0

-40
-20

15

归
一
化
幅
度

 (
d
B

)

10

5

0

0.2

-0.2
-0.4

0

距
离
单
元

归一化多普勒频率

目标

干扰区域

10 20 30 40 50

距离单元

(a) 所提算法
(a) Proposed algorithm

(b) We-CAF算法
(b) We-CAF algorithm

(c) UniAFSIM算法
(c) UniAFSIM algorithm

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

0

-40
-20

15

归
一
化
幅
度

 (
d
B

)

10

5

0

0.2

-0.2
-0.4

0

距
离
单
元

归一化多普勒频率

 
图 4 5种算法生成CAF

Fig. 4 CAF generated by five different algorithms
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为了进一步体现所提方法在不同码长下的性能

与运行效率，改变发射波形码长为N=30:10:100，
并对比5种算法接收回波的SINR值和达到收敛时的

运行时长。从表1可以看出，随着发射波形码长的

增加，5种算法达到收敛的时间均增加。其中所提

方法与CREWcyclic方法程序运行时长相近，且

CREWcyclic算法运行效率略优于所提算法。 Uni-
AFSIM算法和ISO算法的运算时长明显增大，在运

行效率上要略差于其他3种算法。We-CAF算法达

到收敛的速度较快，这是由于We-CAF算法未对发

射波形进行恒模约束。所提算法运行时长略高于

λ, µ,U

CREWcyclic算法的原因在于，在优化求解方式

上，两者均利用内外两层迭代交替更新发射波形与

接收滤波器，但在将分式规划转化到二次规划的过

程中，CREWcyclic采用Dinkelbach算法，而本文

通过引入新的参数 ，将约束条件与目标函数

进行转化，把问题分式规划形式变换到二次规划形

式。在本文的转化方式中采用了共轭梯度下降法，

这导致运行时长的增加，因此所提方法较CREW-
cyclic算法运算效率低。同时，图6表明本文设计发

射波形和接收滤波器下，回波的SINR性能相较于

其余4种方法有明显提升。虽然本文所提算法和

表 1  不同码长下5种算法性能统计

Tab. 1  Performance statistics table of five algorithms under different code length

码长N
收敛时SINR (dB) 收敛时运行时间(s)

所提方法 We-CAF UniAFSIM ISO CREWcyclic 所提方法 We-CAF UniAFSIM ISO CREWcyclic

30 8.5 1.7 8.3 6.9 8.2 54.0 2.7 39.0 65.5 31.7

40 12.5 4.3 10.5 9.3 11.3 159.8 19.7 155.8 290.3 162.2

50 14.7 5.1 11.5 10.9 13.3 256.9 31.9 365.4 346.9 256.3

60 15.5 6.2 12.1 11.1 14.6 304.1 68.6 346.1 358.0 288.6

70 17.1 7.2 13.6 12.4 15.6 477.4 161.9 426.2 372.2 342.8

80 17.4 7.8 14.6 13.3 16.1 691.0 238.6 687.8 664.4 506.9

90 18.2 8.7 15.7 14.4 16.7 745.8 373.0 721.5 807.1 622.5
100 18.6 9.6 16.0 15.7 17.4 820.9 477.9 1113.8 1066.4 822.5
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CREWcyclic均在杂波所在的距离-多普勒单元具有

较低的凹口，但CREWcyclic算法生成的发射波形

与接收滤波器在对回波进行处理后，SINR值低于

本文算法。其原因可由图5(e)看出，CREWcyc-
lic算法对应发射波形-接收滤波器对目标所在零多

普勒点的非匹配滤波响应值不高，即峰值SINR值
损失较大。另外，本文所提方法和CREWcyclic算
法由于目标函数为接收SINR最大化，因此忽略了

非匹配接收带来的峰值SINR损失，这也可作为未

来工作的发展方向。

 4.2  低PAR约束下互模糊函数赋形的实验验证

PAR = 1

PAR = 2 PAR = 1

当把CM约束放宽到低PAR约束时，利用最近

邻向量法所设计的发射波形的实部与虚部如图7所
示。当 时，本文产生的发射波形所对应的

点位于单位圆上，证明产生的发射波形满足CM约

束。当 时，点的分布半径较 相对

分散，但也满足PAR约束。这说明PAR值越大，

波形幅度起伏越大，越不利于实际应用。值得说明

的是，由于h仅在接收机中使用，无需满足峰均比

的硬件约束，本文并未对其模长做任何约束，这与

文献[15]的思路是一致的。

PAR = 2 PAR = 4

对发射序列选取不同的PAR值作为约束条件，

图8展示了恒模约束、 ,  条件下，

SINR性能随外层迭代次数的变化曲线。在1000次
外层迭代下，3种约束下所能达到的SINR值分别为

14.7 dB, 15.5 dB以及16.0 dB。可以看出随着PAR
约束的逐渐放宽，发射波形与接收滤波器具有更好

的SINR性能。这是由于随着PAR值变大，发射波

形的可行解域也变大，所以最终收敛值也会相应变大。

 4.3  互模糊函数赋形的超参数分析

µ κ λ本小节将对模型求解中给出的 ,  ,  这3种参

数取值规律提出数值仿真实验证明。由上文分析，

为了增大收敛速度，可使3者均随着外层迭代变化

直至收敛。在实验中，设置

µ = k
(
xHBx

)−1
(37)

其中，k为可变参数。

k = 1/5, 2, 5, 10 N = 50

k = 2 k > 1

k < 1

k = 2

令 分别在码长 条件下实

验，外层迭代次数控制在300次，结果如图9所示。

可以看出，在外层迭代次数达到300次时，仅

时算法达到收敛。实验证明，当 时，随

着k取值的增大，算法收敛速度逐渐变慢；当

时，即不满足式(29)所示条件时，算法不收敛。因

此，在应用本文所提算法时，需综合考虑算法收敛

性能和运行速度，选择合适的k参数。本文实验均

在 条件下进行。

 4.4  CM约束下互模糊函数赋形的实测数据验证

上文的仿真实验仅对杂波分布进行简单的块状

假设，为了分析实际场景中杂波在RD图上的分布

形状，本节将利用实测数据作为杂波先验信息，测

试本文算法在更为复杂场景下的性能。本节采用海

南地区近岸海杂波前下视挂飞实测数据作为实验场

景，对本文算法进行分析。采集实测数据时，相关

雷达参数如表2所示。取回波的前64个脉冲数据做

距离-多普勒图分析，并在距离维截取前64个距离
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图 6 5种算法SINR值随发射波形码长变化曲线

Fig. 6 SINR of five different algorithms versus code length
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[−0.15, 0.20]

单元，结果如图10所示。红色区域即为杂波干扰集

中区域，其所在归一化多普勒频率区间为

。

利用算法1对图10所示干扰区域进行恒模发射

波形-接收滤波器设计。所得SINR随迭代次数变化

趋势如图11(a)所示，算法对于实测数据满足单调

收敛趋势，并且收敛值可达17.1 dB。本文算法所

设计的发射波形与接收滤波器的幅度和相位信息如

图11(c)、图11(d)所示，虽然所提方法并未对接收

滤波器进行幅度约束，但结果表明其幅度差别不

 

表 2  实测数据实验下的雷达参数

Tab. 2  Radar parameters in real measured data experiment

参数 数值

采样率 1 GHz

带宽 400 MHz

脉冲重复频率 2000 Hz

脉冲宽度 10 µs

高度 1.5 km

俯仰角 30°

方位角 0°

波束宽度 5°
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图 9 不同k取值下信干噪比随运行时间变化曲线

Fig. 9 SINR with respect to running time under

different values of k
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图 10 海南地区某机场实测数据距离-多普勒图

Fig. 10 Range-Doppler diagram of real measured data from an

airport in Hainan
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图 11 实测数据运用算法1运行结果

Fig. 11 Results of applying Alg. 1 to the real measured data
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大，具备实际应用可能。生成的CAF如图11(b)所
示，其形状在对应的杂波分布较为集中的距离-多
普勒区域具有凹陷，这证明了所提算法在更复杂场

景下的有效性。

 5    结语

针对经典CAF赋形方法中，波形对微弱运动目

标的检测能力不高，且运算效率较低的问题，本文

分别以CM和低PAR为约束条件，提出了一种基于

最大化SINR优化准则的发射波形与接收滤波器互

模糊函数赋形方法。为了解决所建模的恒模二次分

式非凸优化问题，先将其转化为恒模二次规划问

题，并利用交替迭代与PML方法求得最优解。仿

真与实测杂波数据下的实验证明，相比于现有方

法，本文具有更高的SINR和短码长下较高运算效

率，同时可以实现任意PAR约束下的联合设计。

另外，本文还验证了算法中超参数取值对收敛性能

与迭代速度的影响，以期对算法实际应用中的参数

选择提供理论依据与经验参考。基于本文研究，未

来的工作可集中于以下两部分，一是在问题模型中

考虑增加峰值SINR损失约束，以解决强噪声背景

下的目标检测问题；二是完善外场实验方案，通过

发射波形设计和相应的接收回波处理，在实际复杂

场景下验证所提算法的有效性。
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