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集中式MIMO组网雷达系统
波形设计
张翔，文才，许金金，孟一诺
西北大学，陕西  西安  710127

摘 要：波形设计是集中式MIMO组网雷达信号处理的关键技术之一。为了提高该系统在杂波或干扰下的目标探测能力，

同时兼顾硬件兼容性以及所设计波形良好的模糊函数和脉冲压缩特性，本文考虑在恒模约束和波形相似性度量下构建关于

雷达输出信杂噪比(SCNR)的优化模型；通过对原非凸问题的等价转换，提出了一种基于连续凸近似的多项式时间迭代算法，

并分析了其收敛性；为了进一步降低计算复杂度，提出了一种基于梯度投影(GP)的算法。最后，对所提方法进行了仿真验

证，结果表明，该方法能够为组网雷达系统下各发射站点的波形设计提供一种新的可行方法。
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与发射特定波形的相控阵雷达相比，多输入多输出

（MIMO）雷达可经其不同的天线发射不同的波形（波形分

集）。这种波形分集也是其在目标探测、估计和跟踪方面优

于传统雷达的关键因素[1-2]。根据不同的天线间隔，MIMO

雷达可以分为分布式 MIMO 雷达和集中式 MIMO 雷达两

类[3-5]。前者天线间隔较大，使得各个天线阵元从不同的视

角观测目标，因此能够充分利用空间分集增益；后者天线间

隔较小，各个天线阵元对目标的观测角近似相同，能够获得

波形分集增益。

近年来，波形设计作为雷达领域中的一个重要问题已

经引起了研究人员的广泛关注。一般来说，与集中式

MIMO 雷达波形设计相关的工作主要集中在以下 4 个方

面：（1）设计具有良好自相关/互相关特性的波形，这意味着

发射波形与其自身或者其他发射波形在任意时延处互不相

关[6-8]；（2）通过最大化雷达回波信号与目标冲激响应之间

的互信息来设计波形[9-11]；（3）设计期望的 MIMO 雷达发射

波束方向图，使得发射功率在期望的角度下达到最大，同时

抑制杂波等干扰所在角度的发射功率[12-14]；（4）着眼于收发

处理，通过最大化信干噪比来完成对发射波形的设计或发

射波形和接收滤波器的联合设计[15-21]。

为了使接收机区分来自不同发射机的回波，分布式

MIMO 雷达的大部分波形设计标准旨在获得彼此正交的发

射波形[26-35]。Stoica 等[27]提出了三种新的计算效率高的用

于 MIMO 雷达恒模波形设计的循环算法。Chen Yifan 等[28]

基于认知雷达开发了一个自适应分布式 MIMO 雷达框架，

并在该框架下设计了一种新的两阶段波形优化算法。Xu 

Leilei 等[30]考虑了多普勒灵敏度对恒模分布式 MIMO 发射

波形自相关和互相关旁瓣的影响。随后又提出了一种正交

相 位 编 码 信 号 和 失 配 滤 波 器 组 的 设 计 方 法[30-31]。

Dontamsetti 等[32]提出了一种发射和接收信号联合优化的分

布式 MIMO 雷达方案，基于信道矩阵的估计情况来最大限

度地提高输出信噪比。Luo Xi 等[33]利用遗传算法设计了步

进频分线性调频和步进频分脉冲编码调制两种正交波形。

值得注意的是，之前大部分学者对分布式 MIMO 雷达

波形设计问题的研究都是基于每个波形站点是相控阵的情

况下进行的。而本文中所提到的集中式 MIMO 组网雷达系

统对分布式和集中式 MIMO 雷达的优点进行了融合，在这

种情况下不仅能够利用分布式 MIMO 雷达的空间分集增

益，同时也能够充分利用集中式 MIMO 雷达波形分集的优

势来对每一个站点的波形进行重新设计。目前，在这种组
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网雷达系统下的波形设计研究相对较少，主要的研究工作

集中在总功率约束下对发射波形进行设计[36]，但没有考虑

实际的系统实现问题。事实上，雷达放大器往往工作在饱

和条件，若没有恒模约束，则不能有效利用非线性功率放大

器。此外，现有设计没有考虑到目标方向上波形的模糊特

性和脉冲压缩特性，本文拟对发射波形施加相似性约束，以

保证所设计波形在目标方向上获得优良的模糊特性[15, 37-39]。

本文讨论的是一种集中式 MIMO 组网雷达系统，该系

统的各节点由集中式 MIMO 雷达构成，因而同时具备了分

布式和集中式 MIMO 雷达的优点。目前，针对这种组网雷

达系统的研究大多集中在资源管理方面[40-44]，但波形设计

也对提升该系统目标探测性能具有重要意义。

具体来说，本文的主要贡献如下：（1）研究了在恒模约

束下的集中式 MIMO 组网雷达系统各发射站点的波形设计

问题。为了使设计的波形具有优良的模糊特性，本文将波

形 相 似 性 度 量 作 为 惩 罚 项 引 入 优 化 问 题 和 信 杂 噪 比

（SCNR）一起构成新的优化目标。为了解决这个 NP-Hard

问题，本文提出了基于可行点追踪-连续凸近似（FPP-

SCA）和梯度投影（GP）算法框架下的两种解决方案，然后

对两种算法的收敛性和复杂性进行了分析。（2）与以往相似

性约束中参考波形的选取有所不同。在之前的工作中往往

选取线性调频信号来使设计波形拥有好的模糊函数和脉冲

压缩特性，但在实际应用中仅仅需要使目标方向上的波形

拥有好的波形特性。因此，本文设计了一种新的角度依赖

的参考波形以及相应的波形相似性度量。（3）仿真结果验证

了所提解决方案在不同的模拟场景中的性能。对基于

FPP-SCA 和 GP 框架下所设计的波形进行了对比，试验结

果表明 FPP-SCA 算法的性能优于 GP 算法，但 GP 算法的计

算复杂度低于 FPP-SCA 算法。

1 集中式 MIMO 组网雷达信号模型
本文考虑一种能够同时具备集中式 MIMO 雷达和分布

式 MIMO 雷达优点的组网雷达系统。由于发射平台（TX）

接收平台（RX）之间间距较大，这种雷达系统也能够被看作

是双基地 MIMO 雷达的一种扩展。假设发射平台和接收平

台的个数分别为 M 和 N，第 m（1 ≤ m ≤ M）个发射平台和第 n

（1 ≤ n ≤ N）个接收平台上的天线个数分别为 Pm 和 Qn。如图

1 所示，每个收发平台之间构成了一个椭圆区域，收发平台

分别构成了椭圆的两个焦点，显然来自目标的回波信号会

受到同一椭圆区域中杂波信号的干扰。本文将目标、第 m

个 TX 和 第 n 个 RX 的 位 置 和 速 度 分 别 表 示 为 pÎR2,

pTmÎR2, pRnÎR2； vÎR2, vTmÎR2, vRnÎR2。

如图 2 所示，假设第 m 个 TX 的第 p 个天线发送的连续

时间信号为Â{smp (t)ej2πfcmt } (0 ≤ t ≤ T)其中 smp (t)为复基带

波形，T 表示脉冲持续时间，fcm 表示第 m 个 TX 的载频，Â(×)

表示复数的实部。为了保证发射波形的正交性，假设不同

发射平台的载频彼此并不相同（且载频间隔大于信号带

宽），并以脉冲重复周期 Tp 发送了 K 个脉冲且 MT Tp。那

么从第 m 个 TX 发射的第 k(0 ≤ k ≤ K) 个脉冲信号被第 n 个

RX 的第 q 个天线接收后的信号可以表示为

ymnq(t′k ) =Âì
í
î
∑
p = 0

Pm - 1

αmn smp(t′k )ej2πt′k f ′üý
þ

（1）

式中，t′k  τ(mp) (nq) (θTmθRn )- kTp  (0 ≤ t′k ≤ kTp )  αmn 是目标散

射系数，f ′ fc m + fd mn (θTmθR nv)；fd mn (θTmθRnv) 是目标

和雷达平台之间运动引起的多普勒频率；τ(mp) (nq) (θTmθRn )

是时延。正如图 2 所示，目标到阵列的指向矢量分别为

φTm = p - pTm 和 φR n = p - pRn；点 Ο 是每个收发对连线的中

点；天线角度θm 和θn 分别是阵列天线与 x 轴的夹角，相应的指

向 矢 量 分 别 为 ϕTm=(cos(θm ) sin(θm ))T 以 及 ϕRn =

(cos(θn ) sin(θn ))T。因此，通过几何关系可以得到从第 m 个

TX 到目标的可视角 θTm，以及从第 n 个 RX 到目标的可视角

θRn 的表达式，分别为

θTm = arccos ( φT
TmϕTm

| | φTm  | |2| | ϕTm  | |2 ) （2）
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图 1　集中式 MIMO 组网雷达系统

Fig.1　Netted colocated MIMO radar system
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θRn = arccos ( φT
RnϕRn

| | φRn  | |2| | ϕRn  | |2 ) （3）

多普勒频率 fdmn (θTmθRnv)可以表示为

   fdmn (θTmθRnv)
fcm

c
[d T

Tm (φTm )(vTm   - v)+ d T
Rn (φRn )(vRn   - v)]

（4）

式中，dTm (φTm  )  
φTm

| | φTm  | |2

和 dRn (φRn )  
φR n

| | φRn  | |2

分别表示

从第 m 个 TX 和第 n 个 RX 到目标的方向。而从第 m 个 TX

的第 p 个发射天线到第 n 个 RX 的第 q 个接收天线的时延可

以表示为

τ(mp)(nq) (θTmθTn )=
dT

c [ (p-1)cos θTm+(q-1)cos θTn ]（5）

式中，dT 是每个雷达平台上的天线间隔，并且 dT 等于载波

的半波长。

为了便于分析，采用矢量 smpÎCL ´ 1 表示波形 smp (t)。在

经过下变频后，第 k 个脉冲接收信号的离散形式可以表示为

ymnq(k )  ∑
p = 0

Pm - 1

αmnsmpe
-j2πfcmτ( )mp ( )nq

(θTmθRn )
e-j2πkTp fdmn (θTmθRnv)=

    αmnbnq (θRn )dk ( fdmn (θTmθRnv)) ∑
p = 0

Pm - 1

amnsmp =

   αmnbnq (θRn )dk ( fdmn (θTmθRnv))Smam (θTm )

（6）

进一步通过融合中心收集 Qn 个天线所接收到的信号

得到信号矩阵 Ymn (k)ÎCL ´Qn，随后收集 K 个脉冲的信号得

到接收矢量ymn

Ymn (k)[ymn0 (k)…ymnq (k)…ymnQn - 1 (k)]=

                 αmndk ( fdmn (θTmθRnv))Smam (θTm )bT
n (θRn )

（7）

ymn (k) vec{Ymn (k)}=
               αmndk ( fdmn (θTmθRnv))Amn (θTmθRn )sm

（8）

ymn [yT
mn (0)…yT

mn (k)…yT
mn (K - 1)]T =

          αmnd( fdmn (θTmθRnv))⊗[Amn (θTmθRn )sm ]
（9）

式中，Sm [sm0sm1…smPm - 1 ]表示第 m 个 TX 的发射波形矩

阵，vec(×)表示矢量化算子，⊗表示克罗内克积；am (θTm )和

bn (θRn )分别为发射导向矢量和接收导向矢量；amp (θTm )和

bnq (θRn )分别是导向矢量中的第 p 个和第 q 个元素

am (θTm )[1e
-j2π

fcm

c
dT cos θTme

-j2π
fcm

c ( )Pm - 1 dT cos θTm ]T （10）

bm (θRn )[1e
-j2π

fcm

c
dT cos θRne

-j2π
fcm

c ( )Qn - 1 dT cos θRn ]T （11）

d( fdmn (θTmθRnv))是在相干处理周期内，第 m 个 TX 和

第 n 个 RX 之间慢时间导向矢量，同样 dk ( fdmn (θTmθRnv))

表示d( fdmn (θTmθRnv))的第 k 个元素

d( fdmn (θTmθRnv))[1ej2πfdmn (θTmθRnv)Tp⋯

                                           ej2πfdmn (θTmθRnv)(K - 1)Tp ]T
（12）

sm  vec{Sm } （13）

Amn (θTmθRn )[bn (θRn )aT
m (θTm )]⊗ IL （14）

在得到目标回波信号之后，可以采用类似的方法得到

来自杂波的回波信号。为了便于分析，假设杂波点之间彼

此独立互不干扰且杂波点的位置 p̂mnc 是已知的。因此来自

杂波的回波信号可以表示为

zmn  ∑
c = 0

Cmn - 1

βmncd( fdmn (ζmnc0))⊗[Amn (ζmnc )sm ] （15）

式中，Cmn 为同一个椭圆内杂波点的个数；ζmnc 为第 c 个杂

波点的角度；βmnc 为第 c 个杂波点的散射系数。

2 集中式 MIMO 组网雷达波形设计问题
本节将建立实际约束下最大化 SCNR 的集中式 MIMO

组网雷达波形优化设计模型。

2.1 波形优化设计目标

为了提高组网雷达系统的探测性能，本文将基于最大

化 SCNR 对雷达波形进行设计。根据第 1 节的回波模型可

以将来自目标回波的总功率表示为

PTm=∑
n=0

N-1

 ymn

2

2
=

            ∑
n=0

N-1

                           
||αmn

2 dH( )fdmn (θTmθRnv)
2

2
 bn (θRn )

2

2
 ́

umn

            sH
m
é
ë(am (θTm )aH

m (θTm )) T
⊗IL

ù
û

sm=

             sH
m

é

ë

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

                
∑
n=0

N-1

umn( )am (θTm )aH
m (θTm )

T

Tm

⊗IL

ù

û

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú
sm=sH

mT ′msm

同样，总的杂波功率可以表示为

TXm RXn

s0(t) y0(t) y1(t) yQN(t)
s1(t) spm(t)

�
qm qnq T, m

q R,ndT dT

O x

v
��

图 2　运动目标与雷达平台之间的角度关系

Fig.2　The angle relationship between the moving target and

radar platforms                                              

（16）
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PCm = ∑
n = 0

N - 1

 zmn

2

2
=

            ∑
n = 0

N - 1

 ∑
c1 = c2 = 0

Cmn - 1

                         

æ

è

ç

ç
ç
çç
ç
ç

ç
ö

ø

÷

÷
÷
÷÷
÷
÷

÷βmnc2
βH

mnc1
dH( )fdmn( )ζmnc1

´

d ( )fdmn( )ζmnc2 [ ]bH
n ( )ζRnc1

bn( )ζRnc2

vc1c2

´

                 sH
m([am(ζTmc2 )aH

m(ζTmc1 ) ]T

⊗ IL ) sm =

             sH
m

æ

è

ç

ç

ç

ç
çç
ç
ç

ç

ç

                       
∑
n = 0

N - 1

 ∑
c1 = c2 = 0

Cmn - 1

vc1c2[ ]am( )ζTmc2
aH

m( )ζTmc1

T

Cm

⊗ IL

ö

ø

÷

÷

÷

÷
÷÷
÷
÷

÷

÷
sm =

             sH
mC ′msm

（17）

因此，第 m 个 TX 的 SCNR 可以表示为

SCNRm =
PTm

PCm +PNm
=

sH
mT ′msm

sH
mC ′msm +PNm

（18）

式中，噪声功率 PNm = σ
2
n LK∑n = 0

N - 1Qn。进一步进行代数变

换，对于第 m 个 TX 的波形优化目标可以写为

SCNRm =
PTm

PCm +PNm
=

sH
mT ′msm

sH
m D′msm

（19）

式中，D′m =C ′m +
PNm

LPm

(IPm
⊗ IL )。

2.2 波形约束

2.2.1 恒模约束

恒模约束因其能够使非线性放大器在饱和工作状态时避

免波形的非线性失真这一特性，从而广泛地应用于现代通信

和雷达系统中。在本文所考虑的集中式 MIMO 组网雷达系统

中，将每一个发射站、每一个发射天线的信号做恒模约束，即

| sm (n) | = 1 n = 1LPm （20）

2.2.2 相似性度量

在最大化 SCNR 准则下，能够找到一个使目标信噪比

最优的波形，但是这个波形并不一定具有好的模糊函数和

脉冲压缩特性，而这些特性往往是一个好的雷达系统所必

要的。波形相似性约束能够迫使所设计波形去逼近这些

特性良好的参考波形[15, 37-39]，然而在 MIMO 雷达系统中，

相似性约束的加入与最大化 SCNR 准则有一定的冲突，设

计波形与参考波形的相似性程度越高，接收的 SCNR 越

低。因此需要对 SCNR 和相似性之间做一个权衡以满足

所需的雷达性能。通常情况下，相似性约束是通过设计波

形与参考波形之差的二范数或者无穷范数来实现的，即

 sm - sref
m

2

2
≤ ε    m = 1…M （21）

式中，sref
m 是参考波形，本文并没有采用这种严格的约束方

式，而是将相似性度量 | | sm - sref
m  | |2

2 作为惩罚项和 SCNR 函数

一起构成了新的优化目标函数。

本文对参考波形 sref
m 的选择与参考文献[15]、[39]中的选

择不同，在之前的参考文献中通常会选择线性调频( LFM)

信号作为参考波形以满足相似性约束。然而实际中往往只

希望在目标方向上的波形具有良好模糊函数和脉冲压缩特

性，因此本文提出了一种新的角度依赖的参考波形，具体参

考波形 sref
m 的设计方法详见 4.3 节。

2.3 波形优化设计问题

本文试图在恒模约束和波形相似性度量限制的情况下

最小化 1/SCNRm，正如上述所说，本文采用了一种更加灵活

的方式，即将相似性约束作为惩罚项引入优化问题和

1/SCNRm 一起构成新的优化目标。具体来说，第 m 个发射

站点的波形优化设计问题为

Ρ1

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

min
sm

sΗ
m D′msm

sΗ
mT ′msm

+ λ sm - sref
m

2

2

s.t. || sm (n) = 1 n = 1LPm     

（22）

式中，λ表示波形相似性度量权重因子。然而，由于目标函

数和恒模约束的非凸性，Ρ1 通常是一个 NP-Hard 问题。在

下文中提出了两种多项式时间计算复杂度的迭代算法，以

便求得高质量解。

3 可行点追踪-连续凸近似（FPP-SCA）算法
求解 P1

3.1 FPP-SCA 算法描述

Ρ1 是一个包含非凸二次分式函数的优化问题，其最优

解无法在多项式时间内找到。为了找到该问题的一个次优

解，首先引入一个辅助变量 t（称为 SCNR 阈值）来将Ρ1 等价

地转化为下面的问题。

P2

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

min
smt

t + λ sm - sref
m

2

2

s.t. 
sΗ

m D′msm

t
- sΗ

mT ′msm ≤ 0

| sm (n) | = 1 n = 1LPm

（23）

此外，式(23)中非凸的恒模约束能够进行等价转换。

等式 | sm (n) | = 1 能够看作是 | sm (n) |2 ≥ 1 和 | sm (n) |2 ≤ 1 的交集。

在这些新的约束形式下，优化问题将变为

P3

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

min
smt

t + λ sm - sref
m

2

2

s.t. C1:   
sΗ

m D′msm

t
- sΗ

mT ′msm ≤ 0             

        C2:   | sm (n) |2 ≥ 1  n = 1LPm

        C3:   | sm (n) |2 ≤ 1  n = 1LPm

（24）
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由于Ρ3 中 C1 和 C2 的非凸性，所以新的问题仍然是非

凸的。为此通过利用这两个约束相对应的凸上界函数来

对其进行逼近。现在给出非凸约束 C1 详细的近似过程。

具体来说，让 f0 (smt)= sH
m D′msm  / t 和 f1 (sms

*
m )=-sH

mT ′msm，当

t > 0 时，f0 (smt) 是凸函数，即线性二次分式函数[45]。而

f1 (sms
*
m )是一个二次函数，且-T ′m 是半负定的，所以它是一

个凹函数。因此 f1 (sms
*
m )的凸上界可以由它的一阶泰勒

展开得到

f1 (sms
*
m )≤ f1 (s̄ms̄

*
m )+ÑT f1 (sms

*
m )

|

|
|
||
|

(sms
*
m )= (s̄ms̄

*
m )
é
ë
êêêê ù

û
úúúúsm - s̄m

s*
m - s̄*

m

（25）

式中，s̄m 是Ρ3 中的任意一个可行点，且

Ñf1 (sms
*
m )=

é

ë

ê

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê

ê ù

û

ú

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú

ú¶f1 (sms
*
m )

¶sm

¶f1 (sms
*
m )

¶s*
m

（26）

¶f1 (sms
*
m )

¶sm

=-T′ T
m s*

m （27）

¶f1 (sms
*
m )

¶s*
m

=-T ′msm （28）

因此根据式(25)可得

f ͂ (sms̄mt)= f0 (smt)+ f1 (s̄ms̄
*
m )+

                      ÑT f1 (sms
*
m ) |

(sms
*
m )= (s̄ms̄

*
m )

é
ë
êêêê ù

û
úúúúsm - s̄m

s*
m - s̄*

m

（29）

有趣的是，能够看到 f ͂ (sms̄mt) 是一个凸函数。最后，

通过迫使 f ͂ (sms̄mt)≤ 0 来确保 f0 (smt)+ f1 (sms
*
m )≤ 0。因此，

将式(27)和式(28)代入 f ͂ (sms̄mt)，经过一些代数运算之后，

Ρ3 中的第一个约束的凸近似可以表示为

f ͂ (sms̄mt)=
sH

m D′msm

t
- 2Â{s̄H

mT ′msm }+ s̄H
mT ′m s̄m ≤ 0 （30）

按照与第一个约束相同的近似步骤，能够对Ρ3 中的第

二个约束进行近似。值得注意的是，这里先对恒模约束进

行了如下变换

| sm (n) |2 = sH
m Ensm n = 1LPm （31）

式中，EnÎRLPm ´ LPm 是一个选择矩阵

En(ij ) = {1 i = j = n    n = 1LPm

0 otherwise  
（32）

随后类似于式(30)，可以得到 Ρ3 中第二个约束的凸

近似

1 + s̄H
m En s̄m +Â{(-2En s̄m )Hsm} ≤ 0 （33）

最后，将Ρ3 中的所有非凸约束替换为它们的凸上界近

似，从而得到一个凸化后的子问题。

P4

ì

í

î

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

min
smt

 t+λ sm-sref
m

2

2

s.t. 
sH

m D′msm

t
-2Â{ }s̄H

mT ′msm + s̄H
mT ′m s̄m≤0"m

1+ s̄H
m En s̄m+Â{ }( )-2En s̄m

H
sm ≤0"n

sΗ
m Ensm-1≤0"n

（34）

值得注意的是，Ρ4 中 1 + s̄H
m En s̄m +Â{(-2En s̄m )Hsm }≤ 0

和 sH
m Ensm - 1 ≤ 0 的交集是一个很“薄”的球面，这会导致子

问题Ρ4 有时候找不到稳定的数值解。为了解决该问题，受

可行点追踪-连续凸近似算法的启发[45]，在Ρ4 中的后两个

约束中引入了一个非负的松弛变量 b(n)，同时对松弛变量

 b
1
进行惩罚。最后优化问题将会变为

P (l)
s

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

min
smtb

t + λ(l)
b  b

1
+ λ sm - sref

m

2

2

s.t. 
sH

m D′msm

t
- 2Â{s̄H

mT ′msm }+ s̄H
mT ′m s̄m ≤ 0"m

1 + s̄H
m En s̄m +Â{(-2En s̄m )Hsm }≤ b(n)"n

sΗ
m Ensm - 1 ≤ b(n)"n

（35）

式 中 ，s̄m = s(l - 1)
m （即 第 (l - 1)th 迭 代 问 题 P (l - 1)

s 的 解），t(l - 1)=

s̄H
m D′m s̄m  / s̄H

mT ′m s̄m，| |  ×  | |1 表示 L1 范数。该优化问题将被迭代

求解以产生等式(22)中原始问题的解，在每次迭代中将使

用内点法[46]来求解 P (l)
s 。最后，算法 1 对所提的 FPP-SCA 算

法进行了总结。

由于 b(n)≥ 0"n，算法 1 中的停止条件将在 λb 足够大的

时候达到。在这种情况下，随着迭代次数的增加，P (l)
s 中目

标函数的 b
1
这一项将接近 0，从而找到原始问题的可行

解。但是较小的 λb 并不能保证松弛变量趋近于零，同时固

定较大的 λb 不利于问题找到较好的局部最优点。为此本文

提出了一种自适应策略来选择变量 λb，即 λb 的值将会随着

迭代由小到大逐步更新。具体来说，λ(l)
b 表示λb 的 l th 迭代值，

λ(l)
b 将被通过式(36)更新，以便更好地找到局部最优解

λ(l)
b =min{μλ( )l - 1

b  }λmax
b （36）

算法 1　可行点追踪-连续凸近似算法

输入：初始点 s(0)
m ,参数μ, λ(0)

b , λmax
b , λ, ε

Repeat:

1. 通过式(35)获得{ŝ(l + 1)
m , b̂(l), t̂(l + 1)}

2. 更新{s(l + 1)
m , b(l), t(l + 1)}={ŝ(l + 1)

m , b̂(l), t̂(l + 1)}

3. 更新λ( )l
b = min{μλ( )l - 1

b , }λmax
b , l = l + 1

Until 满足停止条件|objval(l+1)- objval(l) | ≤ε, λ( )l+1
b ≥λmax

b  

输出：最优解 ŝm = s(l + 1)
m
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3.2 FPP-SCA 算法的计算复杂度

在 FPP-SCA 算法的每次迭代中，需要对式(35)进行求

解。这个问题属于凸二次约束二次规划（QCQP）问题，因

此它能够转化为二阶锥规划（SOCP），然后使用 CVX 工具

箱以Ο((LPm )3 )的多项式时间计算复杂度进行求解[47]。

3.3 FPP-SCA 算法的收敛性分析

下面将简单讨论 FPP-SCA 算法的收敛特性。具体来

说，假设{s(l)
m t

(l)b(l)}为算法 1 第 l th 迭代相应的解。设 l′为整

数，当 l > l′时 λ(l)
b = λ

max
b ，此时式(35)的损失函数定义为 t̄(l)=

t(l)+ λmax
b  | | b(l)  | |1 + λ | | s

(l)
m - sref

m  | |2
2。

引理 1

让{s(l)
m t

(l)b(l)}表示式(35)中凸问题的最优解，则（1）序

列{t̄(l)}¥l > l′是非增的；（2）序列{t̄(l)}¥l > l′收敛到一个有限值 t̄( )* 。

证明

由于 P (l)
s 是一个凸问题且它的最优解能够在多项式时

间内找到。此外，将在 P3 中的约束 C1 和 C1 在定点 s(l - 1)
m 用它

的一阶泰勒展开式来近似，不难证明 (s( )l - 1
m t(l - 1)b(l - 1) )也是

P (l)
s 的一个可行点。因此，能够得到

t̄(l)= t(l)+ λmax
b rTb(l)+ λ s( )l

m - sref
m

2

2
≤

        t(l - 1)+ λmax
b rTb(l - 1)+ λ s( )l - 1

m - sref
m

2

2
= t̄(l - 1)

（37）

式中，r =[1…1]TÎCLPm。在式(37)中的不等式则是利用了

(s( )l - 1
m t(l - 1)b(l - 1) )是 P (l)

s 的一个可行点。

此外，由于 λmax
b rTb(l)+ λ | | s(l)

m - sref
m  | |2

2 ≥ 0，所以可以轻易得

出 t + λmax
b rTb(l)+ λ | | s(l)

m - sref
m  | |2

2 ≥ t。此外根据式(24)中约束函

数 sΗ
m D′msm /t - sΗ

mT ′msm ≤ 0，可以得出

t ≥ sΗ
m D′msm

sΗ
mT ′msm

≥ γmin ((T ′m )-1 D′m ) （38）

γmin ((T ′m )-1 D′m ) 表示 ((T ′m )-1 D′m ) 的最小特征值。式(38)

利用了如下特性

sΗ
m D′msm

sΗ
mT ′msm

≥ min
sm

sΗ
m D′msm

sΗ
mT ′msm

= γmin ((T ′m )-1 D′m ) (39)

上述表达式在 sΗ
msm = LPm 下成立，最后一个等式是基于

广义特征值分解理论。基于上述讨论，序列 t̄(l) 单调递减并

收敛于一个有限值 t̄(*)。

4 梯度投影（GP）算法求解Ρ1

4.1 GP 算法描述

上述 FPP-SCA 算法虽然可以找到满意的次优解，但该

算法需要多次求解 QCQP 问题，其复杂度与波形长度的 3

次方成正比，当波形较长时，复杂度较高。为了进一步降低

复杂度，本文中还使用了 GP 算法对问题Ρ1 进行求解。问

题Ρ1 虽然是非凸的，但是目标函数关于 sm 是可微的，这里

用 g(sm )来表示。此外，还需满足恒模约束，该约束以集合

χCM ={smÎCLPm| | sm (n) | = 11 ≤ n ≤ LPm}表示。原问题可以等

价地描述为如下形式

s(l + 1)
m = arg min

smÎ χCM

g(sm ) （40）

然后，通过 GP 框架[48]来求解式(40)。GP 框架的核心是

迭代这一步骤，由式(41)和式(42)给出

d (l + 1)= s(l)
m - ¶

(l)Ñs*
m
g(sm ) （41）

s(l + 1)
m =ПχCM{d (l + 1)} （42）

式中，¶( )l 是在第 l th 迭代中合适的步长参数，ПχCM{×}表示在集

合χCM 的正交投影。梯度矢量为

Ñs*
m
g(sm )=

D′msmsΗ
mT ′msm - sΗ

m D′msmT ′msm

(sΗ
mT ′msm )2

+ λ(sm   - sref
m )

（43）

接下来可以轻易推导出投影算子 ПχCM{×}的显示表达式。

与集合χCM 相关的约束可以通过解以下优化问题来实现

min s†
m - sm

2

2

s.t. s†
mÎ χCM

（44）

式中，s†
m 是 sm 在集合 χCM 上的投影。可以看出，式(44)在矢

量 sm 和 s†
m 中的每个元素 s†

m (n)和 sm (n)，1 ≤ n ≤ LPm 是可分离

的。可以证明，这些解耦的标量问题由式(45)给出闭式解

s†
m (n)=

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

1  sm (n)= 0            

sm (n)

|| sm (n)
 sm (n)¹ 0 （45）

算法 2 总结了 GP 算法的完整步骤。

4.2 GP 算法的计算复杂度和收敛性分析

下面对算法 2 的计算复杂度和收敛性做一个简单的讨

论。正如上文中所提到，在 GP 框架下波形矢量 sm 的更新需

要计算目标函数的梯度。这些步骤需要用到基本矩阵-矢

量 ，乘 法 和 加 法 。 算 法 2 的 每 次 迭 代 计 算 复 杂 度 为

算法 2　梯度投影法

1. 初始化 l = 0,sm ∈ χCM

2.While 不收敛 do

3.l ← l + 1

4. 根据式(43)计算 g 的梯度

5. 使用式(41)更新d ( )l + 1

6. 根据式(45)计算 ПχCM{d (l + 1)}

7.end while

8. 输出：sm
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Ο(L2 P 2
m )，因为在计算复杂度当中占主要的是计算梯度这一

步骤。与 FPP-SCA 相比，计算复杂度显著降低。最后，算

法 2 能够收敛到问题Ρ1 的一个局部最优解[19,45]。

4.3 参考波形 sref
m 的选择

与以往相似性约束中参考波形的选取不同，本文并没

有选取 LFM 信号来使设计波形拥有好的模糊函数和脉冲

压缩特性。对于组网雷达系统中的探测节点而言，往往只

关注目标方向上的探测波形是否拥有好的波形特性。因

此，本文设计了一种新的角度依赖的参考波形。具体来说，

假设在目标方向的辐射信号为 LFM 信号（即 sLFM），那么有

角度波形 Ām ŝ = sLFM，其中 Ām = aT
m (θTm )⊗ IL，ŝ 表示发射波

形。于是可以通过如下方式确定参考波形

sLFM (l)= LPm ejπ(l - 1)2 /L   l = 1…L （46）

ŝ = Ā-1
m sLFMm = 1…M （47）

sref
m (n)= ej arg(ŝ(n))   n = 1…LPm; m = 1…M （48）

式中，(×)-1 表示伪逆操作，arg(×)表示复数的相位，式(48)表示恒

模投影变换。此时目标方向上的信号为 Āmsref
m ，通过大量的仿

真试验发现该信号拥有较好的模糊函数和脉冲压缩特性。

5 仿真结果
本节将通过数值仿真结果来证明所提发射波形优化算

法的有效性。在整个仿真过程中都进行了如下假设。首先

假设平台的位置和速度已知，而目标位于多个收发对构成

的椭圆区域的交点。如图 3 所示，本文中采用 M = 2 个 TX

以及 N = 2 个 RX，每个 TX 和 RX 配备 Pm =Qn = 10 根天线

(m= 12; n = 12)，TX 和 RX 的位置和天线角度见表 1，其中

天线角度定义为天线阵列与图 2 中 x 轴的夹角。载波频率

为 fcm =[11.5]GHz，电磁波速度为 c = 3 ´ 108m / s，脉冲重复

频率为 1 / Tp = 4kHz，信号长度 L = 32。假设杂波散射点数目

为 Cmn = 2  (m= 12; n = 12)，每一个收发对的目标和杂波散

射系数分别为αmn = 1和βmnc = 10，接收机噪声功率为 1。

在仿真过程中，目标速度设置为 v =[1010]T，杂波在目

标周围随机分布，可在仿真过程中自行选取。在本次试验

中，各个收发对构成的椭圆区域中包含的杂波点的具体位

置 p̂mnc 见表 2。

在 FPP-SCA 算法中，其他的一些参数设置如下：λ0
b =

0.1，λmax
b = 10，μ = 1.5，停止条件 ε = 10-3。除非另有说明，否

则所有方法的初始条件和停止条件均相同。

5.1 不同相似性度量权重下的波形特性

本文对提出的 FPP-SCA 和 GP 两种方法进行了比较，

另外还使用交替方向乘子（ADMM）法[12]和它的线性近似

（LA-ADMM）方法以及二次近似（QA-ADMM）方法[13]对

问题进行了求解，但都不能保证拥有好的收敛效果，所以并

未给出对比结果。

本文中首先分析所提算法对发射波束方向图的影响。

具体来说，将 L 个样本在 θ方向上的合成信号定义为 x =

(aT
m (θTm )⊗ IL )sm，所以在θ方向上的接收功率为

P (θ ) = xH x = sH
m (aT

m (θTm )⊗ IL )H

            (aT
m (θTm )⊗ IL )sm = sH

m R(θTm )sm

(49)

图 4 给出了两个发射机初始波形的发射功率方向图，

以及经过两种所提算法优化后波形的发射方向图。结果表

明，发射功率主要集中在目标所在位置(图 4 中的蓝色虚线

位置)，但初始波形明显在杂波处(图 4 中黑色虚线位置)也

有较大的功率，而在经过所提两种算法优化过后的波形能
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图 3　仿真的运动目标和 MIMO 雷达平台

Fig.3　The simulated moving target and MIMO radar platforms

表2 杂波点位置参数

Table 2 Clutter point position parameters

TX1

TX2

RX1

p̂111 = (-90002286.38)T

p̂112 = (120004708.5)T

p̂211 = (2928.9310000)T

p̂212 = (1753.79-8000)T

RX2

p̂121 = (-2928.9310000)T

p̂122 = (-1753.79-8000)T

p̂221 = (-9000-2286.38)T

p̂222 = (12000-4708.5)T

表1 目标和雷达参数

Table 1 Target and radar parameters

TX1

TX2

RX1

RX2

位置/m

pT1 = (-104104 )T

pT2 = (104-104 )T

pR1 = (104104 )T

pR2 =   (-104-104 )T

速度/(m/s)

vT1 = (43.3147.03)T

vT2 = (21.3543.70)T

vR1 = (32.9431.98)T

vR2 = (34.5138.75)T

天线角度/（°）

225.77

45.05

135.88

315.71
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够在杂波点处有较深的凹口。

图 5 表明了在 FPP-SCA 和 GP 两种算法下目标函数的

收敛特性。可以看到，目标函数值在开始迭代时可能会有

一个上升趋势，这是因为在迭代开始时 λb 并不稳定，只有

λb = λ
max
b 时(即迭代次数大于 7 次时)目标函数才会随着迭代

次数的增加不断减少直至收敛。对于不同的相似性度量权

重 λ = 0.10.51.0，在 FPP-SCA 算法下得到的目标函数值曲

线基本相同，但是在 GP 算法下目标函数值有一个相对明显

的变化。这是因为随着 λ值的减小意味着相似性度量的减

小，波形的自由度越大，所以目标函数值也会相对减小。但

从整体来看，FPP-SCA 明显拥有比 GP 更快的收敛速度且

收敛到一个更小的值。

对比两种算法来看，FPP-SCA 具有更好的性能，从图 6

中可以看到，不论是对于 TX1 还是 TX2，这种算法都要优于
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图 4　通过可行点追踪-连续凸近似和梯度投影获得的

发射方向图                                                   

Fig.4　Transmit beampattern obtained via FPP-SCA and GP
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图 6　不同发射机下相似性度量权重λ与信杂噪比的关系

Fig.6　SCNR versus similarity measure for different TX
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图 5　目标函数值与迭代次数的关系

Fig.5　The objective function values versus iteration number
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GP 算法。从整体上来看，随着相似性权重 λ的增加，FPP-

SCA 算法和 GP 算法所优化波形的 SCNR 会有所降低。另

外，从图 7 中可以看到，随着相似性度量权重的增加，其相似

性水平 Similarity 
| | sm - sref

m  | |
| | sref

m  | |2

逐渐减小，最终设计的波形会

越来越接近参考波形。图 8 和图 9 则考虑了不同相似性权重

下设计波形在目标方向的脉冲压缩特性，为了比较同时展示

了参考波形在目标方向的脉冲压缩特性。整体来看 FPP-

SCA 算法下的脉冲压缩特性曲线随 λ变化不大，这也与图 7

的相似性水平相互印证。而对于 GP 算法来说，随着相似性

度量权重λ的减小脉冲压缩的旁瓣电平随之增加。

同时，本文考虑了设计波形在目标方向上的模糊特性。

从图 7 中两种算法下不同的相似性水平曲线，不难推测出

在 FPP-SCA 算法下设计波形在目标方向上的模糊特性基

本不会随着相似性度量权重 λ的变化而变化，而在 GP 算法

下设计波形在目标方向上的模糊特性会随着相似性度量权

重 λ的增大越来越好。这也在图 10 中得以验证，可以看到

在 λ = 0.1 时 FPP-SCA 算法下的设计波形和参考波形在目

标方向的模糊特性已基本相同，而 GP 算法下设计波形在目

标方向的模糊特性在λ = 0.5 时才能达到同样的效果。

5.2 天线数目的影响

最后，考虑天线数目对设计波形的影响，本文分别设置

了 Pm =QnÎ{810}m = 12; n = 12，每次试验中只考虑天线

数目单个变量的影响。从图 11 中可以清楚地看到，不论是

哪一个 TX，设置的天线数目越多，所得到的 SCNR 越高。

这是因为随着天线数目的增多，波形优化的自由度和杂波

抑制能力也随之增加，能够获得更好的性能。

6 结束语
本文讨论了在集中式 MIMO 平台组网雷达系统下发射

波形的设计问题，以提高该系统在杂波干扰下的探测能力。

在各节点波形设计中，考虑到如何保持波形恒模特性以及波

形模糊特性，以便于实际系统应用。本文把波形设计问题表

述为一个非凸的优化问题，并引入了多项式复杂度的 FPP-

SCA 算法或 GP 算法求解发射波形。此外，本文设计了一种

新的角度依赖的参考波形。仿真结果表明，通过所提算法设

计的波形在目标方向上确实拥有好的模糊特性和脉冲压缩
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图 8　可行点追踪连续凸近似下参考波形与设计波形在

目标方向上信号的脉冲压缩特性                 

Fig.8　The pulse compression property of the design

             waveforms and reference waveform in target

direction with FPP-SCA                  
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图 7　不同发射机下相似性度量权重λ与相似性电平的关系

Fig.7　Similarity measurement weight λ versus similarity level

for different TX                                                   
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图 9　梯度投影下参考波形与设计波形在目标方向上信号的脉冲压缩特性

Fig. 9　The pulse compression property of the design waveforms and Reference waveform in target direction with GP

图 10　不同相似性权重下设计波形和参考波形在目标方向的模糊特性

Fig.10　The ambiguity property of the designed waveform and reference waveform in target direction under different similarity measures
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图 11　不同天线的信杂噪比曲线

Fig.11　SCNR curves with different number of antennas

94



张翔 等： 集中式MIMO组网雷达系统波形设计

特性。未来潜在方向为涉及多目标情况的研究，以及在非均

匀杂波干扰情况下的自适应波形设计。
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Waveform Design for Netted Colocated-MIMO Radar System

Zhang　Xiang， Wen　Cai， Xu　Jinjin， Meng　Yinuo

Northwestern University， Xi’an 710127， China

Abstract: Waveform design is one of the key technologies in radar signal processing for the netted collocated Multiple 

Input Multiple Output (MIMO) radar system. To improve the target detection capability of the system under clutter 

interference while taking into account hardware compatibility, good ambiguity and pulse compression properties of the 

designed waveform, the paper considers constructing a model for the radar output Signal to Clutter and Noise Ratio 

(SCNR) under constant modulus constraints and waveform similarity metrics; then by equivalent transformation of the 

original non-convex problem, a polynomial-time iterative algorithm based on successive convex approximation is 

proposed and analyzed for convergence. To further reduce the computational complexity, the paper also proposes an 

algorithm based on Gradient Projection (GP). Finally, the proposed method is simulated and verified, and the results 

show that the method can provide a new feasible method for the waveform design of each transmitting site under the 

netted radar system.

Key Words: netted radar system; waveform similarity; feasible point pursuit-successive convex approximation; 

gradient projection
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