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摘  要：针对分布式 MIMO 雷达正交相位编码信号和其失配滤波器组分开设计输出的距离旁瓣电平仍然过高的问

题，该文提出一种正交相位编码信号和失配滤波器组联合设计方法。首先，以约束信噪比损失和最小化失配滤波

组输出的距离旁瓣电平为目标，构建联合设计准则。然后，根据最小 p 范数算法的理论，给出一种基于 L-BFGS

算法的双最小 p 范数算法进行求解。仿真结果表明，与分开设计方法相比，该文方法输出的距离旁瓣电平可以进

一步降低。 
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Abstract: For the high Range Sidelobe Level (RSL) of designing distributed MIMO radar orthogonal phase coded 

waveforms and its mismatched filter bank separately, a joint design method of Orthogonal Phase Coded 

Waveforms and Mismatched Filter Bank (OPCW-MFB) is proposed in this paper. Firstly, by controlling 

signal-to-noise ratio loss and minimizing the RSL of mismatched filter bank output, the joint design criterion is 

formulated. Then, based on the theory of a least-pth minimax algorithm, a double least-pth minimax algorithm 

with the L-BFGS as its sub-algorithm is proposed to solve it. Numerical results show that compared with the 

separate design methods of OPCW-MFB, the proposed method can further suppress the RSL.  
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1  引言  

多输入多输出(Multiple Input Multiple Output, 
MIMO)雷达是一种新兴的雷达体制，是下一代雷达

发展的一个重要方向[1,2]。传统的合成孔径雷达和相

控阵雷达可以视为是 MIMO 雷达的一种特殊情况。

集中式 MIMO 雷达和分布式 MIMO 雷达是 MIMO
雷达两种基本体制，前者阵元空间分布紧凑，不同

阵元可以发射不同波形(相对于相控阵雷达)，具有

比较好的波形分集能力，从而可以提高对目标的测

角精度和参数辨别能力[1]；后者阵元空间分布较远，
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可以在空间不同角度观测目标(回波可以视为相互

独立)，较好地解决了目标雷达散射截面积的闪烁效

应，提升了雷达的探测性能和定位精度[2]。本文重点

研究分布式 MIMO 雷达体制下的信号设计。 
关于分布式 MIMO 雷达信号设计问题，通常需

要考虑以下 3 个方面[3,4]：(1)为了抑制不同阵元回波

信号的相互干扰，发射信号需要具备正交性；(2)为
了提高雷达的检测性能，发射信号需要具有比较好

的脉冲压缩性能；(3)由于雷达发射电路中的放大器

通常工作在饱和状态，发射信号需要是恒模信号。

相位编码信号是一种常见的恒模信号，具有比较好

的抗截获性和高的测量精度等优势，在 MIMO 雷达

研究中获得广泛研究 [3 10]− 。除了时间维和频率维以

外，相位编码信号提供了另一个维度(码元维、波形

维)来实现信号之间的相互正交。而绝对正交的信号

通常难以实现。在实际应用中，可以通过优化信号
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使其具有较低自相关旁瓣电平和互相关电平(以下

简称旁瓣电平)的特点，来“近似”正交信号 [3,7 9]− 。

文献[3,7,8]以最小化自相关积分旁瓣电平和积分互

相关电平为目标来设计正交信号，但输出的自相关

峰值旁瓣电平 (Auto-correlation Peak Sidelobe 
Level, APSL )和峰值互相关电平 (Peak Cross 
Correlation Level, PCCL )较高，不利于在多目标环

境下对弱小目标的检测；针对此问题，文献[9]直接

以最小化APSL和PCCL为目标来设计正交信号。 
为了进一步降低APSL 和PCCL，可以通过以

一定的信噪比(SNR)损失为代价，设计失配滤波器

组。文献[11,12]以最小化APSL和PCCL为目标，分

别采用迭代加权最小二乘法和凸优化方法来设计失

配滤波器组；文献[13]以最小化输出的干扰和噪声功

率，约束 SNR 损失，APSL和PCCL为目标，并基

于半正定松弛的方法设计失配滤波器组。但是文献

[11-13]设计的失配滤波器组是在给定信号的条件下

进行的，损失了部分自由度。为了进一步降低峰值

旁瓣电平，关键是寻找更多的自由度。因此，本文

给出了一种正交相位编码信号和失配滤波器组联合

设计的方法。通过约束 SNR 损失和最小化失配滤波

器组输出的APSL 和PCCL为目标，构建联合设计

准则；然后，根据最小 p 范数算法[14]的理论，使用

基于 L-BFGS(Limited-Memory Broyden-Fletcher- 
Goldfarb and Shannon)算法[15]的双最小 p范数优化

算法进行求解。 

2  信号模型 

假设分布式 MIMO 雷达发射信号为 =S  

s t
t1 2, , , N N

N
×⎡ ⎤ ∈⎢ ⎥⎣ ⎦s s s ，发射信号经目标散射后，在

接 收 通 道 经 失 配 滤 波 器 组
r1 2, , , N

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦H h h h  
h rN N×∈ 滤波，其中， tN 为发射阵元的个数， sN 为

发射信号的码元长度， rN 为接收阵元的个数， hN  

( h sN N≥ )为滤波器长度，不失一般性，假设

r tN N= 。信号 is 经过滤波器 lh 滤波后，在距离位

移k 处的表达式[8]为 

( ) ( ), ( )i l i l
n

k n n kω
∞

∗

=−∞

= −∑ s h         (1) 

其中， t, 1,2, ,i l N= ，若 l i= , ( ),i i kω , 0k ≠ 表示

失配滤波器输出的距离旁瓣电平；为了便于区分，

假设 ( ),i i kω ( 0k ≠ )为自相关旁瓣电平， ( ),i l kω  
( i l≠ , k∀ )为互相关电平。相位编码信号 is 和失配滤

波器 lh 的第n 个元素分别为 
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ϕ

          (2) 

j ( )
h( )e , 1,

( )
0,      

l n
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l
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a
h

其它
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      (3) 

其中， iϕ 表示相位编码信号 is 的相位向量，即

( )exp j , j= 1i i= −s ϕ , la 和 lθ 分别表示失配滤波器

lh 的幅度向量和相位向量，即 ( )exp j , l l l=h a θ

为 Hadamard 积。为了便于表示，假设向量 =ϕ  

t t

T TT T T T T T
1 2 1 2, , , ,    , , ,N N

⎡ ⎤ ⎡ ⎤=⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦a a a aϕ ϕ ϕ 和 =θ  

t

TT T T
1 2, , , N

⎡ ⎤⎢ ⎥⎣ ⎦θ θ θ 。 

定义 ,i iω 为相位编码信号 is 经过失配滤波器 ih
输出的自相关旁瓣向量，即 

( )( ) ( )

( ) ( )( )
, , s h ,

T

, , s h

1 2 , , 1 ,

        1 , , 2 1

i i i i i i

i i i i

N N

N N

⎡= − + −⎢⎣
⎤+ − ⎥⎦

ω ω ω

ω ω    (4) 

将所有的自相关旁瓣向量 ,i iω ( i∀ )组成一个列向量，

即 

t t

TT T T
sd 1,1 2,2 ,, , , N N

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦ω ω ω ω         (5) 

类似地，令 ,i lω ( i l≠ )为相位编码信号 is 经过失配滤

波器 lh 输出的互相关电平向量： 

( )( ) ( )( )
( )( )

, , s h , s h

T

, s h

1 + 2 , 2 2 , ,

        2 1                           (6)

i l i l i l

i l

N N N N

N N

⎡= − − +⎢⎣
⎤+ − ⎥⎦

ω ω ω

ω
 

将所有互相关电平向量 ,i lω ( i l∀ ≠ )组成一个列向

量： 

t t

TT T T
cr 1,2 1,3 , 1, , , N N −

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦ω ω ω ω         (7) 

为了构建正交相位编码信号和失配滤波器组联

合设计准则，需要考虑以下 3 个方面： 
(1)自相关旁瓣电平压缩：在对目标检测时，特

别是在多目标环境下对弱小目标的检测，要求发射

信号具有低APSL [9,12]。因此，提出一个最小化APSL

设计准则： 

sd
, ,

min ∞aϕ θ
ω              (8) 

其中， ∞⋅ 表示无穷范数。 

(2)互相关电平压缩：为了抑制不同发射信号回

波的相互干扰，提出一个最小化PCCL [9,12]的设计准

则 

cr
, ,

min ∞aϕ θ
ω              (9) 

(3)信噪比损失约束：在实际应用中，如果 SNR

损失过大，会影响到雷达的探测性能和定位精度等。

为了避免 SNR 损失过大，提出一个简单但有效的方

法来约束 SNR 损失。首先，相位编码信号 is 经过失

配滤波器 ih 的 SNR 损失[16]可以表示为 
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( ) ( )( )H H
lo, s , ,SNR 10 lg 0 0i i i i i i iN= h h ω ω    (10) 

MIMO 雷达系统的 SNR 损失可以表示为[12] 

t
lo lo,

1,2, ,
SNR = max SNR i

i N=
         (11) 

令 ( ), s0i i N=ω ，即信号经失配滤波器输出的峰值等

于其经过匹配滤波器输出的峰值。因此，式(10)可
以简化为 

( )H
lo, sSNR 10 lgi i i N= h h         (12) 

通常 H
si i N≥h h (匹配滤波器能量)；由对数函数的性

质可知，式(12)中第 i 个雷达的 SNR 损失随着 H
i ih h

的值减小而减少。为了便于优化，本文通过调节
H

si i N−h h 来间接调节 H
si i Nh h ，进而控制 SNR 损

失。由于 ( ), s0i i N=ω 是一个非凸的限制，优化过程

中较难操作。因此，本文提出通过同时最小化

( ), s0i i N−ω 和 H
si i N−h h 的方法来约束SNR损失，

⋅ 表示取模值。为了便于表示，假设向量 ma =ω  

( ) ( ) ( )
t t

T

1,1 s 2,2 s , s0 , 0 , , 0N NN N N ⎤⎡ − − −⎢ ⎥⎣ ⎦ω ω ω 和

H H
h 1 1 s 2 2 s, , ,N N⎡= − −⎢⎣h h h hω

t t

TH
sN N N ⎤− ⎥⎦h h 。此

时，雷达系统的 SNR 损失可以通过同时最小化

ma ∞ω 和 h ∞ω 来实现，并且在仿真实验部分验证

了该方法的有效性。结合式(8)，式(9)和约束 SNR

损失的方法，联合设计准则可以表示为 

cr 1 sd 2 ma 3 h
, ,

min , , ,α α α∞ ∞ ∞ ∞ ∞aϕ θ
ω ω ω ω  (13) 

其中， 1α 为自相关峰值旁瓣的权重系数， 2α 为失配

滤波器输出峰值与匹配滤波器输出峰值最大差值的

权重系数， 3α 为失配滤波器能量与匹配滤波器能量

最大差值的权重系数。 1α , 2α 和 3α 需要预先设定，

因为APSL , PCCL和 SNR 损失是定义在ϕ ,a ,θ对
应空间的不同函数，它们之间没有必然联系，很难

用解析的方法来刻画。 1α , 2α 和 3α 用于折中考虑

APSL ,PCCL和 SNR 损失的性能。给定 2α 和 3α ，

随着 1α 的增大，APSL 逐渐降低，但是PCCL会逐

渐升高，SNR 损失会逐渐增大；类似地， 2α 或 3α 越

大，SNR 损失就越小，但APSL和PCCL会逐渐升

高。因此，可以根据实际应用的需求，调节 1α , 2α 和

3α 来获取期望的结果。 

3  模型转化及求解 

由于式(13)是一个非光滑的优化问题，实际优

化过程中较难操作。为了解决此问题，将优化模型 
进行转化。首先，由 p 范数性质可知： sdlim

pp→∞
ω  

sd sdmax∞= =ω ω 。为了使 sd ∞ω 尽可能地小，

可以尝试压缩 sd p
ω ，当 p不断增大时[14]，压缩一系

列 sd p
ω 近似等于压缩 sd ∞ω , p⋅ 表示 p范数。类似

地，为了最小化 cr ∞ω , ma ∞ω 和 h ∞ω ，可以通过

压缩 cr p
ω , ma p

ω 和 h p
ω 来实现。为了便于表示，

定义函数： 

cr 1 sd 2 ma 3 h( ) , , ,
p p p p p

f α α α=x ω ω ω ω  (14) 

其中x 是由ϕ ,a 和θ按顺序构成的( )s h t2N N N+ 维

列 向 量 ， 即 ( ) ( ) ( ) T
s t1 , 2 , , N N⎡ ⎤= ⎣ ⎦x x xϕ , =a  

( ) ( ) T
s t s t t h1 , ,N N N N N N⎡ ⎤+ +⎣ ⎦x x 和 ( s tN N⎡= ⎣xθ  

) ( ) T
t h s t t h1 , , 2N N N N N N ⎤+ + + ⎦x 。根据最小 p 范

数算法[14]的理论，提出双最小 p 范数算法来优化式

(13)，具体流程如下： 

(1)初始化 0x 和 ε ，并设 1w = , 2p = , 2μ = , 

0 1000f = ； 
(2)将 1w−x 作为初始值，采用 L-BFGS 算法 [15]

来实现最小化 ( )f x ，求得 wx ，令 ( )w wf f= x ； 

(3)如果 1w wf f ε− − < ，则输出 wx 并停止循环；

否则，令 p pμ= , 1w w= + ，跳至步骤(2)。 

L-BFGS算法主要利用相邻m次迭代函数的一

阶梯度信息来估计海森矩阵，且该算法不用求海森

的逆矩阵，计算量小，运算速度快，所以选用

L-BFGS算法来最小化 ( )f x ，具体步骤见文献[15]。 
由于步骤(2)中L-BFGS算法需要利用 ( )f x 的一

阶梯度信息来估计海森矩阵，因此需要求 ( )f∇ x , 
∇为求导符号。具体过程如下：首先，为了便于符 
号表示，令 ( )0 s h t2N N N N= + − , ( )1 t t 1N N N= −  

( )s h 1N N⋅ + − ；其次，为了便于求导，将 sdω , crω , 

maω 和 hω 分别转化为 

( )( ) ( )( ) ( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( )

1/2 1/2
* *

sd sd sd sd sd

T1/2
*
sd 0 sd 0

= 1 1 ,  2 2 , ,

                              (15)N N

⎡
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⎤
⎥
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ω ω ω ω ω

ω ω
 

( )( ) ( )( ) ( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( )

1/2 1/2
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*
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⎤
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1/2 1/2
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h h h h h
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*
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          N N
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由 p范数的定义可得 

( )( ) ( )( )
0
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1
2

*
sd sd 0 sd 0

1

p
N p

p
k

k k
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⎡ ⎤
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根据式(19)~式(22)，式(14)的一阶偏导可以表示为 
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其中， ( )1 s h t1,2, , 2m N N N= + 。由于x 是由ϕ , a

和θ按顺序构成的 ( )s h t2N N N+ 维列向量，因此对

x 中不同元素求导的表达式可能不同。当 1m ∈ 

s t1, N N⎡ ⎤
⎢ ⎥⎣ ⎦ 时， ( )sd 1p

m∂ ∂xω , ( )cr 1p
m∂ ∂xω , 

( )ma 1p
m∂ ∂xω 和 ( )h 1p

m∂ ∂xω 可以分别表示

为 

( )
( )( ) ( )( )

( )

( )( ) ( )( )( )

( )
( )
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0

0
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1 1
2sd *
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∑
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ω ω

ω
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ω
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( )( ) ( )( )
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( ) ( )
h h

1 1

0p p

m m

∂ ∂
= =

∂ ∂x

ω

ϕ

ω
                 (27) 

同 理 可 得 ， 当 1 s t s t t h1m N N N N N N⎡ ⎤∈ + +⎢ ⎥⎣ ⎦ 或

1 s t t h s t t h1 2m N N N N N N N N⎡ ⎤∈ + + +⎢ ⎥⎣ ⎦时， sd p
∂ ω  

( )1m∂x , ( )cr 1p
m∂ ∂xω , ( )ma 1p

m∂ ∂xω 和

( )h 1p
m∂ ∂xω 的表达式，这里不再具体给出。 

双最小 p范数算法的计算量主要源于步骤(2)，
使用 L-BFGS算法求解时，主要计算量是每次迭代

中计算 ( )f x 和其一阶偏导 ( )f∇ x 。本文只考虑复数

乘法的复杂度，计算目标函数 ( )f x 和一阶偏导函数 
( )f∇ x 分 别 需 要 ( ) ( )(( 2

t s h 2 s hlogO N N N N N+ +  

) )t hp pN N+ + 和 ( )( )2
s h tO p N N N+ 次复数乘法操

作。 

4  仿真实验 

假设 MIMO 雷达系统阵元个数 t r 3N N= = ，

正交相位编码信号的码元长度 s 128N = ，失配滤波

器的长度 h 256N = ，式(13)的权系数在相应的仿真

实验给出。L-BFGS算法的更新数目 5m = ，双最小

p范数优化算法终止条件有 2 个：(1)最大迭代次数

为 5000；(2)相邻两次迭代目标函数差值 410ε −≤ 。

将 APSL 和 PCCL 作为旁瓣电平的衡量指标 [9,12]，

APSL定义为 

t1,2, ,
APSL max PSLi

i N=
=          (28) 

其中，PSLi 为信号 is 经过滤波器 ih 输出的峰值旁瓣

电平，即 

( ), ,PSL max 0i i i i i= ω ω        (29) 

归一化PCCL定义为 

t
 ,

, 1,2, ,
PCCL= max PCCL i l

i l N
i l

=
≠

      (30) 

其中， ,PCCLi l 为信号 is 经过滤波器 lh 输出的峰值

互相关电平，即 

( ), , ,PCCL max  , 0i l i l i ii l= ω        (31) 

当失配滤波长度固定时，失配滤波器设计获取

更低旁瓣电平通常是以 SNR 损失为代价的[12]；在雷 
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达领域中，雷达检测、参数估计等性能与SNR大小

密切相关。因此，失配滤波器组设计中一个关键问

题是控制 SNR 损失。表 1 给出不同参数下 SNR 损

失的大小。从表 1 可以看出：固定 1α ，通过同时调 
节 2α 和 3α ，可以实现同时最小化 ma ∞ω 和 h ∞ω ， 

从而可以有效地控制 SNR 损失，验证了本文提出的

控制 SNR 损失方法的有效性。 

表 1 不同  α α1 2, 和α3 条件下 SNR 损失对比 

1α  2α  3α  ma ∞
ω h ∞

ω  SNR 损失(dB)

9 0.62 0.6 20.63 0.16 1.53 

9 0.92 0.9 11.83 0.09 0.85 

9 1.22 1.2  9.42 0.07 0.67 

9 2.16 2.1  5.82 0.04 0.41 

 
表 2 给出了文献[3,7-9]正交相位编码信号经其

匹配滤波器器输出的APSL 和PCCL；另外，给定

上述文献方法设计的正交相位编码信号，使用凸优

化方法分别设计相应的失配滤波器组[12]，在 SNR 损

失(0.85 dB)相同的条件下，表2给出了相应的APSL

和PCCL。从表 2 看出：(1)文献[9]方法比文献[3,7]
匹配滤波器组输出APSL (PCCL基本相同)低。这是

由于文献[9]方法比文献[3,7]方法优化变量的自由度

较大，其相位取值范围在 [0,2 ]π ，而文献[3,7]相位只

能取有限的离散值(四相码)；(2)虽然文献[8]方法

(cyclic algorithm new)获得性能比文献[9]差，但其 

使用 FFT 方法对模型进行求解，速度快，为在线波 

形设计提供了可能性；(3)文献[3,7-9]失配滤波器组

输出的APSL 和PCCL均低于相应匹配滤波器组的

输出，但是以 SNR 损失为代价的；(4)在相同 SNR

损失的条件下，本文联合设计获得的 APSL 和

PCCL (如图 1(a)和图 1(b)所示)均比文献[3,7-9]失

配滤波器组输出的APSL 和PCCL低，这是由于本

文联合设计方法可优化的自由度较多。 

表 3 给出了 1=1.00α , 2=1.05α 和 3=1.00α 时，

接收通道 ih 内的PSLi 和  ,PCCL i l (dB, , 1,2, 3i l = )。

可以看出当 1=1.00α 时，APSL和PCCL降到了相同

量级；通过调节 2α 和 3α 使 SNR 损失为 0.5 dB并获

得了较好的结果( APSL 24.4202 dB= − , PCCL =  

24.4192 dB− )。图 2 为本文联合设计方法输出的

APSL和PCCL随 SNR 损失的变化曲线，图中使用

“PCCL/5”主要是为了选择较小范围的纵坐标区

间，便于观察APSL 和PCCL的变化规律。可以看

出在 1 dB 范围内，SNR 损失越大，APSL和PCCL

越低；当 SNR 损失超过 1 dB 时，APSL和PCCL逐

渐趋于平稳(相对 1 dB 处，略微升高)，这主要是因 
为APSL 和PCCL降低到一定程度时，通过减小 2α

和 3α 的方法对 cr ∞ω 和 1 sdα ∞ω 几乎无影响，但 

SNR 损失会增大。而且在实际应用中，如果 SNR
损失过大，会影响到雷达探测、参数估计等性能。

因此，通常控制 SNR 损失在 1 dB 以内。 

表 2 不同设计方法性能对比 

匹配滤波器组输出 失配滤波器组输出 
不同设计方法 

APSL(dB) PCCL(dB) APSL(dB) PCCL(dB) 

文献[3]方法 -20.41 -18.56 -28.34 -20.38 

文献[7]方法 -18.62 -18.70 -25.05 -19.86 

文献[8]方法 -20.02 -16.43 -25.00 -20.53 

文献[9]方法 -28.90 -18.52 -31.25 -19.70 

本文方法 - - -39.89 -20.68 

 

图 1 本文方法输出的结果 
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表 3  1 21.00, 1.05α α= = 和 3 1.00α = 优化结果 

 1h  2h  3h  

1s  -24.4298 -24.4192 -24.4310 

2s  -24.4226 -24.4300 -24.4244 

3s  -24.4229 -24.4271 -24.4202 

 

图 2  APSL 和 PCCL 随 SNR 损失变化的曲线 

图 3 为本文联合设计方法输出的 APSL 和

PCCL，在 SNR 损失(0.85 dB)相同的条件下，随失

配滤波器长度 hN ( s 128N = )的变化曲线。可以看出

当 h s3N N< 时，随着 hN 的增长，APSL和PCCL逐

渐降低；当 h s3N N≥ 时，随着 hN 的增长，APSL和

PCCL下降缓慢，逐渐趋于平稳。由于滤波器系数

越长，雷达系统的复杂度就越大，因此，本文折中

考虑失配滤波器的长度和输出的性能，选取失配滤

波器的长度为 h s2N N= 。 
图 4 为本文联合设计方法输出的 APSL 和

PCCL，在 SNR 损失(0.85 dB)相同的条件下，随相

位编码信号码元长度 sN ( h 256N = )的变化曲线。可

以看出当 s 128N ≤ 时，随着 sN 的增长， APSL 和

PCCL下降较快，当 s 128N > 时，随着 sN 的增长，

APSL和PCCL下降缓慢，逐渐趋于平稳(波动范围

极小)。 
图 5 为当 2 2.16α = 和 3 0.70α = 时，本文联合设

计方法输出的APSL , PCCL和 SNR损失随 1α 变化

的曲线。从图 5(a)和图 5(b)可知，APSL随 1α 增大

而降低，但是PCCL和SNR损失随 1α 增大而升高， 

这是因为增大 1α 等价于减小权系数 2α 和 3α 。 
图 6 为 1 1.00α = 的情况下，联合调节 2α 和 3α 的

优化结果。由于式(13)是非凸的优化问题，因此对

每组参数进行 10 次优化，每次随机设置优化变量的

初始值，并将多次优化结果的均值作为最终结果。

当 1 1.00α = 时，APSL和PCCL在相同量级上(见表

3)，因此只给出了 SNR 损失和APSL随 2α 和 3α 的

变化情况。从图 6(a)可以看出，当 2α ( 3α )恒定时，

随着 3α ( 2α )增加，SNR 损失先逐渐下降，后趋于平

稳。而且，当 2α 和 3α 同时增大时，SNR 损失逐渐

下降，进一步验证了表 1 方法的合理性。由图 6(b)
可知，给定 2α 3( )α 时，随着 3 2( )α α 减小，APSL 逐

渐下降，这是因为减小 3α 或 2α 等价于增大压缩旁瓣

电平的权系数。 
图 7 为本文联合设计方法输出的 APSL 和

PCCL随多普勒频率(多普勒失配)的变化曲线。本

实验中PCCL随多普勒频率变化曲线有 6 条，但结

果比较相似，因此只画出了其中 3 条曲线(图 7(b))。
从图 7(a)和图 7(b)可以看出，在零多普勒通道均有 
比 较 深 的 “ 沟 壑 ”； 当 多 普 勒 失 配 频 率

d s 0.75f NΔ ⋅ ≤ 时，随着 dfΔ 增加，APSL和PCCL

均逐渐升高；当 d s 0.75f NΔ ⋅ > 时，随着 dfΔ 增大， 

APSL 和PCCL在一定范围内呈现不规则振荡。可

以看出，本文联合设计的正交相位编码信号和失配

滤波器组对多普勒频率是非常敏感的。为了降低多

普勒失配造成的旁瓣电平升高的影响，一方面可以

在接收端采用不同多普勒调制的滤波器组对回波信

号进行多普勒补偿[3,5]；另一方面，可以设计具有期

望形状的模糊函数图[17]。 

5  结束语 

本文提出了一种正交相位编码信号和失配滤波

器组联合设计的方法，用于进一步降低距离旁瓣电

平，提高雷达探测和参数估计等性能。在设计过程

中，以约束 SNR 损失和最小化失配滤波器组输出的

APSL 和PCCL为目标构建联合设计准则。该设计 

 

图 3 不同失配滤波器长度的优化结果                        图 4 不同码元长度的优化结果 
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图 5  APSL, PCCL 和 SNR 损失随 1α 变化曲线         图 6 联合调节 2α 和 3α 结果            图 7 本文方法输出的 APSL 和 

PCCL 随多普勒频率变化曲线 

准则属于非凸且非光滑的优化问题，本文利用双最

小 p 范数算法进行求解。仿真结果表明，与正交相

位编码信号和失配滤波器组分开设计方法相比，本

文方法可以进一步降低距离旁瓣电平。此外，研究

了不同参数对本文方法输出旁瓣电平的影响，为实

际应用中参数的选择提供了依据。但当正交信号个

数较多或码元长度较长时，本文方法优化速度较慢，

该方面有待进一步研究。 
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