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PRS-IM融合的低PAPR通信感知一体化波形联合优化设计
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摘要：为解决通信信号与感知信号融合时随机调制符号引起的高PAPR与RSSL问题，本文提出一种基于PRS-IM

的低PAPR波形设计方法。该方法融合PRS、IM与QAM，构建PRS-IM-QAM波形结构，在满足通信可靠的功率

约束下，建立PSLR与PAPR联合优化模型。针对PSLR优化中非凸极小极大分式规划问题，引入Charnes-Cooper

变换，将其转化为二阶锥规划形式的凸优化问题；针对PAPR优化问题进一步提出TLADMM算法，通过子问题

的内层迭代降低计算开销。优化结果表明：PRS-IM-QAM的RSSL从-35dB降至-45dB，PAPR降低至约 4.5dB。

性能对比结果表明：PRS-IM-QAM通信性能略差于16QAM，与PRS基准信号相比，PRS-IM-QAM仅牺牲约0.75 

m距离分辨能力可将弱目标探测能力提升约20dB。
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Abstract: To address the high PAPR and RSSL caused by random modulation in integrated sensing and communication, 

this paper proposes a PRS-IM-based low-PAPR waveform design method. Integrating PRS, IM, and QAM, a PRS-IM-

QAM waveform structure is constructed. Under reliable communication power constraints, a joint PSLR and PAPR opti‐

mization model is established. For the nonconvex minimax fractional PSLR optimization problem, the Charnes-Cooper 

transform converts it into a second-order cone programming convex problem. For PAPR optimization, a TLADMM algo‐

rithm with inner-loop iterations reduces computational cost. Results show that PRS-IM-QAM reduces RSSL from about 

-35 dB to -45 dB and PAPR to about 4.5 dB. Its communication performance is slightly worse than 16QAM. Compared 

with the PRS benchmark, it sacrifices only about 0.75 m range resolution while significantly improving weak-target de‐

tection by approximately 20 dB.
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1　引言

通信感知一体化（Integrated Sensing and Com‐

munication, ISAC）技术因资源利用率高和可通过

复用通信信号实现目标感知的特点正成为支撑数字

孪生、智慧城市、工业物联网以及由无人机驱动的

收稿日期：XXXX-XX-XX；修回日期：2026-10-13
通信作者：廖希，E-mail:liaoxi@cqupt.edu.cn
基金项目：国家自然科学基金（No.62371082）；新重庆青年创新人才项目（No.CSTB2025YITP-QCRC0045）；重庆市教育委员会

科学技术研究项目(No.KJZD-K202400606)
Foundation Items：National Natural Science Foundation of China (No.62371082)，The Nature Science Foundation of Chongqing 
(No.CSTB2025YITP-QCRC0045), , Technology Project of Chongqing Education Commission (No.KJZD-K202400606)



通 信 学 报 第 XX 卷 

众多新兴应用的关键使能技术[1-2]。

随着无人机在低空安防和空域管控领域规模化

应用，传统雷达因受制于硬件成本和频谱资源约

束，难以实现大范围低成本的弱目标常态化监测，

依托 ISAC技术实现低空弱目标监测已成为重要发

展趋势。作为 ISAC的关键空口技术，ISAC波形为

通信与感知深度融合提供理论与技术支撑，已成为

当前重点研究方向之一[3]。在现有研究中，ISAC

波形可按资源复用方式分为频分、时分和空分三大

体制。基于频分体制的正交频分复用(Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing, OFDM)技术因频

谱效率高、测距性能好、资源调度灵活和与现有蜂

窝系统的高度兼容性，被视为构建 ISAC系统的首

选波形[4]。然而，通信符号幅度和相位的随机性会

进一步破坏整体信号的自相关特性，使信号距离谱

旁瓣电平（Range Spectrum Sidelobe Level，RSSL）

呈现随机抬升，这严重影响了信号的感知性能。此

外，基于OFDM的 ISAC信号也继承了传统OFDM

信号的高峰均功率比（Peak-to-Average Power Ra‐

tio, PAPR）问题。因此，相较于传统OFDM信号，

基于 OFDM 的 ISAC 信号不是单一发射链路的高

PAPR问题，而是信号自相关性恶化与高 PAPR的

耦合问题。针对自相关性恶化问题，目前主要有三

类优化思路：其一，通过序列优化和感知导频引入

改善波形自相关特性[5-6]；其二，通过概率星座整

形优化调制分布[7]，改善功率谱分布从而提升波形

自相关性；其三，在接收端对信号进行失配、滤

波[8-9]和资源分配[10]，利用接收处理技术提升参数

估计精度。

序列优化和导频引入因良好感知效果与高频谱

利用率受到广泛关注。一方面，有研究利用第三代

合作伙伴计划（3rd Generation Partnership Project, 

3GPP）在Release 18[11]中提供的专为感知设计的定

位参考信号（Positioning Reference Signal, PRS），

将部分时隙的频域资源分配给PRS信号通过多帧累

积[12-13]的方式实现弱目标感知定位。另一方面，东

南大学刘凡教授团队[14-16]引入ZC序列、PSS序列

作为感知基准，通过概率星座整形的方法降低随机

信号对导频信号感知性能的影响，提升了波形感知

性能[5]并实现了有效测距。但是，参考信号多帧累

积的方法使得感知信号占据了绝大多数时隙，导致

此类波形的通信实时性显著下降，难以兼顾通信性

能。星座整形仅优化调制符号概率分布，未改变 

OFDM多载波叠加带来的峰值随机特性，因此无法

从根源抑制固有的高 PAPR问题。过高的 PAPR将

导致信号经过非线性功率放大器后产生失真，严重

降低通信质量并破坏感知性能[17-18]。目前，已有大

量针对PAPR优化的研究被提出，典型方法包括选

择性映射法（Selective Mapping, SLM）[19]、部分

传输序列法（Partial Transmit Sequence, PTS）[20]、

音调预留 （Tone Reservation, TR）[21] 法等经典 

PAPR 抑制技术。这些方法分别通过构造相位旋转

矩阵、优化传输序列设计以及预留频谱资源，在保

证信号无失真的前提下有效抑制 PAPR。不足的

是，SLM法需要生成多个候选信号并传输或约定

相应的侧信息，PTS法则需要进行多个子块相位因

子的联合搜索，二者均会增加计算复杂度。此外，

侧信息传输还会降低通信资源利用率。因此，SLM

和PTS难以直接适用于通信感知一体化系统。相比

之下，TR算法凭借抑制效果优异和优化结果可控

的优势，成为 PAPR 抑制的优选方案[21-22]。作为

TR法的变种，石明利等人[3]和HUANG Y等人[23]

都尝试引入交替方向乘子法（Alternating Direction 

Method of Multipliers，ADMM）代替传统TR优化

方法，通过频域凸优化将 PAPR抑制至约 4-5 dB。

传统ADMM算法虽具备良好的抑峰性能，但当子

载波数增加时，其子问题求解规模和迭代计算量显

著增加，若采用内点法求解相关凸子问题，计算复

杂度通常呈高阶多项式增长，因此难以满足大规模

ISAC系统的实时处理需求。综上所述，感知信号

规则、通信调制符号随机，二者天然存在性能冲

突，二者融合带来的高RSSL与高 PAPR耦合问题

难以得到有效解决。因此，设计一体化波形架构与

配套优化策略，在实现通信信号与感知信号融合的

前提下兼顾双向性能，具有重要的理论与工程研究

价值。

针对这一挑战，本文聚焦低空弱目标感知需

求，设计了PRS与随机信号结合的波形结构，基于

TR思想提出距离谱峰值旁瓣比（Peak-to-Sidelobe 

Ratio, PSLR）与PAPR联合优化方法，旨在通过少

量的频域资源对信号的 PSLR和 PAPR进行有效优

化。结果表明，所提信号在保证通信性能的同时，

可实现更优的弱目标感知性能，并具备适配非线性

功率放大器的低PAPR特性。
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本文的主要贡献如下：

1）提出了一种 PRS-IM-QAM（其中 QAM 为

正 交 幅 度 调 制 （Quadrature Amplitude Modula‐

tion））融合的一体化波形结构。该结构通过索引

调制（Index Modulation, IM）技术建立感知信号与

通信信号之间的“桥梁”为功率与相位联合优化提

供了额外的自由度。使整个频段均可用于感知，有

效提升了感知资源利用率。

2）针对通信信号与感知信号结合引发的PSLR

与PAPR耦合问题，本文建立了PSLR和PAPR的联

合优化模型。现有研究多聚焦于单一 PSLR 或

PAPR优化，而本文为该结构建立了统一且可求解

的联合优化框架。

3）针对 PAPR优化问题，提出双层交替方向

乘子法（Two-Layer Alternating Direction Method of 

Multipliers, TLADMM）。该方法通过变量分裂、闭

式更新与投影迭代，有效避免了传统ADMM内点

法的高阶多项式计算复杂度，显著提升了大带宽波

的计算可扩展性与实时实现潜力。

本文的组织结构如下：第1节分析了通信与感

知信号融合存在的 PSLR与 PAPR耦合问题，并概

述相关研究进展及本文的主要贡献。第 2 节设计

PRS-IM-QAM的 ISAC信号模型，并引入通感系数

实现资源的动态分配。第3节首先给出通信性能的

功率约束条件，确保索引调制的可靠解调；然后建

立 PSLR与 PAPR的联合优化模型，针对非凸极小

极大分式规划问题引入Charnes-Cooper变换将其转

化为凸优化问题；最后提出 TLADMM 方法对

PAPR进行高效优化。第 4节通过仿真实验验证了

所提波形误码率（Bit Error Rate, BER）、弱目标探

测能力和目标分辨能力并分析了通感系数对感知性

能的影响。此外，还对所提 PSLR 优化算法和

TLADMM算法的优化效果进行了实验验证，并分

析对比了TLADMM算法和ADMM算法的收敛性、

收敛效果和算法复杂度。第5节对全文工作进行总

结，并指出了进一步研究方向。

2　信号模型

2.1　OFDM信号模型

在第五代新空口（5G New Radio, 5G NR）标

准中，一帧分为若干时隙，一个时隙又包含若干

OFDM符号，每个OFDM符号由N个子载波构成。

在发射阶段，发射机将由 12个子载波组成的资源

块(Resource Block, RB)作为5G NR频域调度的基本

粒度，从符号索引 1 开始发送时域信号。根据

OFDM原理，含N个子载波的OFDM符号时域信号

s ( t )表达式为:

s ( t ) =
1

N
∑
n = 1

N

Anejφn ej2πnΔft·rect (
t - Ts /2

Ts

) (1)

其中，An 和 φn 分别表示第 n个子载波的幅度与相

位， Δf为子载波间隔，Ts为符号持续时间，rect (·)

为矩形函数。

2.2　通感一体化信号模型

本文根据 5G NR将子载波资源划分为通信RB

与感知RB，通信RB通过 IM-QAM技术进行调制，

感知RB调制为PRS信号，构成兼具通信功能与感

知功能的 ISAC波形，命名为PRS-IM-QAM。定义

通信信号与总RB数比值为通感系数α，表示为：

α =
NI

NP + NI

(2)

其中，NI、NP 和NRB 分别表示通信RB、PRS感知

RB和总RB的数量，且满足NI + NP = NRB。因此，

α ∈ (0,1)表示通信RB占总RB的比例。

本文设计的 PRS-IM-QAM 信号，其核心思想

在于融合而非简单叠加。如图 1所示，感知RB和

通信RB在频域上邻接分布，共同构成完整的 ISAC

波形。与PRS作为独立感知导频、通信信号仅用于

传输数据的方式不同，本文通过 IM技术引入索引

子载波(Indexed Subcarrier, IS)，在感知信号与通信

信号之间建立了折衷“桥梁”。IS的功率和相位可

作为优化变量，为优化整个波形的 PSLR和 PAPR

提供了功率和相位自由度。这使得波形的整个占用

带宽均可用于感知处理，相较于传统频谱共享的方

式，本结构有效提高了感知资源利用率和观测

带宽。

2.2.1　通信信号的调制

在PRS-IM-QAM结构下，通信信号由 IM技术

与QAM生成，IM将子载波分为数据子载波 (Data 

Subcarrier, DS)和 IS，DS 通过 QAM 调制生成通信

符号，IS携带的比特信息由其相对位置所决定。以

比特流10110111000101为例，一个RB包含12个子

载波，并按照 4IM-16QAM方案划分为 3个 IM块，

每个 IM块包含4个子载波。其中，前两比特10 用

于映射索引子载波，映射方式为比特组成的二进制
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换算为十进制加一，则比特10对应的位置为第3个

子载波，IS的初始功率设为1，相位随机取值。随

后，第 1、第 2 和第 4 个子载波分别由比特序列 

1101、1100 和 0101 进行16QAM映射。由此可得，

比特流10110111000101 所对应的通信RB信号中一

个 IM块的信号表示为[ χ1101,χ1100,χIS,χ0101 ]T。其中，

χ比特流表示在该比特流下 16QAM调制的星座符号，

χIS表示 IS对应的星座符号。

2.2.2　感知信号的调制

3GPP 在 Release 18 中定义的 PRS 信号相较于

现有参考信号具有更高资源密度和更优相关性，且

可以从系统带宽中任意RB开始传输。PRS序列定

义为[11]：

r (i ) =
1

2
(1 - 2c (2i ) ) + j

1

2
(1 - 2c (2i + 1) )(3)

其中，i = 1,2,3,...,L为 PRS 序列索引，L由带宽大

小和梳状间隔所决定，伪随机序列c采用31阶Gold

序列生成。

在资源映射阶段，PRS序列在功率缩放因子作

用下映射到资源粒子，满足：

Ψk = βPRS,i ⋅ r (i )    , k = 12NI + i ⋅ Kcomb (4)

其中，k表示频域索引，βPRS,i 为第 i个 PRS粒子的

功率缩放因子，基准取值为 1，Ψk为第 k个子载波

的映射符号，Kcomb 为 PRS信号梳状间隔，取值范

围集合为{2，4，6，12}，感知RB中未被 PRS占

用的子载波为空，不承载功率与相位信息。

3　问题建模与优化算法

3.1　索引子载波的功率下界

本文所提 PRS-IM-QAM 在频域上分为 PRS 与

IM-QAM，所提信号通信性能完全等价于 IM-

QAM。根据 HAWKINS H 等人[22] 的研究， IM-

QAM的通信性能与 IS的功率和子载波结构有关。

受 5G NR 中一个RB包含 12个子载波的约束，本

方案中的 IM阶数可选范围限定为二阶或四阶。若

采用二阶 IM，通信RB内将有半数子载波被配置为

IS—即在每两个子载波中仅有一个子载波专门用于

通信数据传输。这会导致通信频谱效率显著下降。

相较之下，四阶索引调制将 IS占比降至四分之一，

在保障波形优化自由度的同时，最大限度地保留了

通信资源。因此，四阶 IM更具备工程合理性，故

本信号子载波结构固定为四阶 IM。

在解调阶段，根据通信信号调制原理，解调需

先解调出该组 IM的索引比特，即识别出 IS所处的

索引，之后通过QAM星座判决可解调出剩余子载

波所携带的比特信息。本文选用功率最值法确定

IS，这就要求 IS在噪声功率扰动下的功率始终能大

于DS在噪声功率扰动下的功率。对于四阶 IM调制

（IM块由 1个 IS和 3个DS组成），设DS都调制为

QAM最大功率PQmax的星座符号，IS的最低功率下

界为Pmin，噪声功率为 σ2，则该 IM块中至少一个

DS被误判为 IS的误判概率Pe表示为：

Pe = 1 -

é

ë

ê

ê

ê
êê
ê

ê

ê
1 - Q

æ

è

ç

ç
ç
çç
ç
ç

ç || Pmin - PQmax

2σ2

ö

ø

÷

÷
÷
÷÷
÷
÷

÷
ù

û

ú

ú

ú
úú
ú

ú

ú
3

(5)

取误判概率小于0.01，可将 IS下界功率的求解

问题表示为：

Q

æ

è

ç

ç
ç
çç
ç
ç

ç || Pmin - PQmax

2σ2

ö

ø

÷

÷
÷
÷÷
÷
÷

÷ ≤ 1 - 0.993  , Pmin > PQmax
(6)

求解式（6）后可得到对应的 IS功率下界作为

后续优化的功率优化边界条件。

3.2　基于零多普勒切片的距离维感知性能优化

在雷达感知中，模糊函数（Ambiguity Func‐

tion, AF）可描述波形在时延-多普勒二维平面的响

应。然而，本文的研究边界为通信随机调制符号引

起的 PSLR 和高 PAPR 问题，优化变量为单个

OFDM 符号的频域功率与符号相位。该优化过程

不涉及慢时间维相位设计，因此多普勒/速度维性

能并非本文优化变量所能直接决定。基于此，本文

仅取模糊函数的零多普勒切片作为距离维匹配滤波

输出，用于刻画波形的距离维自相关特性。波形距

图1　PRS-IM-QAM子载波结构

··4
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离谱表示为：

χ ( τ,0 ) = ∫
-∞

∞

s ( t ) s* ( t - τ )dt (7)

式（7）等价于 s ( t )的自相关函数，基带自相

关函数在离散时延 τ处的表达式为：

R ( τ ) = χ ( τ,0 ) =
Ts

N ∑n = 1

N

| An |
2
ej2πnΔfτ (8)

由于 IM将子载波划分为 IS和DS，其中，IS的

功率是可优化的，因此可根据这一分类将 τ时刻自

相关函数的表达式写为：

R ( τ ) =
Ts

N ( ∑n ∈ Ωopt

Popt,n ej2πnΔfτ + ∑
n ∈ Ωfix

Pfix,n ej2πnΔfτ )(9)

其中，Ωopt和Ωfix分别为优化子载波 IS和固定子载

波(DS和PRS)的索引集合，Popt,n和Pfix,n为索引为n

的子载波对应的功率。

PSLR决定了 RSSL的相对水平，是波形目标

感知性能的关键指标，直接反映了波形的弱目标分

辨能力。PSLR定义为距离谱旁瓣峰值与峰值的比

值，本文将PSLR的优化问题进行了如下建模：

P1: min
Popt,n

max
τ ∈ Tsl

|

|

|
|
||
|
||

|

|
|
||
|
| ∑

n ∈ Ωopt

Popt,n ej2πnΔfτ + ∑
n ∈ Ωfix

Pfix,n ej2πnΔfτ

∑
n ∈ Ωopt

Popt,n + ∑
n ∈ Ωfix

Pfix,n

s.t. Pmin ≤ Pn ≤ Pmax, ∀n ∈ Ωopt

  Pn = Pfix,n, ∀n ∈ Ωfix

  Pn ≥ 0, ∀n ∈ Ω = Ωopt ∪ Ωfix

(10)

其中，Tsl 为时延 τ集合，Ω为所有子载波索引集

合，Pmax为 IS功率上界，取值根据发射机支持的功

率范围设定，Pn为索引为n的子载波功率。

问题P1 是一个极小极大化分数规划问题，目

标函数的分子包含关于功率变量的复数线性组合的

绝对值，且分母中含有优化变量 Popt,n，因此原问

题不能直接按照一般凸优化问题求解，需先对问题

进行简化转换。在对原问题进行变量变换之前，首

先证明其最优值能够达到。

命题1： 问题P1的最优值存在。

设优化子载波集合Ωopt和固定子载波集合Ωfix

均为有限集合，时延搜索集合 Tsl为有限集合，或

为有界闭集。假设0 < Pmin ≤ Pmax < +∞且固定子载

波功率满足Pfix,n ≥ 0。如果问题P1 的可行域非空，

则其最优值存在，并且能够由某个可行功率向量

P⋆ 达到。

证明： 

记功率优化变量为 Popt = {Popt,n:n ∈ Ωopt}由约

束Pmin ≤ Popt,n ≤ Pmax, n ∈ Ωopt 可知优化变量属于

有限维有界闭区间的笛卡尔积。因此，优化子载波

对应的可行集合是有界闭集。固定子载波的功率由

Pn = Pfix,n, n ∈ Ωfix唯一确定，不会破坏可行域的

闭性和有界性。于是，问题P1的整体可行域为有

限维欧氏空间中的非空紧集，表示为：

C1 =

ì

í

î

ïïïï

ïïïï

ü

ý

þ

ï
ïï
ï

ïïïï

P:Pmin ≤ Pn ≤ Pmax, n ∈ Ωopt ;

 Pn = Pfix,n, n ∈ Ωfix ;  

Pn ≥ 0, n ∈ Ω
(11)

进一步地，由于Pmin > 0，且Ωopt非空，有∑
n ∈ Ω

Pn ≥ ∑
n ∈ Ωopt

Pn ≥ |Ωopt|Pmin > 0. 因此，问题

P1 的分母在整个可行域上严格为正，不存在分母

为零的情况。对任意固定时延 τ ∈ Tsl，函数

f ( P,τ ) =

|

|

|
|
||
|
||

|

|
|
||
|
| ∑

n ∈ Ωopt

Pn ej2πnΔfτ + ∑
n ∈ Ωfix

Pn ej2πnΔfτ

∑
n ∈ Ω

Pn

的分子是

功率变量的复数线性函数的模，因而连续；分母在

可行域上严格为正，故 f ( P,τ )关于P连续。

当 Tsl 为有限集合时，F ( P ) = max
τ ∈ Tsl

f ( P,τ ) 是

有限个连续函数的最大值，因此连续。当 Tsl为有

界闭集时，由于 f ( P,τ ) 关于 ( P,τ ) 连续，且 Tsl 为

紧集，根据最大值定理，F ( P ) 同样关于 P连续。

因此，目标函数F ( P )在非空紧集C1上连续。根据

魏尔斯特拉斯极值定理，存在某个 P⋆ ∈ C1 使得

F ( P⋆ ) = min
P ∈ C1

F ( P ).所以，问题P的最优值存在并

能够达到。

命题1得证。

在命题1的基础上，进一步对问题P1进行等价

化简。本文引入Charnes-Cooper变换，定义一个严

格大于 0的标量缩放因子 h和一个全新的等效功率

变量B ∈ RN × 1，表示为：

B = h × P (12)

其中，P ∈ RN × 1为N个子载波的功率谱。

根据维纳-辛欣定理，信号自相关函数与其功

··5
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率谱密度互为傅里叶变换对。利用这一定理，将等

效功率变量带入，可将问题P1写为：

max
PSLR

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï
PSLR =

max
|

|
|
||
||

|
|
||
|
W T

s ( )B
h
|

|
|
||
||

|
|
||
|
W T

1 ( )B
h

=
max ||W T

s B

||W T
1 B

ü

ý

þ

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

(13)

其中Ws ∈ CN × ( N - 1) 为离散傅里叶逆变换矩阵（In‐

verse Discrete Fourier Transform，IDFT）W ∈ CN × N

的2到N列，W1 ∈ CN × 1为W ∈ CN × N的第1列。

由于目标函数对于B和P在比例缩放上是不变

的，本文令变换后的主瓣幅度等于1，此时，目标

函数简化为求分子的极小值，通过引入松弛变量

υ = max |W T
s B |代表旁瓣峰值最大值，最终将原问

题转化为严格的凸优化问题：

P2: min { υ }

s.t. W T
1 B = 1

  |W T
g B | ≤ υ, ∀g ∈ Ω且g ≠ 1

  Bn = h ⋅ Pn, ∀n ∈ Ωfix

  h ⋅ Pmin ≤ Bn ≤ h ⋅ Pmax, ∀n ∈ Ωopt

  Bn ≥ 0, n = 1,…,N

(14)

其中，Wg为W ∈ CN × N的第g列，Bn为等效功率变

量的第n个变量。

经转换后，原非凸极小极大分式规划问题被转

化为一个二阶锥规划的凸优化问题，借助CVX工

具 可 进 行 优 化 求 解 ， 得 到 优 化 后 的 功 率

谱 P̂ ∈ RN × 1。

3.3　PAPR的优化

在 3.2节中，通过优化子载波的功率谱 P̂，最

小化了距离谱的旁瓣，解决了信号自相关性恶化的

问题。然而，PAPR受子载波功率和相位同时影响。

但在功率谱 P̂固定的条件下，PAPR的优化问题从

功率与相位的耦合问题解耦为单一的相位优化问

题。解耦后原求解问题变得更清晰且能分别采用高

效的凸优化和迭代算法进行处理。为准确估计连续

时间波形的PAPR，常需对离散时域发射波形 s ( t )

进行至少 4 倍的过采样[23]。设 ω为过采样因子，

x ∈ CN × 1为频域信号流，则归一化过采样时域信号

流 s̄ ∈ CωN × 1可表示为：

s̄ = W̄ H x (15)

其中，W̄ ∈ CN × ωN 是采样因子为ω的 IDFT 矩阵，

W̄ (n1,n2 ) =
1

N
e-j2πn1n2 / (ωN ) 是矩阵 W̄ 的第 n1 行 n2

列，n1 = 0,1,...,N - 1，n2 = 0,1,...,ωN - 1。

PAPR的定义为时域信号峰值功率与信号平均

功率的比值，时域信号的瞬时功率表达式为：

p ( t ) =
1
N

|

|

|
||
|∑

n = 1

N

An ejφnej2πnΔft
|

|

|
||
|
2

⋅ rect ( t - Ts

Ts ) (16)

从式（16）可知，时域信号峰值功率与频域信

号幅度与相位相关，但在求解式(14)后，频域信号

功率谱固定，即波形的平均功率固定，因此，

PAPR的大小仅与时域信号的峰值功率相关，时域

信号峰值功率在功率谱固定的情况下又只与信号相

位相关。因此，PAPR优化是一个相位优化问题。s̄

的PAPR表示为：

PAPR =
 s̄

2

∞

 s̄
2

F
/ (ωN )

=
 s̄

2

∞

∑
n = 0

N - 1

P̂ (n ) /N

(17)

由于波形的PAPR仅由分子 s̄ 2

∞
峰值功率所决

定，式（17）的求解问题可重写为：

P3: min
xn,n ∈ Ωopt

 s̄ 2

∞
  

     s.t. C p
1 :|x|2 = P̂ ;

           C p
2 :xn = Pfix,n e

jφfix,n, ∀n ∈ Ωfix ;

           C p
3 :s̄ = W̄ H x

(18)

约束C p
1 与固定相位约束共同构成幅度和相位

耦合的非凸可行域，因此问题（18）是一个非凸的

优化问题，需进行进一步转化求解。在进行问题转

换前，本文先证明问题P3的最优值能够达到。

命题2： 问题P3的最优值存在。

假设功率谱满足0 < Pn < +∞, n ∈ Ω，且固定

子载波集合与优化子载波集合不相交并构成全部子

载波集合，即Ω = Ωopt ∪ Ωfix则问题P3的可行域为

非空紧集，且其最优值存在并能够达到。

证明： 

由功率约束 |xn|
2 = Pn可知，每个优化子载波的

频域符号均可表示为：

xn = Pn ejθn

Copt = ∏
n ∈ Ωopt

{ }Pn ejθn:θn ∈ [ 0,2π ]
(19)

因此，优化子载波的可行集合是有限个圆周的

笛卡尔积：

··6
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Copt = ∏
n ∈ Ωopt

{ }Pn ejθn:θn ∈ [ 0,2π ] (20)

每个圆周都是有界闭集，有限个有界闭集的笛

卡尔积仍然是有界闭集。对于固定子载波，其取值

由An = Pfix,n e
jφfix,n 唯一确定。因此，问题P3 的整

体频域可行域：

C3 =
ì
í
î

ïï

ïïïï

ü
ý
þ

ïïïï

ïïïï

x:|xn|
2 = Pn, n ∈ Ωopt ;  

xn = Pfix,n e
jφfix,n, n ∈ Ωfix

(21)

C3 是有限维复欧氏空间中的有界闭集，即

紧集。

此外，C3非空。对于每一个优化子载波，任意

选择一个相位θn ∈ [ 0,2π ]即可满足幅度约束，固定

子载波则直接取其给定的固定值。因此，至少存在

一个频域信号x满足全部约束。

过采样时域信号由式（15）给出，由于线性变

换是连续映射，函数 f ( x ) = 

-
W

H
x 


2

∞
关于 x连续。

于是，目标函数在非空紧集 C3 上连续。根据魏尔

斯特拉斯极值定理，存在x⋆ ∈ C3使得：



-
W

H
x⋆ 

2

∞
= minx ∈ C3



-
W

H
x 


2

∞
(22)

因此，问题P3的最优值存在并能够达到。

命题2得证。

本文通过改进 ADMM 算法，提出 TLADMM

算法将原问题分解为多个子问题，通过引入对偶变

量和惩罚项，在子问题间交替迭代求解该非凸问

题。求解过程如下：

步骤1： 构造式（18）的增广拉格朗日函数：

Lρ ( s̄,x,e ) =  s̄ 2

∞
+
ρ
2
 s̄ - W̄ H x + e 2

F
(23)

通过交替更新 s̄、x、e三个变量求解式（18）：

s̄(m + 1) = arg min
s̄

Lρ( s̄,x(m ),e(m ) ) (24)

x(m + 1) = arg min
x

Lρ( s̄(m + 1),x,e(m ) ) (25)

e(m + 1) = e(m ) + ( s̄(m + 1) - W̄ H x(m + 1) ) (26)

其中，m表示第m次迭代，ρ为惩罚因子，e为缩放

对偶变量。

式（24）的求解问题可表示为：

min
s̄ { s̄ 2

∞
+
ρ
2
 s̄ - W̄ H x(m - 1) + e(m - 1) 2

F} (27)

由于目标函数包含无穷范数项，属于非光滑凸

优化问题，因此引入辅助变量以便使用 ADMM 分

裂求解。通过引入辅助变量μ再次将问题（27）等

价为：

min
s̄,μ {μ2 +

ρ
2
 s̄ - ℓ(m - 1) 2

F}
s.t.   s̄ 

∞
≤ μ

(28)

其中，ℓ(m - 1) = W̄ H x(m - 1) - e(m - 1)。经过等价转化

后，该问题转化为了二阶锥规划问题，可通过

CVX工具内点法进行求解。但由于内点法的复杂

度为O ( N 3 ),其计算量随着子载波数的增加呈高阶

多项式增长。为降低优化复杂度，本文再次对子问

题进行分解。

步骤2： 进行子问题分解；

引入辅助变量 z = s̄，将式（28）写为：

min
s̄,μ {μ2 +

ρ
2
 s̄ - ℓ(m - 1) 2

F}
s.t.    s̄ = z
       z 

∞
≤ μ

(29)

再次构造增广拉格朗日函数：

Lη ( s̄,z,μ,u ) = μ2 +
ρ
2
 s̄ - ℓ 2

F
+
η
2
 s̄ - z + u 2

F
(30)

类似的，得到关于 s̄、z、u的子问题。

其中η > 0为内惩罚参数，u为内层对偶变量。

步骤3： 内层迭代求解更新 s̄(m + 1)；

对式（30）关于 s̄求偏导并令其为零，整理得

到 s̄(m + 1)的更新公式：

s̄(r + 1) =
ρ ⋅ ℓ(m - 1) + η ( z(r ) - u(r ) )

ρ + η
(31)

z的子问题为投影到无穷范数球问题，表示为：

z(r + 1) = arg min
z

{η2  z - ( s̄(m + 1) + u(r ) ) 2

F}
s.t.      z 

∞
≤ μ(r )

(32)

得到更新公式：

z (r + 1)
i =

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

vi, || vi ≤ μ(r )

μ(r ) ⋅ vi

|| vi

, || vi > μ(r ) (33)

其中，vi = s̄(m + 1)
i + u(r )

i ,i = 1,2,…,ωN。

μ的子问题表示为：

μ(r + 1) = arg min
μ

μ2

s.t.   z(r + 1) 
∞
≤ μ (34)

··7
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由于目标函数对μ单调递增，最优解处不等式

约束取等号。根据卡罗-库恩-塔克（Karush-Kuhn-

Tucker conditions，KKT）条件，可得到μ的边界更

新形式：

μ(r + 1) = ‖z(r + 1)‖∞ = max
n

|z (r + 1)
n |. (35)

对偶变量u(r + 1)的更新公式为：

u(r + 1) = u(r ) + s̄(m + 1) - z(r + 1) (36)

步骤4： 求解更新x(m + 1)；

根据式（25），x(m + 1)的求解问题为：

x(m + 1) = arg min
x

 s̄(m + 1) - W̄ H x + e(m ) 2

F

s.t. C p
1 ,C p

2

(37)

首先，求解该问题的无约束问题：

x͂ = arg min
x

 s̄(m + 1) - W̄ H x + e(m ) 2

F
(38)

然后，对 x 求导并令其为零，若 W̄ 行满

秩，则：

x͂ = (W̄ H ) †( s̄(m + 1) + e(m ) ) =
1
ω

W̄ ( s̄(m + 1) + e(m ) )(39)

最后，将 x͂投影到约束集 C p
1 ,C p

2 更新x(m + 1)，投

影规则如下:

x (m + 1)

n
= Pfix,n ⋅ e

jφfix,n, ∀n ∈ Ωfix (40)

x (m + 1)

n
=

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

Popt,n ⋅ ej∠θrand,  || x͂n < ε, ∀n ∈ Ωopt

Popt,n ⋅ ej∠x͂n,  || x͂n > ε, ∀n ∈ Ωopt

(41)

其中，ε为数值稳定性阈值，θrand为随机相位。

步骤5： 根据式（26）更新 e(m + 1)，之后对结

果进行收敛性检查，若收敛则算法终止，反之，继

续迭代。

4　结果分析

本节通过仿真实验展示了 PRS-IM-QAM 波形

的通信性能、感知性能和 PAPR 抑制有效性。以

16QAM信号和PRS信号为基准对PRS-IM-QAM的

通信性能和感知性能进行对比。在感知实验中，存

在 2个相近的感知目标。情形一：2个相距较远的

感知目标具有不同的回波功率；情形二：2个相邻

的感知目标具有相同回波功率。通过对上述情形进

行分析，揭示波形的弱目标感知能力和距离感知能

力。相关仿真参数如表2所示。

本系统占用带宽约 95 MHz，在理论上，其距

离分辨率的极限由信号的带宽决定。根据瑞利分辨

准则，两个相邻目标恰能被分辨的临界间隔对应第

一零点间隔，计算公式为：

ΔR =
c

2Bw

≈ 1.58m (42)

其中，c为光速3 × 108m/s，Bw为信号带宽。

  表1　 TLADMM算法

算法算法1：：TLADMM算法算法

输入输入：：频域信号x(0 )、内层辅助变量 z(0 )、内层峰值基准μ(0 )、内层对偶变量u(0 )、内层惩罚参数η、外层惩罚参数 ρ、外层缩放对偶变量

e(0 )、过采样DFT矩阵 W̄，数值稳定性阈值 ε，内层最大迭代次数Tin，外层最大迭代次数Tout，内层收敛阈值δ，外层收敛阈值 ς，外层迭

代计数器m，内层迭代计数器 r。

输出输出：：优化后频域信号x、优化后时域信号 s̄。
初始化：z(0 ) = 0 ，μ(0 ) = 0，u(0 ) = 0，e(0 ) = 0

1：FOR 0 ≤ m ≤ Tout

2：  FOR 0 ≤ r ≤ Tin

3：     根据式（31）内层迭代更新 s̄(m + 1);
4：     求解 z的子问题,根据式（33）更新 z(r + 1);
5：      根据KKT条件，利用式（35）更新μ(r + 1);

6：     通过式（36）更新对偶变量u(r + 1);
6：     IF ( s̄(m + 1) - z(r + 1) ) < δ

7：       BREAK;
8：     END
9：  END
10：求解式（38）的无约束解问题并将其投影到约束集，根据式（40）、式（41）更新x(m + 1);
11：    利用式（26）更新e(m + 1);
12：    IF ( s̄(m + 1) - s̄(m ) ) ≤ ς //收敛性检查

13：        BREAK;
14：    END
15：END

··8
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若以更贴合工程信号检测的3dB主瓣宽度作为

分辨依据，对于典型的 sinc函数型脉冲，其对应的

理论3dB间隔约为：

ΔR3dB = 0.886 ⋅ c
2Bw

≈ 1.40m (43)

为了准确估计连续时间 PAPR，数字上ω =  4

进行四倍过采样，时域采样采用400 MHz时钟得到

2.5 ns的采样间隔，对应距离步长0.375 m。这并非

代表本系统的距离分辨率可达到 0.375m，该步长

仅用于在数字域中精细刻画距离谱的包络形态与旁

瓣零点位置，以保证PSL及连续时间 PAPR 的评估

精度。

4.1　通信性能分析

本文在通信性能分析中选用 16QAM信号作为

基准，主要基于以下考虑：其一，16QAM是本文

所提PRS-IM-QAM波形中DS所采用的基础调制方

式，将其作为基准能最直接地反映引入PRS和 IM

结构后对通信误码率的影响；其二，16QAM作为

高效的调制方式，在现有通信系统中应用广泛，以

其为基准便于评估本文波形与标准通信波形之间的

性能差距。

图 2 展示了不同 IS 功率的 PRS-IM-16QAM 与

16QAM的BER曲线。从图中可以看出，PRS-IM-

16QAM的BER与 IS功率呈凸曲线变化。中等水平

IS功率PRS-IM-16QAM信号BER低于过低 IS功率

和过高 IS功率的 PRS-IM-16QAM信号，这是因为

过低 IS功率未能达到式（6）所提的功率下界，IS

的判决错误率偏高导致波形BER升高，随着 IS功

率突破功率下界，BER随之提高达到BER最优峰

值。但随着 IS功率的逐步增大，IS挤占通信符号

的功率资源又进一步导致波形BER的升高。因此，

实际的功率上界Pmax 需根据发射机总功率进行界

定。相较于16QA M信号，PRS-IM-16QAM信号需

更高的发射功率才能达到和 16QAM相同BER，这

提高了功率消耗，从感知考虑，更高的发射功率可

以带来更高的回波功率，有助于感知参数的提取。

4.2　感知性能分析

本小节对 PRS信号和 PRS-IM-QAM（优化前/

优化后）的优化效果和感知性能进行了对比分析，

优化效果如图 3所示、感知性能对比如图 4和图 5

所示。图 3结果表明，采用本文所提PSLR优化算

法对 PRS-IM-QAM 信号进行优化，PRS-IM-QAM

优化前旁瓣峰值高于未优化 PRS-IM-QAM旁瓣峰

值约 10dB，这表示优化后的PRS-IM-QAM信号具

有更低的距离谱旁瓣，能有效降低强能量信号对弱

目标或弱信号的遮蔽效应，有效提升了波形的弱目

标感知能力，并充分证实了优化算法的有效性。

  表2　 ISAC系统仿真参数

系统参数名称

中心频率 fc

系统带宽

理想采样间隔

子载波间隔Δf

可用子载波数N

资源块（RB）

内层惩罚参数

内层迭代次数

大小

/单位

39GHz

100MHz

2.5ns

60kHz

1584个

132个

0.1-0.9

20次

系统参数名称

IM调制阶数

占用带宽

采样距离步长

QAM阶数

通感系数α

过采样系数

外层惩罚参数

外层迭代次数

大小

/单位

4

95.06MHz

0.375m

16

0.5

4

0.1-0.9

1000次

 
图2　通信性能分析

 
图3　RSSL优化对比图
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图4展示了情形一的PRS信号与优化后的PRS-

IM-QAM信号的弱目标感知性能对比。从图 4（a）

可知，当弱目标回波功率相较于强目标低 10 dB

时，两信号对应的弱目标峰值均高于强目标最大旁

瓣峰值，说明在该功率差下两类波形均可实现弱目

标的有效探测。随着弱目标回波功率进一步衰减，

从图 4 (b)、图4 (c)能够明显看出，PRS信号的弱目

标峰值低于强目标最大旁瓣峰值，这表明弱目标的

回波信号被强目标所掩盖。PRS信号已经丧失弱目

标探测能力。而本文所提 PRS-IM-QAM信号在弱

目标低30dB时弱目标峰值仍略高于强目标的旁瓣，

PRS-IM-QAM 信号仍可获取到弱目标回波实现弱

目标感知信息的提取。这说明本文设计的PRS-IM-

QAM波形具备更优异的弱目标探测能力，能对反

射回波较弱的目标进行有效感知。

图4中PRS-IM-QAM信号的主瓣宽度宽于PRS

信号，这表明 PRS-IM-QAM信号的距离分辨能力

是弱于PRS信号的，为有效量化距离分辨能力的差

距。保持两目标回波强度相同，改变两目标距离以

说明波形的距离分辨能力，在工程上常使用3dB分

辨率作为极限分辨距离，即本系统带宽可以分辨的

最小距离约为 1.4m，按照数字采样步长，仿真以

3、 4、 5、 6 步长分别设置了空间间隔依次为

1.125m、1.5 m、1.875 m和2.25 m的两目标，通过

匹配滤波法得到距离-幅度响应图。图 5（a）中

PRS-IM-QAM信号没有出现双峰特性，PRS信号虽

出现双峰特性，但并未达到 3dB的有效凹陷深度，

不能作为目标可分辨的判定，二者均无法识别出两

个不同目标。图 5（b）、图 5（c）和图 5（d）表

明，PRS-IM-QAM信号在 1.875m时其凹陷深度才

逐渐逼近 3dB，在 2.25m 时凹陷深度可稳定大于

3dB，即 PRS-IM-QAM 信号的极限分辨距离约在

1.875m-2.25m之间,而 PRS信号在目标间距大于等

于 1.5m时就出现稳定低于 3dB的凹陷深度，由此

说明，在同等带宽条件下，PRS-IM-QAM 波形的

距离分辨性能相较传统 PRS信号有所下降，目标

距离可分辨距离降低约0.75 m。

图 6展示了通感系数α与波形主瓣宽度的变化

关系。由于本文将α定义为通信RB占总占用RB的

比例，α增大意味着通信资源占比提高、PRS感知

资源占比降低。仿真结果表明，在本文给定的RB

数、PRS结构、IM块结构、功率约束和接收模型

下，随着通感系数α的增大，波形的主瓣宽度逐渐

变小。这表明提高通信信号的RB占比，波形的距

离分辨率能得到小幅提升。图 7给出了 PSLR随 α

的变化情况。当α较小时，可优化通信子载波数量

有限，难以有效抵消随机通信符号和PRS映射共同

形成的旁瓣。当α达到约0.34时，波形的弱目标感

知性能陡然提升形成阶段性峰值，这表明在该资源

分配下，优化算法可构造出与PRS导频旁瓣相反分

量对距离谱峰值旁瓣形成高度抵消，接近最优抵消

构型。当α越过临界值0.34时，子载波配比偏离最

优抵消构型，优化收敛至局部次优解，PSLR小幅

抬升，后续随通信资源占比进一步增加，充足的优

化自由度再次驱动旁瓣电平持续降低。结果表明，

当α较大时，波形的感知性能表现良好，此时波形

兼顾高通信性能与高感知性能。但较高的α会导致

PRS信号的占比偏低，严重降低信道估计的准确

性，影响实测感知参数，从而降低感知精度。因此

在本文所采用的 RB 数量、PRS 映射方式、IM 结

构、功率约束和接收处理条件下，α的取值应大于

0.34，具体取值可根据通信和感知需求进行确定以

平衡通信速率、信道估计与感知精度。

4.3　算法收敛性与复杂度分析

由于本文所提 PRS-IM-QAM 波形结构的特殊

性，经典的SLM和PTS等PAPR抑制方法难以直接

 
(a)　强弱目标功率相差10dB

 
(b)　强弱目标功率相差20dB

 
(c)　强弱目标功率相差30dB

图4　距离间隔相同回波功率不同的两个目标（情形一）
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应用。SLM需要生成多个候选信号并传输侧信息，

PTS需进行多子块相位因子的联合搜索，二者均涉

及对波形结构的较大改动且显著增加计算复杂度，

无法在本文的联合优化框架下进行公平比较。因

此，本文聚焦于与同属 TR 思想框架下的传统

ADMM方法进行对比。TR/ADMM类方法通过频

域凸优化实现PAPR抑制，与本文的联合优化框架

兼容性最好。然而，传统ADMM在求解相关凸子

问题时，常采用内点法，其计算复杂度随子载波数

呈高阶多项式增长。本节首先分析了本算法的收敛

特性然后通过对比相同约束框架下的收敛效果和标

准 ADMM 算法和所提的 TLADMM 算法复杂度以

说明本算法的优良性与工程可行性。

收敛速度和收敛特性仿真结果如图 8-图 9 所

 
（a）　两目标相距1.125m

 
(c)　两目标相距1.875m

 
(b)　两目标相距1.5m

 
(d)　两目标相距2.25m

图5　距离间隔不同回波功率相同的两个目标（情形二）

 
图6　距离谱主瓣宽度变化图

 
图7　距离谱PSLR变化图
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示。如图所示，不同惩罚因子组合下，波形的

PAPR都得到了有效的改善，在本文仿真参数设置

下，TLADMM算法通常在外层迭代约 100~160次

后逐渐达到稳定收敛状态，PAPR收敛至约 4.5dB

左右，验证了算法在实际场景下的可行性。但从图

8的收敛曲线可知，当内层惩罚因子固定为外层惩

罚因子的0.1倍时，外层惩罚因子越大，其前20次

左右迭代的收敛速度略快，最终的收敛稳定性更

优。保持外层惩罚因子的不变，改变内层惩罚因子

占比，仿真结果如图9所示。随着内层惩罚因子的

增大，算法前 20次迭代收敛速度更快，但算法优

化的稳定性和优化效果却大幅下降。当内层惩罚因

子较低时算法在前约20次迭代内收敛速度虽较低，

但算法的收敛稳定性与收敛效果却显著提升。因

此，在PAPR限制高的场景可降低内层惩罚参数的

取值，在实时性要求高的场景可适当提升外层参数

约束。

图10展示了相同信号框架下ADMM算法与本

文所提TLADMM算法的优化效果对比。从图中可

以看出，TLADMM算法在最优的内外层惩罚因子

组合下的优化效果与ADMM不同惩罚因子下的优

化效果相差较小。对比于ADMM算法惩罚因子为

0.5 的曲线， TLADMM 算法优化效果略低于

ADMM算法，但优化结果都处于线性功率放大器

的可接受范围。由于时间复杂度难以通过仿真说

明，因此本文对两算法的复杂度进行了分析，表3

展示了所提 TLADMM 算法和传统 ADMM 算法的

计算复杂度对比。以 N 个子载波数的信号为例，

TLADMM的外层与内层最大迭代次数分别为 Tout

和Tin，ADMM的迭代次数为T。TLADMM在一次

外层迭代中，内层变量的更新均可由闭式解、投影

或KKT条件获得，其单次复杂度为O ( N )，外层 x

的更新主要涉及快速傅里叶变换/ 逆快速傅里叶变

换和逐元素投影，复杂度为O ( N log N )。因此，

TLADMM 的 复 杂 度 可 表 示 为 O (Tout (Tin N +

N log N ) )。传统 ADMM 在每轮迭代中使用内点

法，其复杂度通常为高阶多项式，复杂度表示为

O ( N 3 )，迭代下的复杂度可表示为O (TN 3 )。从实

时角度看，本文所提TLADMM算法的核心运算均

具有较好的并行化特性，具备实时部署潜力。在工

程实现上，本算法可在现场可编程门阵列、数字信

号处理器或图形处理器等硬件平台上通过流水线并

行方式实现。由此可见，所提 TLADMM 通过分

裂-闭式迭代机制能有效降低单轮计算开销。因此，

本文所提算法具备更优良的特性，能在保证相近 

PAPR 抑制效果的前提下，大幅降低计算开销。

 
图8　外层惩罚因子对算法的影响

 
图9　内层惩罚因子对算法的影响

 
图10　TLADMM与ADMM的优化效果对比图
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5　结束语

本文针对 ISAC波形中通信与感知信号融合时

产生的 PSLR 与高 PAPR 耦合问题，设计了一种

PRS-IM-QAM 融合波形结构，并给出了完整的联

合优化方案。该结构通过索引子载波为波形优化提

供了额外自由度，使整个频段均可参与感知处理。

在优化方法上，本文通过Charnes-Cooper变换将非

凸极小极大分式规划问题转化为凸优化问题，实现

了功率谱的有效优化；进一步提出 TLADMM 算

法，通过子问题分裂与闭式更新，显著降低了

PAPR优化的计算复杂度。仿真结果表明，本文所

提PRS-IM-QAM信号在仅牺牲约0.75m距离分辨能

力并增加有限发射功率的工程可接受代价下，能够

将 RSSL 从 -35dB 抑制至 -45dB，PAPR 降低至约

4.5dB，弱目标探测能力较 PRS 基准信号提升约

20dB。这充分验证了本文方法在低空安防、无人

机监测等场景下，以较小性能代价显著增强弱目标

感知能力和硬件友好性的工程应用价值。同时，本

文提出的“结构设计 + 联合优化 + 低复杂度求解”

三位一体的解决思路，对后续研究更复杂的多目

标、多径、MIMO或更高阶调制 ISAC波形设计具

有理论参考意义。需要指出的是，本文的PSLR优

化与感知性能评估均基于模糊函数零多普勒切片，

不涉及速度估计精度、多普勒分辨率或二维AF联

合旁瓣抑制。后续工作将进一步研究时延-多普勒

二维AF约束下的波形与功率谱联合优化，引入多

普勒旁瓣、速度分辨率和多普勒鲁棒性指标，并考

虑多目标、多径、硬件受限条件下的鲁棒性与在线

实现问题。
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