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基于原子范数最小化的通信感知一体化
目标参数估计方法

杨 龑，赵建伟，贾维敏，金 伟，何 芳
（火箭军工程大学，陕西 西安 710025）

摘摘 要要：为解决传统算法对信噪比和快拍数要求较高的问题，提出了一种基于原子范数最小化

的通信感知一体化目标参数估计方法。首先，基于正交频分复用波形设计了通信感知

一体化接收信号模型。在此基础上，挖掘接收信号在目标时延与多普勒在时频域的稀

疏性，在快拍数有限情形下，利用原子范数最小化理论实现二维时频多普勒和时延参

数联合估计。此外，利用奇异值分解提取接收信号的主要成分，设计了基于交替方向

乘子法的快速求解算法，以降低算法的计算量。仿真结果表明：所提算法实现了通信

感知一体化系统在有限快拍下的高估计精度，并显著提升了运算效率。
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Target Parameter Estimation Method of Integrated Sensing and
Communication System Based on Atomic Norm Minimization

YANG Yan, ZHAO Jianwei, JIA Weimin, JIN Wei, HE Fang
（Rocket Force University of Engineering，Xi’an 710025，Shaanxi）

ABSTRACT: To solve high requirements for signal-to-noise ratio and number of snapshots in
traditional algorithms, a target parameter estimation method for sensing and communication inte-
grated system was proposed based on atomic norm minimization（ANM）. Firstly, an integrated
received signal model was designed based on orthogonal frequency division multiplexing（OFDM）

waveform. On this basis, the sparsity of the received signal in target delay and Doppler in time-
frequency domain were explored. Simultaneously, the joint estimation of parameters of time-fre-
quency delay and Doppler was realized by atomic norm minimization（ANM） theory in the case
of limited number of snapshots. In addition, main components of the received signal were extract-
ed by singular value decomposition. Thereby, a fast solution algorithm was designed based on al-
ternating direction method of multiplier（ADMM） to reduce the computation amount. Simulation
results showed that the proposed algorithm achieves high estimation accuracy under limited num-

ber of snapshots of the sensing and communication integrated system, and significantly improves
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the operation efficiency.
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第六代移动通信系统被认为能够同时实现超

高速率通信和高精度感知。通信感知一体化技术

凭借其在提高频谱和能源效率方面的潜力，通过

共享相同的传输信号、稀缺的频谱和昂贵的硬件

资源，同时实现无线传感和通信，在学术界和工

业界已经引起了极大的研究兴趣和关注，成为最

有前途的6G关键技术之一[1]。

正交频分复用（Orthogonal Frequency Divi-
sion Multiplexing，OFDM）是一种多载频调制波

形，具有高维度、高频谱利用率、强抗多径衰落

能力和便于同步均衡等优势，因此，基于OFDM
信号的通信感知一体化技术得到了广泛研究[2-3]。

目标时延和多普勒联合估计在目标定位和识

别方面发挥着重要作用，大量参数估计算法已被

提出，如多重信号分类（Multiple Signal Classifi-
cation，MUSIC）和旋转不变技术估计信号参数

（Estimating Signal Parameter via Rotational Invari-
ance Techniques， ESPRIT） 算 法 等 。 Oziewica
等[4]采用MUSIC算法实现了OFDM信号在通信中

的多径时延和多普勒的估计。刘永军等[5]基于

OFDM的雷达发射方式，使用MUSIC算法实现

了距离和速度的高分辨处理。Chen等[3]提出了一

种用于 OFDM通信感知一体化系统的基于MU-
SIC算法的感知方案，该方案实现了对到达角、

距离和速度的精确估计。Xiang等[2]提出了一种基

于 ESPRIT算法的运动目标估计方法，实现了目

标距离和速度的超分辨率和低复杂度估计。然而，

此类传统算法对信噪比（Signal- to-Noise Ratio，
SNR）和快拍数要求较高，在对感知实时性要求

较高的场景中，一体化基站接收信号的快拍数受

限，在实际应用中仍然存在巨大的障碍。

近年来，压缩感知算法因其所需快拍数少和

更好的抗噪性能，已成为目标二维参数联合估计

的新思路。 Sen 等[6]利用压缩感知理论实现了

OFDM信号对目标高分辨距离和速度测量，但是

该方法运算量较大。Jian等[7]采用离网稀疏贝叶斯

学习，它直接作用于连续角度延迟参数域，避免

了网格失配问题，实现了良好的信道估计精度。

然而，此类传统压缩感知方法是基于网格形式，

对于处于连续域的时延和多普勒频率而言，仍然

有一定的缺陷。Tang等[8]提出了基于原子范数最

小化（Atomic Norm Minimization，ANM）的无网

格压缩感知算法，该算法在连续域探索信号的稀

疏性，不需要进行网格离散化，有效提高了稀疏

恢复的精度。ANM算法现已成为无网格压缩感知

的强大工具。Tang等[9]将角度估计问题公式化为

ANM 问 题 ， 进 而 转 化 为 高 维 的 半 正 定 规 划

（Semi-Definite Program, SDP）求解，但是导致

计算复杂度非常高。

鉴于此，本文基于OFDM波形提出了一种基

于ANM算法的目标时延和多普勒联合估计方法。

首先，建立了目标时延和多普勒的原子集，定义

了一个二维原子范数；然后，将二维原子范数最

小化问题转换成 SDP问题求解。进一步基于奇异

值分解，提取接收信号的主要成分，从而实现半

正定矩阵维度的降低；最后，设计了基于交替方

向乘子法（Alternating Direction Method of Multi-
pliers, ADMM）的通信感知一体化联合参数快速

求解方法，以减少运算量。

1 信号模型

考虑使用OFDM信号作为通信感知一体化波

形，假设通信码元已知，要实现对目标的探测，

则基站单脉冲发射的信号[10]为

s ( t )= ∑
m = 0

M - 1∑
n = 0

N - 1
dn,m exp ( j2πnΔft ) ⋅

rect (
t - T/2 - mT

T
)

式中：dn,m是第 n个子载波的第m个基带OFDM符

号； Δf是子载波间隔；T = T s + T g 表示信号时宽，

T s = 1 Δf为OFDM符号的持续时间，T g 为保护间

隔；M和 N分别为 OFDM符号和子载波的数量；

rect ( t T )是持续时间 T的矩形窗口函数。

基站接收到的经多目标反射后的基带回波信

号可表示为[3，10]

y ( t )=∑
k = 1

K ∑
m = 0

M - 1∑
n = 0

N - 1
αkdn,m rect ( )t - T/2 - mT - τk

T
⋅

exp ( j2πnΔf ( t - τk) ) ⋅
exp ( j2πfk( t - τk) ) + ω ( t )≈
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∑
k = 1

K ∑
m = 0

M - 1∑
n = 0

N - 1
αkdn,m rect ( )t - T/2 - mT - τk

T
⋅

exp ( j2πnΔf ( t - τk) ) ⋅
exp ( j2πfkt ) + ω ( t )

式中：K表示目标数量，第 k条路径上的时延和多

普勒频率分别表示为 τk和 fk；τk =( 2rk)/c，rk为第

k个目标与基站之间的距离；fk =( 2vk)/λ，vk为第

k个目标相对于基站的径向速度；复数系数 αk表示

第 k个目标的路径衰减；ω ( t )表示高斯白噪声。

OFDM通信感知一体化波形可以利用循环前

缀技术来保证不同路径的回波可在同一个符号内。

由于OFDM子载波在频域是正交的，且在不同符

号间是时分的，那么，接收机采样得到的回波信

号经去循环前缀处理后的第 m个符号的紧缩形式

可表示为

ym( t )=∑
k = 1

K ∑
n = 0

N - 1
αkexp ( j2πnΔf ( t - τk) ) ) ⋅

exp ( j2πfkt + ωm( t )≈

∑
k = 1

K ∑
n = 0

N - 1
αk exp ( j2πnΔf ( t - τk) ) ⋅

exp ( j2πfkmTs) + ωm( t )

对第m个符号内的接收信号进行傅里叶变换，

则第 n个子载波中的信号可以表示为

ymn( t )=∑
k = 1

K

αk exp ( j2πnΔf ( t - τk) ) ⋅
exp ( j2πfk Ts) + υmn( t )

式中：υmn是经傅里叶变换后的高斯白噪声。考虑

单快拍情况，第m个符号、第 n个子载波的接收信

号可化简为

ymn =∑
k = 1

K

αkexp ( j2πnΔf ( -τk) ) ⋅
exp ( j2πmfkTp) + υmn

令 βk = Δfτk ∈[ 0, 1 ]， θk = fkTp ∈[ -0.5, 0.5 ]

为归一化时频分量。进一步可得

ymn =∑
k = 1

K

αkexp ( j2π ( mθk -nβk) ) + υmn

令 b ( βk)=[ 1, exp ( j2πβk),⋯, exp ( j2πnβk),

⋯, exp ( j2π ( N -1 ) βk) ]T∈ ℂN × 1 为第 k个目标的

时间导向矢量，类似地，第 k目标ℂ的频率导向矢

量 可 表 示 为 a( θk)= [ 1, exp( j2πθk),⋯, exp
( j2πmθk),⋯, exp ( j2π( M - 1 ) θk) ]T ∈ ℂM × 1。

第 l个快拍下的接收信号可表示为

y =∑
k = 1

K

αk, la l( θk)⊗ b l( βk)+ υ l

式中：⊗ 表示克罗内克积（Kronecker Product）；

υ l 为第 l个快拍下的加性高斯白噪声，与目标无

关。进一步可得，接收端在 K个目标、第 l个快拍

下的接收信号为

Y l = a l( θ )⊕b l( β ) α l + υ l

式中：α l =[ αl, 1,αl, 2,⋯,αl,K]T ∈ ℂK × 1 表示 K个目

标在第 l 个快拍的路径衰减； A ( θ )⊕B ( β )=
[ a ( θ1)⊗ b ( β1), a ( θ2)⊗ b ( β2), ⋯, a ( θK)⊗
b ( βK)]；⊕表示Khatri-Rao积； A ( θ )=[ a ( θ1),

a ( θ2),⋯, a ( θK)]∈ ℂM × K 为时间导向矢量矩阵；

B ( β )=[ b ( β1), b ( β2),⋯,b ( βK)]∈ ℂN × K为频率

导向矢量矩阵。

在接收 L个快拍后，接收信号可进一步表示为

Y v =( A ( θ )⊕B ( β )) α + υ

式中：

Y v =[ Y1,Y2,⋯,Y l,⋯,YL]∈ ℂMN × L

α =[ α1,α2,⋯,α l,⋯,αL]∈ ℂK × L

υ =[ υ1, υ2,⋯,υ l,⋯, υL]∈ ℂMN × L

2 基于 ANM 的时延和多普勒联合估计算

法

2.1 原子集构建与原子范数定义

首先，定义目标时延和多普勒的原子集 J

为[8-9, 11]

J ≜{ a ( θ )⊗ b ( β ) γ∣, β ∈[ 0, 1 ],
θ ∈[ -0.5, 0.5 ],

 γ 2 = 1,γ ∈ ℂ1 × L}

式中： ·
p
表示 Lp范数。

暂时忽略噪声，则无噪信号可表示为

Y =∑
k = 1

K

cka ( θk)⊗ b ( βk) γ k

式中： ck =  α k, : 2 ， α k, : 表示 α 的第 k 行； γ k =

α k, :/  α k, : 2；a ( θk)⊗b ( βk) γ k ∈ J。

结合压缩感知理论相关概念，关于 Y的原子

l0 范数可定义为

 Y
J, 0 ≜ inf { K∣Y =∑

k = 1

K

ĉk dk,

dk = a ( θk)⊗ b ( βk) γ k,

dk ∈ J, ĉk > 0 }

然而，此问题属于 NP-hard问题，难以求解。通

过凸松弛，接收信号 Y的原子范数可转化为

 Y
J
≜ inf {∑

k

ĉk∣Y =∑
k

K

ĉk dk, dk =
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a ( θk)⊗ b ( βk) γ k,

dk ∈ J, ĉk > 0 } （1）

2.2 原子范数最小化问题求解

令 Y
J
最小化，式（1）可变换成如下的半正

定规划问题

ì

í

î

ïï

ïï

min
u,V

1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+ Tr ( V )]

s.t. é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Y

Y H V
≽ 0

（2）

式中：Tr(·)表示矩阵的迹；u和 V均为辅助变量，

u =[ u0, 0 ,u0, 1,⋯, u0,N - 1, u1, -( N - 1 ), u1, -( N - 2 ),⋯,

u1,( N - 1 ),⋯, uM - 1, -( N - 1 ), uM - 1, -( N - 2 ),⋯,

uM - 1, -( N - 1 )]T ∈ ℂ( M - 1 ) ( 2N - 1 ) + N,V ∈ ℂℂL × L；

上标 H表示共轭转置；T ( u )表示将 u 转换成共

轭、二维块Toeplitz矩阵，即

T ( u )=

é

ë

ê

ê

ê
êê
ê

ù

û

ú

ú

ú
úú
ú

T0 T1 ⋯ TM - 1
T H1 T0 ⋯ TM - 2
⋮ ⋮ ⋱ ⋮

T H
M - 1 T H

M - 2 ⋯ T0

T i =

é

ë

ê

ê

ê
êê
ê

ù

û

ú

ú

ú
úú
ú

ui, 0 ui, 1 ⋯ ui,N - 1
ui, -1 ui, 0 ⋯ ui,N - 2
⋮ ⋮ ⋱ ⋮

ui, -( N - 1 ) ui, -( N - 2 ) ⋯ ui, 0

,

i = 0, 1,⋯,M - 1
当噪声存在时，目标函数修正为

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

min
u,V ,Y

1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+ Tr ( V ) ] +
η
2  Yν - Y

2
F

s.t. é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Y

Y H V
≽ 0

（3）

式中：η为正则项系数。该优化问题可直接通过

MATLAB软件的CVX工具箱求解。

在式（3）中获得 SDP问题的最优解后，可以

使用估计的 T ( u͂ )通过二维旋转不变性方法完成

目标的时延和多普勒估计。对[ T ( u͂ ) ]进行特征值

分解，有

T ( u͂ )=[ A ( θ͂ )⊕B ( β͂ )] ζ͂ [ A ( θ͂ )⊕B ( φ͂ )]H

式中： ζ͂ = diag ( [ ζ͂1, ζ͂2,⋯, ζ͂ r])， ζ͂ i 是一个正实

数值。而后使用以下步骤来获得目标的时延和多

普勒估计。

Step1 对 T ( u͂ )进行特征值分解，可得

T ( u͂ )= Ξ sΣ sΞ Hs + Ξ nΣnΞ Hn

式中 ：Ξ s 是 T ( u͂ )的信号子空间；Ξ n 为噪声子空

间；Σ s 和Σn 分别为对应的特征值对角矩阵。然后，

存 在 一 个 可 逆 矩 阵 Γ ， 满 足 Ξ s = A ( θ͂ )⊕ B

( β͂ ) Γ。

Step2 删除Ξ s 的后N行获得Ξ s1，删除Ξ s的

前N行获得Ξ s2。然后，有

Ξ s1 = f1( θ͂, β͂ ) Γ

式中： f1( θ͂, β͂ ) Γ = A1( θ͂ )⊕B1( β͂ )，而 A1( θ͂ )是

前M - 1个阵列元素的发射导向矩阵。因此，

Ξ s1 = f1( θ͂, β͂ ) ΓG ( θ͂ ) Γ

式 中 ： G ( θ͂ ) = diag ( [ 1, exp ( j2πθ͂1),⋯, exp
( j2πθ͂2), ⋯, exp ( j2πθ͂p) ])。 接 下 来 ， 得 到

Ξ +s1Ξ s2 = Γ -1G ( θ͂ ) Γ。最后，对Ξ +s1Ξ s2 进行特征

值分解，以获得估计值 θ͂k，k =1,2,⋯,K。

Step3 构造2个置换矩阵 τ1 和 τ2。

τ1 =[ e ( 1 ), e ( 2 ),⋯, e ( N - 1 ),e ( N + 1 ),⋯,

e ( 2N - 1 ),⋯, e ( ( M - 1 ) N + 1 ),⋯,

e ( ( M - 1 ) N + N-1 )]T∈ ℝM ( N - 1 ) × MN

τ2 =[ e ( 2 ),e ( 3 ),⋯, e ( N ),e ( N+2 ),⋯, e

( 2N ),⋯, e ( ( M - 1 ) N + 2 ),⋯, e ( MN )]T

∈ ℝM ( N - 1 ) × MN

式中：e ( k )∈ ℝMN是一个列向量，在第 k个位置上

为1，在其他位置为0。那么有

Ξ s3 = τ1Ξ s，Ξ s4 = τ2Ξ s

类似地，可以获得

Ξ +s3Ξ s4 = Γ -1G ( β͂ ) Γ

式中：

G ( β͂ )= diag ( [ 1, exp( j2πβ͂1),⋯,
exp( j2πβ͂2),⋯, exp( j2πβ͂k) ])

最后，对Ξ +s3Ξ s4 进行特征值分解，以获得估

计值 β͂k，k = 1, 2,⋯,K。

Step4 根 据 信 号 子 空 间 Ξ s 和 引 导 向 量

a ( θ͂ )⊗ b ( β͂ )之间的相似性，对 θ͂k 和 β͂k 进行配

对，即可得到 K个目标时频估计结果。

从式（3）可知，该优化问题属于 SDP问题，

可使用CVX工具箱基于内点法求解。

3 基于ADMM的ANM快速求解方法

根据式（3）中的约束条件，当接收信号 Y的

快拍数增加时，其列数将增加，从而导致整个半

定矩阵的维度增加。此外，可发现该算法复杂度

与半正定约束矩阵的维度关联性很强，而半正定

约束矩阵维度随着快拍数增加而增加。因此，需

要解决在较大快拍数时，如何有效降低算法复杂

度的问题。本节首先利用奇异值分解提取接收信
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号的主要成分，从而实现半正定矩阵维度的降低，

进一步提出一种基于 ADMM[11-12]的快速求解的

ANM-ADMM算法。

当 L ≥ K时，不考虑噪声，对 Y进行奇异值分

解，有

Y = Ψ̂Σ̂Û H

式中： Σ̂ ∈ ℂℂMN × L，主对角线上的元素为奇异值，

Ψ̂ ∈ ℂℂMN × MN 和 Û ∈ ℂℂL × L 是酉矩阵。进一步，有

YÛ = Y [ Û1, Û2]=[ YÛ1, 0 ]。 然 后 ， 假 设 Ŷ =

YÛ1，式（2）等价于

ì

í

î

ïï

ïï

min
u, V̂

1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+ Tr ( V̂ )]

s.t. é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Ŷ

Ŷ H V̂
≽ 0

（4）

考虑噪声，式（4）进一步转化为

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

min
u, V̂ , Ŷ

1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+ Tr ( V̂ )]+

η
2  Ŷν - Ŷ

2

F

s.t. é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Ŷ

Ŷ H V̂
≽ 0

（5）

式中：Ŷν构造与 Ŷ的构造一致。

由式（5）可知，在快拍数较大时，经奇异值

分解修正后，算法的复杂度有效降低。

接下来，基于 ADMM 方法进行推导，式（4）

可进一步表示为

ì

í

î

ï

ï
ïï

ï

ï
ïï

min
u, V̂ , Ŷ

1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+ Tr ( V̂ )]+

η
2  Ŷν - Ŷ

2

F

s.t. Z = é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Ŷ

Ŷ H V̂
≽ 0,Z ≽ 0

其增广拉格朗日函数表达式为

L ( u, V̂, Ŷ,Z,Ξ )= 1
2 MN

[ Tr ( T ( u ))+

Tr ( V̂ )]+ η
2  Ŷ v - Ŷ

2

F
+

Ξ ,Z - é
ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Ŷ

Ŷ H V̂
+

ρ
2








Z - é

ë
ê

ù
û
ú

T ( u ) Ŷ

Ŷ H V̂

2

F
式中： ρ > 0 表示罚函数系数；Ξ ∈ ℂℂ( MN + K ) ( MN + K )

为拉格朗日乘子。

将Ξ和Z分别拆分为如下形式：

Ξ =
é

ë
ê

ù

û
ú

Ξ 0 Ξ 1
Ξ H1 Ξ 2

Z = é
ë
ê

ù
û
ú

Z0 Z1
Z H1 Z2

式中：

Ξ 0 =

é

ë

ê

ê
êê
ê

ê
ù

û

ú

ú
úú
ú

ú
Ξ 0, 0 Ξ 0, 1 ⋯ Ξ 0,M - 1
Ξ H0, 1 Ξ 1, 1 ⋯ Ξ 1,M - 1
⋮ ⋮ ⋱ ⋮

Ξ H0,M - 1 Ξ H1,M - 1 ⋯ ΞM - 1,M - 1

Z0 =

é

ë

ê

ê
êê
ê

ê
ù

û

ú

ú
úú
ú

ú
Z0, 0 Z0, 1 ⋯ Z0,M - 1
Z H0, 1 Z1, 1 ⋯ Z1,M - 1
⋮ ⋮ ⋱ ⋮

Z H0,M - 1 Z H1,M - 1 ⋯ ZM - 1,M - 1

式中：Ξ i, j ∈ ℂℂN × N,Zi, j ∈ ℂℂN × N。

令 Ξ̂ 0, j = ∑
i = 0

M - 1 - j
Ξ i, i + j , Ẑ0, j = ∑

i = 0

M - 1 - j
Zi, i + j , j =

0, 1,⋯,M - 1。结合ADMM算法，其迭代步骤可

表示为

( u( i + 1 ),V ( i + 1 ),Y ( i + 1 ))← arg min
u, V̂ , Ŷ

L ( u, V̂, Ŷ,Z ( i ),Ξ ( i ))

（6）

Z ( i + 1 ) ← arg min
Z

L ( u( i + 1 ), V̂ ( i + 1 ), Ŷ ( i + 1 ),Z,Ξ ( i ))（7）

Ξ ( i + 1 ) ← Ξ ( i ) + ρ ( )Z ( i + 1 ) - é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H V̂ ( i + 1 ) （8）

下面分别对式（6）、（7）、（8）中各变量进行

求解。首先，对于式（6），分别对相应变量求偏

导，令偏导数为0，得到其迭代值，具体如下。

对变量 u，有

∂L ( u, V̂, Ŷ,Z,Ξ )

∂u = MN
2 e1 - T *( Ξ 0)-

ρ ( T *( Z0)- diag ( δ ) u )

式中：e1 ∈ ℝN + ( M - 1 ) ( 2N - 1 ) 为第 1 列第 1 个位置为 1，

其余位置为 0 的列向量；δ =[ M × N, 2 ×( M - 1 )×
2,⋯,2 ×( M - 1 )× N,⋯, 2 ×( M - 1 )× 2, 2 ×( M -
1 )× 1,⋯, 2 × 1 × 1, 2 × 1 × 2,⋯, 2 × 1 × N,⋯, 2 ×
1 × 2，2 × 1 × 1]T ；T *( ⋅ )是 T ( ⋅ )的伴随映射，因此

T *( Ξ 0)=[ sum ( diag ( Ξ̂ 0, 0)),

2sum ( diag ( Ξ̂ 0, 0 , 1 )),⋯,

2sum ( diag ( Ξ̂ 0, 0,N - 1 )),
2sum ( diag ( Ξ̂ 0, 1, -( N - 1 ))),
2sum ( diag ( Ξ̂ 0, 1, -( N - 2 )))),⋯,

2sum ( diag ( Ξ̂ 0, 1,( N - 1 ))),⋯,

2sum ( diag ( Ξ̂ 0,( M - 1 ), -( N - 1 ))),
2sum ( diag ( Ξ̂ 0,( M - 1 ),-( N - 2 ))),⋯,

2sum ( diag ( Ξ̂ 0,( M - 1 ),( N - 1 ))) ]T

式中：sum ( ⋅ )表示求和运算；diag（b）表示以向
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量 b为对角线的对角矩阵。

T *( Z0)的构造方式类似。故 u的迭代公式为

u( i + 1 ) = diag-1( δ )
T *( Ξ ( i )0 )+ ρT *( Z ( i )0 )- MN

2 e1

ρ

对于变量 V̂，有

∂L ( u, V̂, Ŷ,Z,Ξ )

∂V̂ = 1
2 MN

IL - Ξ 2 - ρ ( Z2 - V̂ )

式中：IL是单位阵。则 V̂的迭代公式为

V̂ ( i + 1 ) =
Ξ ( i )2 + ρZ ( i )2 - 1

2 MN
IL

ρ

对于变量 Ŷ，有

∂L ( u, V̂, Ŷ,Z,Ξ )

∂Ŷ = -η ( )Ŷν - Ŷ - 2Ξ ( i )1 -

2ρ ( Z ( i )1 - Y )

则 Ŷ的迭代公式为

Ŷ ( i + 1 ) = ηŶν + 2Ξ ( i )1 + 2ρZ ( i )1
η + 2ρ

由式（7）可得

Z ( i + 1 ) = arg min
z









Z - é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H Ŷ ( i + 1 ) + Ξ ( i )

ρ

2

F

令

Z temp =
é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H Ŷ ( i + 1 ) - Ξ ( i )

ρ

将其投影到半正定锥上，即对 Z temp 进行特征值分

解 ， 得 到 Z temp =∑
q

λq vq v
H
q ， 然 后 有 Z ( i + 1 ) =∑

q

max ( λq, 0 ) vq v
H
q。由式（8）可得

Ξ ( i + 1 ) = Ξ ( i ) + ρ ( )Z ( i + 1 ) - é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H V̂ ( i + 1 )

根据文献[12]可知，ADMM算法迭代停止的

准则为









Z ( i + 1 ) - é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H V̂ ( i + 1 )
F
< ϵpri

且

ρ  Z ( i + 1 ) - Z ( i )
F < ϵdual

或者达到了最大迭代次数，即可终止ADMM算法

的迭代过程。其中：

ϵpri =( MN + P ) ϵabs +

ϵrel max{ }









é

ë
ê

ù

û
ú

T ( u( i + 1 )) Ŷ ( i + 1 )

( Ŷ ( i + 1 ))H V̂ ( i + 1 )
F
,  Z ( i + 1 )

F

ϵdual =( MN + P ) ϵabs+ϵrel ρ  Ξ ( i + 1 )
F

4 仿真结果与分析

基于MATLAB仿真软件对所提算法进行仿

真验证，验证所提算法的有效性。采用均方根误

差作为性能评价指标，归一化时延和多普勒估计

值的均方根误差（RMSE）由下式计算：

RMSE = 1
K∑k = 1

K 1
Mc

∑
j = 1

Mc

[ ( θ͂k, j - θk)2 +( β͂k, j - βk)2]

式中：θ͂k, j和 β͂k, j分别为在第 j次蒙特卡洛实验中第 k

个目标归一化时延和多普勒的估计值；Mc为蒙特

卡洛实验次数。

假设通信感知一体化系统载频为 10 GHz,
OFDM符号数和子载波数均设置为 10，子载波间

隔取 50 μs，OFDM单符号有效带宽取 20 kHz，并

使用正交相移键控（QPSK）调制。假设系统中有

K = 3 个远场点目标，它们的真实速度分别为

v real =[ -90,60,72 ]m s，真实距离为 d real =[ 1.5,
4.5,4.8 ]km。在仿真中，Mc设置为300。

如图 1 所示为当信噪比为 5 dB时，所提ANM
算法和ANM-ADMM算法的运行时间随快拍数的

变化关系。

图图 11 算法运行时间与快拍数的变化关系算法运行时间与快拍数的变化关系

Fig. 1 Running time versus snapshots for the proposed

algorithms

可以看出：ANM算法的运行时间随着快拍数

的增加显著增长，而ANM-ADMM算法的运行时

间随着快拍数的增加略有增长；随着快拍数增加，

ANM -ADMM 算法在运行时间方面显著低于

ANM算法。实验结果表明，将ADMM方法应用

于ANM算法，能有效降低快拍数较大时的算法运
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行时间，在对实时性要求较高的情况下减少了运

算负担。

如图 2所示为当快拍数 L = 5时，ANM算法和

ANM-ADMM算法与传统的ESPRIT、MUSIC和

正 交 匹 配 追 踪 （Orthogonal Matching Pursuit，
OMP）等算法联合估计归一化时延多普勒的均方

根误差随信噪比变化关系。

图图 22 归一化时延多普勒估计均方误差随信噪比变化关系归一化时延多普勒估计均方误差随信噪比变化关系

Fig. 2 Simulation results of normalized delay and

Doppler estimation RMSE versus SNR

从图 2 可知，相较经典的 ESPRIT、MUSIC
和 OMP等算法，所提出的 ANM 算法和 ANM-

ADMM算法均具有更好的联合估计精度。在有限

的 快 拍 下 ， 所 提 出 的 ANM 算 法 具 有 最 低 的

RMSE，并且可以实现最高的归一化时延多普勒

估计精度。基于协方差矩阵计算的 ESPRIT 和

MUSIC算法通常需在大快拍数下才可实现较高的

估计准确度，而在少快拍数下的估计效果较差。

OMP算法对网格依赖性较强，因为网格越密集，

网格之间的相似性变得越强，所以，其性能比

ANM和ANM-ADMM算法差。ANM-ADMM算

法和ANM算法的估计精度十分接近。

图3展示了当 SNR = 5 dB时，ESPRIT、MU-

SIC、OMP、ANM 和 ANM-ADMM 等 5 种算法

在不同快拍下的RMSE。
从图 3 可以看到，5 种算法的精度都随着快拍

数的增加而提高。所提ANM和ANM-ADMM算

法具有更好的估计性能，需要更少的快拍数。

ESPRIT、MUSIC因为需要足够的快拍来估计协

方差矩阵，因此，当快拍数被限制并且信噪比相

对较低时，它们的性能下降。OMP算法的精度由

于基于网格的效应而相对较低。ANM-ADMM算

法牺牲了精度提升了算法的运行速度，所以，其

精度略低于ANM算法。

图图 33 归一化时延多普勒估计均方误差随快拍数变化关系归一化时延多普勒估计均方误差随快拍数变化关系

Fig. 3 Simulation results of normalized delay and

Doppler estimation RMSE versus snapshots

5 结论

本文针对少快拍情况下通信感知一体化系统

中目标时延和多普勒参数联合估计问题，基于

OFDM信号多符号多子载波的特性，提出了一种

基于原子范数最小化的联合估计算法。进一步，

针对求解算法复杂度高的问题，使用奇异值分解

法提取接收信号的主要成分，进而引入ADMM方

法降低算法复杂度进行快速求解。仿真结果表明，

所提算法及其改进形式相对于传统算法在少快拍

时，均具有更高的估计精度。此外，所提算法的

改进形式可有效提升计算运行速度，提高了算法

效率。
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