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摘要 针对一般结构的分布式全相参雷达,基于系统相位同步构建相干参数估计及相参处理信号模

型,分析参数估计和相参性能对同步误差的敏感性. 首先在多输入多输出 (MIMO)模式下,推导时延

差估计的混合克拉美 —罗界 (HCRB)闭式解;然后在全相参模式下,给出输出信噪比增益的解析式,

并利用高阶多项式拟合获得其数值解;最后研究收发天线数的配置准则.结论表明: 时延差估计精度

或相参处理性能由系统相位同步误差水平和输入信噪比共同决定; 较现有处理方式, 在系统相位同

步精度足够高的前提下, 当输入信噪比较低时, 基于相位同步的处理方式能够获得更高的时延差估

计精度和输出信噪比增益.
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1 引言

分布式全相参雷达是继多输入多输出 (multiple-input multiple-out, MIMO) 雷达后出现的一种新

体制雷达,它解决了大口径雷达难以机动部署和造价昂贵等问题,是下一代雷达发展的技术方向.该雷

达主要特点: 多部机动式单元雷达分散布设, 通过对多部雷达回波进行信号级相参合成, 等效形成一

个大威力探测雷达. 其先后工作于 MIMO 模式和全相参 (fully coherent, FC) 模式. 关键能力包括: 具

有较高灵敏度,适用于远距离搜索、跟踪和目标识别,同时满足机动部署能力. 国外主要是美国林肯实

验室对该技术做了大量研究 [1∼5]. 国内目前研究尚属起步阶段, 但其潜在优势已引起各大高校和研究

所的关注 [6∼11].

各单元雷达间时延差和相位差等相干参数估计是实现全相参的前提. 一般来说, 相位差主要来自

三方面: 首先, 由于目标到各单元雷达距离不同导致不同的传播时延, 从而引起相位差; 其次, 由于各

单元雷达拥有独立本振源, 因此具有不同发射和接收初始相位, 从而引起相位差; 最后, 由各单元雷达

时间同步误差引起的相位差. 后两种相位差来自系统, 称作系统相位差. 需要指出的是, MIMO 雷达

参数估计已得到学术界广泛关注 [12∼18], 尽管其与分布式全相参雷达参数估计相似, 但二者存在本质

区别 [10,11].
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图 1 一般结构的分布式全相参雷达

Figure 1 Distributed aperture coherent radar with general architecture

分布式全相参雷达自提出便引起越来越多学者的兴趣. 文献 [5] 定义了 FC 模式下的输出信噪比

增益 (output signal-to-noise ratio gain, oSNRg), 但未能得出其解析式. 文献 [6] 介绍了技术背景和发

展现状. 文献 [7,8] 研究了时间和相位同步系统设计及相位差跟踪技术. 文献 [9] 首先推导了时延差和

相位差估计的克拉美 — 罗界 (Cramer-Rao bound, CRB) 闭式解, 然后在假设时延差精确估计前提下,

给出了 oSNRg 的闭式解. 文献 [10,11] 将单脉冲拓展到多脉冲, 研究了相干参数估计和相参性能与收

发天线数及脉冲数间关系.

文献 [5,9∼11] 将系统相位差建模为确定性未知参量, 因此不需要相位同步系统. 但在输入信噪比

较低时, 系统相位差估计精度较低, 从而导致 oSNRg 不足 [9]. 本文构建基于系统相位同步的相干参

数估计及相参处理信号模型, 分析时延差估计和相参性能对同步误差的敏感性. 理论和数值实验表

明, 当同步精度足够高时, 本文构建的信号模型在低信噪比条件下能够获得更高的时延差估计精度和

oSNRg.

本文结构安排如下. 第 2 部分在 MIMO 模式下, 首先构建基于系统相位同步的信号模型, 然后推

导时延差估计的混合克拉美 — 罗界 (hybrid Cramer-Rao bound, HCRB) 闭式解. 第 3 部分在 FC 模

式下, 首先构建相参处理信号模型, 然后推导 oSNRg 解析式, 并研究收发天线数配置准则. 第 4 部分

通过数值仿真验证本文结论. 第 5 部分总结全文.

2 相干参数估计的混合克拉美 — 罗界

2.1 MIMO 模式下的信号模型

如图 1 所示, 由 K 个发射天线 (T1, . . . , TK)、L 个接收天线 (R1, . . . , RL) 和一个处理中心组成

的一般结构的分布式全相参雷达, 在 MIMO 模式下, 发射一组正交信号, 在接收端通过匹配滤波恢

复每个发射信号分量. 假设发射一组正交窄带信号 sk(t)(k = 1, . . . ,K), 且
∫
T
|sk(t)|2dt = 1, T 为观

测时间. 经上变频, 发射信号复包络可表示为 ŝk(t) = sk(t)e
j2πfc(t−∆ttk)−j∆φ′t

k , 其中 fc 为载频, ∆φ′t
k

和 ∆ttk 分别为 Tn 经上变频引入得初始相位同步误差和时间同步误差. 定义发射信号有效带宽为

βk =
√∫

f2|Sk(f)|2df/
∫
|Sk(f)|2df , 其中 Sk(f) 为 sk(t) 的傅里叶变换, 且进一步假设所有发射信号
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有效带宽均为 β. 假设空间存在一个各向同性散射点目标, 且确定性复散射系数为 ξ̄, 则 Rl 接收目标

回波的低通等效式可表示为

rl(t) =
K∑

k=1

ξ̄sk(t− τlk)e
−j2πfcτlk−j(2πfc∆ttk+∆φ′t

k)−j(2πfc∆trl +∆φ′r
l ) + wl(t)

=
K∑

k=1

ξ̄sk(t− τlk)e
−j2πfcτlk−j∆φt

k−j∆φr
l + wl(t), (1)

式中, ∆φ′r
l 和 ∆trl 分别为 Rl 经下变频引入的初始相位同步误差和时间同步误差. 定义 ∆φt

k =

2πfc∆ttk + ∆φ′t
k 为系统的发射相位同步误差, ∆φr

l = 2πfc∆trl + ∆φ′r
l 为系统的接收相位同步误差.

显然系统相位同步误差包含时间同步误差和初始相位同步误差. τlk 为 Tk 到 Rl 的路径传播时延,

τlk = τ tk + τ rl , 其中 τ tk 和 τ rl 分别为 Tk 到目标和目标到 Rl 的传播时延. wl(t) 为 Rl 接收的噪声. 假

设 wl(t) 是空间和时间独立的, 且在时域上是均值为零、方差为 σ2
w 的复白高斯过程. 为便于分析, 假

设系统相位同步误差服从独立同高斯分布: ∆φt
k ∼ N(0, σ2

∆φ), ∆φr
l ∼ N(0, σ2

∆φ).

选择 T1 和 R1 分别作为发射和接收端参考天线, 且定义 ξ = ξ̄e−j2πfcτ11 , 从而式 (1) 可改写为

rl(t) = ξ

K∑
k=1

sk(t− τ11 −∆τ tk −∆τ rl )e
−j2πfc(∆τt

k+∆τr
l )−j(∆φt

k+∆φr
l ) + wl(t), (2)

式中发射时延差 ∆τ tk = τ tk − τ t1, 接收时延差 ∆τ rl = τ rl − τ r1 . 显然 ∆τ t1 = ∆τ r1 = 0. 需要指出的是, 从

时延差估计角度, 式 (2) 同时利用包络和相位信息, 故称之为相干处理. 而文献 [5,9∼11] 仅利用包络

信息, 故称之为非相干处理. 根据式 (2), 定义未知参数矢量 Λ 为

Λ =
[
ΛT

d ,Λ
T
r

]T
, (3)

式中 ( )T为转置; Λd = [∆τT, ξR, ξI ]
T,其中 ξR和 ξI 分别为 ξ的实部和虚部, ∆τ = [(∆τ t)T, (∆τ r)T]T,

∆τ t = [∆τ t2, . . . ,∆τ tK ]T, ∆τ r = [∆τ r2 , . . . ,∆τ rL]
T; Λr = [∆φt

1, . . . ,∆φt
K ,∆φr

1, . . . ,∆φr
L]

T.

2.2 混合费歇尔 (Fisher) 信息矩阵

本节推导 Λ 估计的 HCRB. 若 Λ 包括部分确定性矢量 Λd 和部分随机性矢量 Λr, 则对于 Λ 的

任意无偏估计, 其第 i 个元素的方差满足 [19]var(
⌢

Λi) > [J−1
H (Λ)]i,i, 其中 JH(Λ) 为 Λ 的混合费歇尔信

息矩阵 (hybrid Fisher information matrix, HFIM),
JH(Λ) = JD(Λ) + JR(Λ),

JD(Λ) = −EΛr|Λd

{
Er|Λr,Λd

{
∇Λ [∇Λ ln p (r |Λd,Λr )]

T
}}

,

JR(Λ) = −EΛr|Λd

{
∇Λ [∇Λ ln p (Λr |Λd )]

T
}
,

(4)

式中 ∇ 为梯度运算, ln p(r|Λd,Λr) 和 ln p(Λr|Λd) 分别为观测数据和随机未知参数的对数条件概率

密度函数. JD(Λ) 和 JR(Λ) 分别表示由观测数据和先验信息提供的关于 Λ 的信息. HCRB 矩阵是

HFIM 的逆.

观测数据用矢量表示为
⌢
r = [

⌢
r 1(t), . . . ,

⌢
rL(t)]

T, 则对数似然函数可表示为 [20]:

ln p(
⌢
r |Λd,Λr) ∝ − 1

σ2
w

L∑
l=1

∫
T

∣∣∣∣∣⌢r l(t)− ξ
K∑

k=1

sk(t− τlk)e
−j2πfcτlke−j(∆φt

k+∆φr
l )

∣∣∣∣∣
2

dt, (5)
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考虑到 ln p(
⌢
r |Λd,Λr)是 τlk 的显函数,引入中间矢量 Λ1 = [τT, ξR, ξI ,Λ

T
r ]

T,其中 τ = [τ11, . . . , τLK ]T.

定义 0m×n 和 1m×n 分别为 m× n 的全 0 和全 1 矩阵, Im 和 Ωm 分别为 m×m 的单位阵和全

1 方阵, 输入信噪比为 SNRin = |ξ|2/σ2
w. 经计算, JR(Λ1) 的矩阵形式可表示为

JR(Λ1) =

 0(LK+2)×(LK+2) 0(LK+2)×(L+K)

0(L+K)×(LK+2) 1/σ2
φI(L+K)

 . (6)

JD(Λ1) 的矩阵形式可表示为

JD(Λ1) = 2SNRin

 Rτ G

GT Σ

 , (7)

式中, Rτ = 4π2(f2
c + β2)ILK ; Σ = [

Rξ

FT
ξ∆

Fξ∆

R∆
], 其中 Rξ = LK/|ξ|2I2, R∆ = [ LIK

1L×K

1K×L

KIL
], Fξ∆ =

1/|ξ|2[ ξI
−ξR

][L11×K K11×L ]; G = [Fτξ Fτ∆ ], 其中 Fτξ = 2πfc/|ξ|21LK×1[ ξI −ξR ],

Fτ∆ = 2πfc

1L×1 ⊗ IK

∣∣∣∣∣∣∣∣∣
κ(1)K×L

...

κ(L)K×L

 ,

且 κ(l)K×L = [ 0K×(l−1) 1K×1 0K×(L−l−1) ], ⊗ 为 Kronecker 积. 将式 (6) 和 (7) 代入式 (4) 可得

JH(Λ1) = 2SNRin

 Rτ G

GT Σ̂

 , (8)

式中, Σ̂ = [
Rξ

FT
ξ∆

Fξ∆

R̂∆
], 其中 R̂∆ = R∆ + λI(L+K), λ = 1/(2σ2

φ∆SNRin).

2.3 时延差估计的 HCRB

首先推导路径时延的 HCRB 矩阵: HCRBτ , 然后利用链式法则求解收发时延差的 HCRB:

HCRB∆τr
l
和 HCRB∆τt

k
. 根据式 (8) 运用矩阵求逆引理 [21] 可得

JH(Λ1)
−1 =

1

2SNRin

 (Rτ −GΣ̂−1GT
)−1

•

• •

 , (9)

式中, “•” 为无需计算部分. 显然 HCRBτ = 1/(2SNRin)(Rτ − GΣ̂−1GT)−1. 经计算 (参见附录 A)

可得

HCRBτ = (IL ⊗X +ΩL ⊗ Y ) /
[
8π2

(
f2
c + β2

)
SNRin

]
, (10)

式中, X = IK + aΩK , Y = bIK + c(L,K,L′,K ′)ΩK , 其中 a = f2
R/(K

′ − Kf2
R), b = f2

R/(L
′ − Lf2

R),

c(L,K,L′,K ′) 为关于 L,K,L′,K ′ 的函数, 且 L′, K ′ 和 f2
R 的定义参见附录 A. 根据链式法则:

HCRB∆τ = (∇τT∆τ )HCRBτ

(
∇T

τ∆τ
)T

, (11)
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式中, (∇τT∆τ ) 为雅克比矩阵, 其中 ∆τ t, ∆τ r 与 τ 满足关系: ∆τ tk = 1
L

∑L
l=1(τlk − τl1),∆τ rl =

1
K

∑K
k=1(τlk − τ1k). 将式 (10) 代入式 (11) 可得

HCRB∆τ =

 (b+ 1/L)(IK−1 +ΩK−1) •

• (a+ 1/K)(IL−1 +ΩL−1)

 . (12)

从而收发时延差估计的 HCRB 分别为
HCRB∆τt

k
=

1

4π2(f2
c + β2)SNRin

1

L

(
1 +

Lf2
R

L(1− f2
R) + λ

)
, k = 2, . . . ,K,

HCRB∆τr
l
=

1

4π2(f2
c + β2)SNRin

1

K

(
1 +

Kf2
R

K(1− f2
R) + λ

)
, l = 2, . . . , L.

(13)

由式 (13) 可得如下结论:

(1) 所有发射 (或接收) 时延差估计的 HCRB 一致, 且随 σ2
∆φ 的增大而增大.

(2) 当 σ2
∆φ 趋于 0 时,

lim
σ2
∆φ→0

HCRB∆τt
k
=

1

4π2 (f2
c + β2) SNRin

1

L

∆
= CRBideal

∆τt
k
, k = 2, . . . ,K,

lim
σ2
∆φ→0

HCRB∆τr
l
=

1

4π2 (f2
c + β2) SNRin

1

K

∆
= CRBideal

∆τr
l
, l = 2, . . . , L.

(14)

从而式 (13) 可进一步表示为 HCRB∆τt
k
= CRBideal

∆τt
k
+ ∆CRB∆τt

k
, HCRB∆τr

l
= CRBideal

∆τr
l
+ ∆CRB∆τr

l
,

其中 
∆CRB∆τt

k
=

1

4π2 (f2
c + β2) SNRin

f2
R

L (1− f2
R) + λ

, k = 2, . . . ,K,

∆CRB∆τr
l
=

1

4π2 (f2
c + β2) SNRin

f2
R

K (1− f2
R) + λ

, l = 2, . . . , L.

(15)

CRBideal
∆τt

k
(或 CRBideal

∆τr
l
) 是理想同步时的发射 (或接收) 时延差估计 CRB, 而 ∆CRB∆τt

k
(或 ∆CRB∆τr

l
)

是由同步误差导致的增量.

(3) 当 σ2
∆φ 趋于 ∞ 时,

lim
σ2
φ→∞

HCRB∆τt
k
=

1

4π2β2SNRin

1

L
, CRBnc

∆τt
k
, k = 2, . . . ,K,

lim
σ2
φ→∞

HCRB∆τr
l
=

1

4π2β2SNRin

1

K
, CRBnc

∆τr
l
, l = 2, . . . , L.

(16)

显然 CRBnc
∆τt

k
(或 CRBnc

∆τr
l
) 是由非相干处理获得的发射 (或接收) 时延差估计 CRB[9∼11].

(4) 当 SNRin 趋于 ∞ 时, limSNRin→∞ λ = 0, 因此
lim

SNRin→∞
HCRB∆τt

k
= CRBnc

∆τt
k
, k = 2, . . . ,K,

lim
SNRin→∞

HCRB∆τr
l
= CRBnc

∆τr
l
, l = 2, . . . , L.

(17)

式 (17) 表明, 增加 SNRin, 则非相干处理方式和非理想同步时的相干处理方式获得的时延差估计性能

接近.
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2.4 输入信噪比的阈值点

根据式 (13), 以 HCRB∆τt
k
为例, 将 HCRB∆τt

k
转化到对数直角坐标系中 (即以 dB 为单位) 可表

示为

10 log10

(
HCRB∆τt

k

)
= −χ+ α1 + h(χ) , fH(χ), (18)

式中, χ = 10 log10(SNRin), α1 = −10 log10(4π
2L(f2

c +β2)), h(χ) = 10 log10((L+qpχ)/(L(1−f2
R)+qpχ)),

其中 q = 1/(2σ2
∆φ), p = 10−1/10. 同理, 根据式 (14) 和 (16), 将 CRBideal

∆τt
k
和 CRBnc

∆τt
k
转化到对数直角

坐标系中可分别表示为

fco(χ) = −χ+ α1, (19)

fnc(χ) = −χ+ α2, (20)

式中 α2 = −10 log10(4π
2Lβ2).

定理 若 fH(χ), fco(χ) 和 fnc(χ) 分别由式 (18), (19) 和 (20) 定义, 则

lim
χ→−∞

fH(χ) = fco(χ), lim
χ→∞

fH(χ) = fnc(χ).

证明 由式 (18), (19)和 (20)可知, fH(χ) = fco(χ)+h(χ), fH(χ) = fnc(χ)+h(χ)−(α2−α1). 又因

为 α2−α1 = 10 log10(1/(1−f2
R)), lim

χ→∞
pχ = 0, lim

χ→−∞
pχ = ∞,所以 lim

χ→∞
h(χ) = α2−α1, lim

χ→−∞
h(χ) = 0.

从而定理得证.

定义关于 χ 的三个阈值点 χmid
th , χlow

th 和 χup
th 分别为 χmid

th = arg(∂2fH(χ)/∂χ2 = 0), χlow
th =

arg(fco(χ) = fH(χmid
th )), χup

th = arg(fnc(χ) = fH(χmid
th )), 显然 χmid

th 为 fH(χ) 的 “凹凸” 转折点. χmid
th ,

χlow
th 和 χup

th 的闭式解可分别表示为
χmid
th = −10 log10

(
L
√
1− f2

R/q
)
,

χlow
th = χmid

th − 10 log10

(
1 + Lf2

R/
[
L
(
1− f2

R

)
+ qpχ

mid
th

])
,

χup
th = χlow

th + 10 log10
(
1/
(
1− f2

R

))
.

(21)

结合 χ 的定义, χmid
th , χlow

th 和 χup
th 即关于 SNRin 的三个阈值点, 且对应发射时延差, 因此分别记

作 SNRmid
∆τt , SNRlow

∆τt 和 SNRup
∆τt . 同理, 只需将式 (21) 中 L 替换为 K, 则分别得到对应接收时延差的

三个阈值点 SNRmid
∆τr , SNR∆low

∆τr 和 SNRup
∆τr 的闭式解. 下文将结合仿真解释阈值点的物理意义.

3 相参性能

3.1 FC 模式下的信号模型

FC 模式下所有天线发射相同波形, 且利用估计的时延差分别对收发端作调整, 从而实现收发全

相参. 定义时延差估计值为 ∆τ̂ r = [∆τ̂ r2 , . . . , τ̂
r
L]

T, ∆τ̂ t = [∆τ̂ t2, . . . , τ̂
t
K ]T. 经调整后, Tk 发射信号经上

变频可表示为 sk(t) = s(t+∆τ̂ tk)e
j2πfct+j2πfc∆τ̂t

k−j∆φt
k , Rl 接收回波经下变频可表示为

rl(t) = ξ
K∑

k=1

s(t− τ11 − δτ rl − δτ tk)e
−j2πfc(δτ

t
k+δτr

l )−j(φt
k+φr

l ) + wl(t), (22)
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式中, 发射时延差估计误差 δτ tk = ∆τ tk − ∆τ̂ tk, 接收时延差估计误差 δτ rl = ∆τ rl − ∆τ̂ rl . 显然 δτ t1 =

δτ r1 = 0. L 个天线接收回波之和为

R(t) = ξ

L∑
l=1

K∑
k=1

e−j(∆φr
l +∆φt

k)s
(
t− τ11 − δτ rl − δτ tk

)
e−j2πfc(δτ

t
k+δτr

l ) +

L∑
l=1

wl(t). (23)

为给出直观有用结论, 假设收发时延差估计误差服从独立同高斯分布: δτ rl ∼ N (0, σ2
∆τr ), δτ tk ∼

N (0, σ2
∆τt), 其中 σ2

∆τr 和 σ2
∆τt 的下界分别为其对应的 HCRB.

3.2 oSNRg 的解析式

选择大时宽带宽积的线性调频信号作为发射信号, 经脉压后可表示为 s(t) = sinc(πBt) (|t| 6 Tp),

其中 B 为带宽, Tp 为脉冲宽度. 无噪 R(t) 的峰值平均功率 P co 可表示为

P co = E[|R(τ11)|2]

= |ξ|2
L∑

l=1

L∑
l′=1

K∑
k=1

K∑
k′=1

E
(
ej(∆φr

l′−∆φr
l )+j(∆φt

k′−∆φt
k)
)
E

 s(δτ rl + δτ tk)s
∗(δτ rl′ + δτ tk′)

·ej2πfc[(δτr
l′−δτr

l )+(δτt
k′−δτt

k)]

 . (24)

经分步计算, P co 可进一步表示为

P co = |ξ|2

1 + (K − 1)g2(x) + (L− 1)g2(y) + (K − 1)(L− 1)g2(z) + ω4(L− 1)(L− 2)(K − 1)(K − 2)|g1(z)|2

+ω2(K − 1)(K − 2)[|g1(x)|2 + (L− 1)f4(x, y)] + ω2(L− 1)(L− 2)[|g1(y)|2 + (K − 1)f2(x, y)]

+2ω2(K − 1)[g1(x) + (L− 1)f3(x, y)] + 2ω2(L− 1)[g1(y) + (K − 1)f1(x, y)]

+2ω4(L− 1)(K − 1)[g1(z) + g1(x)g1(y) + (K − 2)g1(x)g1(z) + (L− 2)g1(y)g1(z)]


, |ξ|2P, (25)

式中, ω = e−1/2σ2
∆φ ; x = π2σ2

∆τt , y = π2σ2
∆τr , z = x + y; g1(x) = E[s(δτ t2) cos(2πfcδτ

t
2)], g1(y) =

E[s(δτ r2 ) cos(2πfcδτ
r
2 )], g1(z) = E[s(δτ r2 + δτ t2) cos(δτ

r
2 + δτ t2)]; g2(x) = E(|s(δτ t2)|2), g2(y) = E(|s(δτ r2 )|2),

g2(z) = E(|s(δτ r2 +δτ t2)|2); f1(x, y) = E[s(δτ t2)s(δτ
r
2 +δτ t2) cos(2πfcδτ

r
2 )], f2(x, y) = E[s(δτ r2 +δτ t2)s(δτ

r
3 +

δτ t2) cos(δτ
r
2 − δτ r3 )], f3(x, y) = E[s(δτ r2 )s(δτ

r
2 + δτ t2) cos(2πfcδτ

t
2)], f4(x, y) = E[s(δτ r2 + δτ t2)s(δτ

r
2 +

δτ t3) cos(δτ
t
2 − δτ t3)]. 需要指出的是, gi(0) = 1, gi(∞) = 0 (i = 1, 2), fj(0, 0) = 1, fj(∞,∞) = 0

(j = 1, . . . , 4).

输出峰值信噪比为 SNRad = P co/(Lσ2
w), 从而 oSNRg 可表示为

SNRco
gain = SNRad/SNRin = P/L. (26)

将 σ2
∆τr 和 σ2

τt 的下界代入式 (26), 则获得 SNRco
gain 的上界. 下文若无特别说明, SNRco

gain 均指其

上界. 由式 (26) 可得以下结论:

(1) σ2
∆φ 对 SNRco

gain 的影响体现在两方面: 通过 ω 直接影响 SNRco
gain; σ

2
∆φ 影响时延差估计精度,

从而间接影响 SNRco
gain.
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(2) 当 σ2
∆τt → 0, σ2

∆τr → 0 时,

lim
σ2
∆τt→0,σ2

∆τr→0

(
SNRco

gain

)
= K[1 + ω2(L+K − 2) + ω4(L− 1)(K − 1)] , SNR∆φ

gain, (27)

SNR∆φ
gain 是 σ2

∆φ 的函数, 称作最佳 oSNRg. 当天线配置一定时, 最佳 oSNRg 是由 σ2
∆φ 决定.

(3) 当 σ2
∆φ → 0 时,

lim
σ2
∆φ→0

(
SNR∆φ

gain

)
= K2L , SNRideal

gain , (28)

称 SNRideal
gain 为理想 oSNRg. 显然, SNRideal

gain 只与天线配置有关.

(4) 当 σ2
∆τt → ∞, σ2

∆τr → ∞ 时,

lim
σ2
∆τt→∞,σ2

∆τr→∞

(
SNRco

gain

)
= 1/L , SNRworst

gain , (29)

称 SNRworst
gain 为最低 oSNRg. 值得指出得是, SNRworst

gain 与 σ2
∆φ 无关.

基于结论 (2), 获得天线配置准则:若天线总数 Z(Z = K +L)一定, 欲使 SNR∆φ
gain 达到最大,则发

射天线数应满足

K =
Z

3
+

√(
Z

3

)2

+
a

3
, Kmax, (30)

式中 a = 1− Z + (Z − 2)/ω2 + 1/ω4. 显然 Kmax 是关于 σ2
∆φ 的函数, 且

lim
σ2
∆φ→0

Kmax = 2Z/3,

lim
σ2
∆φ→∞

Kmax = Z − 1.
(31)

3.3 oSNRg 的数值解

g1(x) 和 g2(x) 的泰勒展开式可分别表示为

g1(x) = E(s(δτ t2) cos(2πfcδτ
t
2)) = E

( ∞∑
n=0

(−1)n

(2n+ 1)!
(πBδτ t2)

2n
∞∑

n′=0

(−1)n
′

(2n′)!

(
2πfcδτ

t
2

)2n′
)
, (32)

g2(x) = E
(∣∣s (δτ t2)∣∣2) = E

( ∞∑
n=0

(−1)n

(2n+ 1)!
(πBδτ t2)

2n
∞∑

n′=0

(−1)n
′

(2n′ + 1)!
(πBδτ t2)

2n′

)
, (33)

式 (32) 和 (33) 利用了高斯随机变量奇阶矩为零的性质. 当 x 较小时, g1(x) 或 g2(x) 可用低阶泰勒展

开式近似表示, 否则基于 Monte Carlo 仿真, 利用一元高阶多项式拟合近似表示. 具体地,

g1(x) =

Q11A(x, 2), 0 6 x 6 εg,

polyval(Q12, x), εg < x 6 γg,
(34)

g2(x) =

Q21A(x, 2), 0 6 x 6 εg,

polyval(Q22, x), εg < x 6 γg,
(35)
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式中, εg 和 γg 分别为拟合区间的下界和上界, 实验中分别取 3 × 10−21 和 3 × 10−13. A(x,N) =

[1, x1, . . . , xN ]T. Q11 和 Q21 由低阶泰勒展开式获得. Q12 和 Q22 为高阶 (实验中取 16 阶) 多项式拟

合系数向量, 由 Monte Carlo 实验获得. 同理, gi(y) 和 gi(z) 也可类似表示.

与 gi(x) 不同, fj(x, y) 是关于 x 和 y 的二维函数. 注意到 f3(x, y) = f1(y, x), f4(x, y) = f2(y, x),

因此只需求出 f1(x, y) 和 f2(x, y) 的表达式即可. 当 x 和 y 均足够小时, f1(x, y) 或 f2(x, y) 可用低阶

泰勒展开式近似表示, 否则基于 Monte Carlo 仿真, 利用二元高阶多项式分段拟合近似表示. 具体地,

fj(x, y) =



A(x, 2)TDj1A(y, 2), 0 < x, y 6 εf ,

A(x, 5)TDj2A(y, 5), εf < x, y 6 ηf ,

A(x, 5)TDj3A(y, 5), ηf < x, y 6 γf ,

A(x, 5)TDj4A(y, 5), 0 < x 6 ηf , ηf < y 6 γf ,

A(x, 5)TDj5A(y, 5), 0 < y 6 ηf , ηf < x 6 γf ,

A(x, 3)TDj6A(y, 5), 0 < x 6 εf , εf < y 6 ηf ,

A(x, 5)TDj7A(y, 3), 0 < y 6 εf , εf < x 6 ηf ,

j = 1, 2, (36)

式中, εf , ηf 和 γf 分别为拟合区间的下界、分段点和上界, 实验中分别取 3 × 10−21, 1.5 × 10−14 和

3×10−13. 拟合系数矩阵D11 和D21 由低阶泰勒展开式获得, Dj2 ∼ Dj7 以及最高阶数 N 均由Monte

Carlo 实验获得.

需要指出的是, gi(x) 或 fj(x, y) 还是关于 B 和 fc 的函数, 式 (34)∼(36) 中具体参数选择是基于

fc = 10 MHz, 0.01fc 6 B 6 0.1fc 获得. 若拟合区间选择过大, 则需要更多的分段才能准确拟合数据.

4 计算机仿真

实验分为两部分, 第一部分对比仿真相干和非相干处理的发射时延差估计精度, 以及系统参数对

估计精度的影响 (关于接收时延差的实验结果与发射时延差的类似, 不再展示); 第二部分对比分析相

干和非相干处理的 oSNRg, 以及系统参数对 oSNRg 的影响.

4.1 时延差估计精度比较

实验 1 CRBideal
∆τt

k
, CRBnc

∆τt
k
与 HCRB∆τt

k
的逼近.参数选择K = 6, L = 3, fc =10 MHz, β = 0.01fc.

由图 2(a) 可知, 随着 σ2
∆φ 的减小, 不同 SNRin 对应的 HCRB∆τt

k
均与 CRBideal

∆τt
k
逼近. 由图 2(b)

可知, 随着 SNRin 的增大, 不同 σ2
∆φ 对应的 HCRB∆τt

k
均与 CRBnc

∆τt
k
逼近. 仿真结果与 2.3 小节理论

分析一致.

图 2(c) 展示了在对数直角坐标系中, CRBideal
∆τt

k
, CRBnc

∆τt
k
与 HCRB∆τt

k
的逼近关系. 由图 2(c) 可

知, 对于任意 σ2
∆φ(0 < σ2

∆φ < ∞), 存在关于 SNRin 的三个阈值点: SNRmid
∆τt , SNRlow

∆τt 和 SNRup
∆τt .

当 SNRin 6 SNRlow
∆τt 或 SNRin > SNRup

∆τt 时, SNRin 对 HCRB∆τt
k
的影响起主导作用; 当 SNRlow

∆τt <

SNRin 6 SNRup
∆τt 时, σ2

∆ϕ 对 HCRB∆τt
k
的影响起主导作用. SNRin 阈值点的意义在于: 当天线配置、

信号载频和有效带宽一定时, 根据 σ2
∆φ 可计算出对应的 SNRlow

∆τt 和 SNRup
∆τt . 若 SNRin > SNRup

∆τt , 则

相干处理和非相干处理获得的时延差估计性能接近, 但从系统复杂度角度, 非相干处理因无需相位同
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图 2 CRBideal
∆τt

k
, CRBnc

∆τt
k
与 HCRB∆τt

k
的逼近

Figure 2 The approximation among CRBideal
∆τt

k
, CRBnc

∆τt
k

and HCRB∆τt
k
. (a) σ2

∆φ → 0; (b) SNRin → ∞; (c) the

approximation in logarithm coordinate

步系统, 显然更适用; 当 SNRin 6 SNRlow
∆τt 时, 较非相干处理, 相干处理能够获得对时延差估计性能的

最大限度提高.

实验 2 系统参数对 CRBideal
∆τt

k
, CRBnc

∆τt
k
与 HCRB∆τt

k
的影响. 选择 fc =10 MHz, σ2

∆φ = 0.01π2.

图 3 展示了 β/fc 对发射时延差估计精度的影响. 其中 K = 6, L = 3, β = [0.05, 0.2]fc. 由图 3 可

知, 由于 β2 ≪ f2
c , 因此 β/fc 变化对 CRBideal

∆τt
k
的影响不明显; 而由于 CRBnc

∆τt
k
只与 β 有关, 因此 β/fc

变化对 CRBnc
∆τt

k
影响显著, 且对于同一 SNRin, CRB

nc
∆τt

k
随 β 的增大而降低. 对于 HCRB∆τt

k
, 随 β/fc

增大, SNRup
∆τt 显著降低, 而 SNRlow

∆τt 变化不明显.

图 4 展示了 L 对发射时延差估计精度的影响. 其中 L = [1, 6], β = 0.01fc. 由图 4 可知, 对于同一

SNRin, HCRB∆τt
k
, CRBideal

∆τt
k
和 CRBnc

∆τt
k
均随 L 增大而减小. 对于 HCRB∆τt

k
, SNRup

∆τt 或 SNRlow
∆τt 随

L 增大而显著降低.
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∆φ on SNRco
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4.2 oSNRg 比较

实验 3 σ2
φ 对 SNRco

gain 的影响. 参数选择: σ2
∆φ = [0, 0.0025, 0.01, 0.04]π2, fc =10 MHz, B = 0.1fc,

β2 = B2/12, K = 6, L = 3, SNRin = −20∼ 50 dB. 当 L = 1(或 K = 1), SNRin = −20 dB 时,

max(x, y, z) < 3× 105(ns2), 因此参数选择满足 3.3 小节的拟合区间要求.

图 5 对比展示了非相干处理与相干处理获得的 oSNRg 曲线. 由图 5 可知:

(1) 以 σ2
∆φ = 0.04π2 为例, 随 SNRin 增大, SNRco

gain 明显分为 4 个阶段: 当 SNRin <0 dB 时,

SNRco
gain 迅速增加,即 SNRin 对 SNRco

gain 的影响起主导作用;当 0 < SNRin <16 dB时, SNRco
gain 缓慢增
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Figure 6 The influence of β/fc on oSNRg

加, 即 σ2
∆φ 对 SNRco

gain 的影响起主导作用; 当 16 dB< SNRin <25 dB 时, SNRco
gain 显著增加, 即 SNRin

对 SNRco
gain 的影响起主导作用; 当 SNRin >25 dB 时, SNRco

gain 趋于饱和, 逼近 SNR∆φ
gain. 显然, SNRco

gain

的前 3 个阶段与时延差估计 HCRB 关于 SNRin 的 3 种趋势 (如图 2(c) 所示) 相对应, 第 4 个阶段与

式 (27) 所得结论一致.

(2)对于同一 SNRin, SNRco
gain 随 σ2

∆φ 增大而降低,且对应的 SNR∆φ
gain 也随之降低. 当 σ2

∆φ = 0时,

SNR∆φ
gain = SNRideal

gain ≈ 20.5 dB, 这与式 (28) 所得结论一致.

(3) 在 SNRin 较高时, 非相干处理能够获得更高的 oSNRg, 且逼近 SNRideal
gain . 这是由于此阶段的

时延差和相位差估计精度均足够高.

(4) 在 SNRin 较低时, 若 σ2
∆φ 足够低, 则相干处理能够获得更高的 oSNRg. 这是由于此阶段, 相

干处理的时延差估计精度较非相干处理高, 从而间接改善 oSNRg; 此外, 较低的 σ2
∆φ 能够直接改善

oSNRg. 显然, 高精度的相位同步系统对相干处理性能至关重要.

(5)以 σ2
∆φ = 0.04π2 为例, 从追求高 oSNRg角度,当输入信噪比较低 (SNRin <27 dB)时, 选择相

干处理方式更合理; 当输入信噪比较高 (SNRin > 27 dB) 时, 选择非相干处理方式更合理.

实验 4 β/fc 或 B/fc 对 oSNRg 的影响. 参数选择 fc = 10 MHz, K = 6, L = 3, σ2
∆φ = 0.01π2.

图 6 展示 β/fc 对 oSNRg 的影响. 其中 β = [0.05, 0.2]fc, B = 0.1fc, SNRin = −20 ∼50 dB. 由图 6

可知:

(1) 由于 β 越大, 相干参数估计精度越高, 因此随 β/fc 增大, 同一 SNRin 对应的 SNRco
gain (或

SNRnc
gain) 增大, SNRco

gain(或 SNRnc
gain) 达到 SNR∆φ

gain(或 SNRideal
gain ) 所需 SNRin 降低.

(2) 不同 β/fc 对应的 SNR∆φ
gain(或 SNRideal

gain ) 一致, 这表明 SNR∆φ
gain(或 SNRideal

gain ) 与 β/fc 无关.

(3)较 SNRco
gain, SNR

nc
gain 受 β/fc 影响更显著.这是由于在相干处理中 β/fc 只影响时延差估计,而

在非相干处理中, β/fc 同时影响时延差和相位差估计.

(4) 以 β/fc = 0.05 为例, 当 SNRin < −1.3 dB 时, SNRnc
gain 迅速增加. 这是由于时延差估计精度
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Figure 7 The influence of B/fc on oSNRg

对 SNRnc
gain 的影响起主导作用. 当 −1.3 dB < SNRin < 33.7 dB 时, 相位差估计精度对 SNRnc

gain 的影

响起主导作用, 且在 −1.3 dB <SNRin < 11.1 dB 时, 相位差估计精度较低, 因此 SNRnc
gain 增加缓慢;

而在 11.1 dB<SNRin < 33.7 dB 时, 相位差估计精度显著提高, 因此 SNRnc
gain 迅速增加. 当 SNRin >

33.7 dB 时, 时延差和相位差估计精度均足够高, 因此 SNRnc
gain 趋于饱和, 逼近 SNRideal

gain .

图 7 展示 B/fc 对 oSNRg 的影响. 其中 B = [0.1, 0.5]fc, β = 0.2fc, SNRin = −20 ∼ 50 dB. 由图 7

可知:

(1) 当 SNRin 较低 (约不小于 16 dB) 时, 对于同一 B/fc 和 SNRin, 相干处理较非相干处理能够

获得更高的 oSNRg.

(2) 在低 SNRin 区域, B/fc 越大, 对应的 SNRco
gain(或 SNRnc

gain) 越低. 这是由于回波经脉压后满足

辛格函数形式, B 越大, 主瓣越窄.

图 8 展示了 β/fc 和 B/fc 联合对 oSNRg 的影响. 其中 B = [0.01, 0.1]fc, β
2 = B2/12, SNRin =

−20∼ 70 dB. 由图 8 可知, 其结论与图 6 类似, 不再赘述.

实验 5 天线配置对 SNRco
gain 的影响. 参数选择 fc =10 MHz, B = 0.1fc, β

2 = B2/12, Z = 9,

K = [4, 6, 8], 对应 L = [5, 3, 1], SNRin = −20∼ 50 dB, 图 9 中 (a), (b), (c) 和 (d) 对应的 σ2
∆φ 分别取

0.0025π2, 0.04π2, 0.09π2 和 0.25π2. 由图 9 可知:

(1)在低 SNRin 区域,由于时延差估计精度过低, K = Z−1对应的 SNRco
gain 最高,且与 σ2

∆φ 无关.

(2) 在高 SNRin 区域, 当 σ2
∆φ 较小时 (如图 9(a), (b) 和 (c) 所示), K = 2L 对应的 SNR∆φ

gain 最高;

当 σ2
∆ϕ 较大时 (如图 9(d) 所示), K = Z − 1 对应的 SNR∆φ

gain 最高. 实验结果与式 (29) 和 (31) 所得结

论一致.
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5 总结

针对非相干处理在输入信噪比过低时相参性能差的不足,本文基于系统相位同步构建了分布式全

相参雷达的相干处理信号模型, 分析了时延差估计和相参性能对同步误差的敏感性. 时延差估计、相

参性能以及收发天线配置均受到相位同步误差和输入信噪比的双重影响.

时延差估计:在信噪比较低时,相干处理较非相干处理能够获得更高的估计精度;而在信噪比较高

时, 两者的估计精度接近.

相参性能: 对于相干和非相干处理, 在信噪比较低时, 若同步精度足够高, 则前者较后者能够获得

更高的 oSNRg; 而在信噪比较高时, 后者的 oSNRg较前者更高, 且随同步精度降低, 两者的 oSNRg差

距增大.

天线配置: 在收发天线总数一定时, 为追求高 oSNRg, 当信噪比较低时, 采用单天线接收; 当信噪

比较高时, 若同步精度足够高, 则选择发射天线数等于接收天线数的两倍, 否则采用单天线接收.

时间和相位同步精度对相干处理性能至关重要. 对于短基线分布式全相参雷达 (单元雷达部署在

同一阵地), 可基于有线传输设计高精度的时间和相位同步系统.但是基于有线传输的同步系统不再适

用于长基线、空基或海基分布式全相参雷达, 因此设计基于无线传输的高精度的相位同步系统将成为

下一步研究重点.
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附录 A

本节给出式 (10) 的计算过程. 首先给出需要用到的引理:

引理 [9] 若矩阵 G1 和 G2 均满足形式: G0 = (y1 − y2)IK + y2ΩK ,其中 y1 ̸= y2,则矩阵 G3 = IL ⊗ (G1 −G2) +

ΩL ⊗G2 的逆可表示为 G−1
3 = IL ⊗ (G1 −G2)−1 −ΩL ⊗ [G2(G1 −G2)−1(G1 + (L− 1)G2)−1].

为便于表述, 定义 K′ = K + λ, L′ = L+ λ, f2
R = f2

c /(f
2
c + β2). 运用矩阵求逆引理可得

Σ̂−1 =

 Σ̂11 Σ̂12

Σ̂21 Σ̂22

 , (A1)

Σ̂11 =
1

LK

1

1− µ

 |ξ|2 − µξ2R −µξIξR

−µξIξR |ξ|2 − µξ2I

 , (A2)

Σ̂22 = diag

(
1

L′

(
IK −

L

K(L− L′)
ΩK

)
,

1

K′

(
IL −

K

K(K −K′)
ΩL

))
, (A3)

Σ̂12 = −
1

LK


LξI

L− L
11×K

KξI

K′ −K
11×L

LξR

L− L
11×K

KξR

K −K
11×L

 , (A4)

Σ̂21 = −
1

LK

 e1ξI1K×1 −e1ξR1K×1

e2ξI1L×1 −e2ξR1L×1

 . (A5)

因此

GΣ̂−1GT = 4πf2
c

{[
1

L′ΩL ⊗ IK +
1

K′ IL ⊗ΩK

]
− νΩLK

}
, (A6)

Rτ −GΣ̂−1GT = 4π(f2
c + β2)

{
IL ⊗

(
IK −

f2
R

K′ΩK

)
+ΩL ⊗

(
−
f2
R

L′ IK + f2
RνΩK

)}
. (A7)

从而由式 (A7), 根据引理整理可得式 (10). 需要指出的是, 上式中 µ, e1, e2 和 ν 均是关于 L,K,L′,K′ 的函数, 由于其

并不影响时延差 HCRB 的最终结果, 所以这里未给出具体形式.
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Parameter estimation and coherence performance of distributed
aperture coherent radar based on phase synchronization

SONG Jing1*, ZHANG JianYun1, DAI Lin1 & ZHENG ZhiDong2

1 Hefei Electronic Engineering Institute, Hefei 230037, China;

2 North Institute of Electronic Technology, Beijing 100083, China
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Abstract For distributed aperture coherent radar with a general architecture, a signal model for coherent pa-

rameter estimation and coherent processing based on system phase synchronization is proposed in this paper, and

the sensitivity of parameter estimation and coherent processing performance to synchronization errors is analyzed

in detail. A closed-form hybrid Cramer-Rao bound (HCRB) of the estimation of time delay difference is first

derived in multiple-input and multiple output (MIMO) work mode. Following this, in fully coherent work mode,

the analytical formula of output signal-to-noise ratio gain (oSNRg) is addressed, and a numerical solution of the

analytical formula is obtained by using high-order polynomial fitting. The principle of antenna configuration is

then studied. It is concluded that the estimation accuracy of time delay difference or coherent processing perfor-

mance is determined by both synchronization error and input SNR. Compared with existing methods, the method

based on phase synchronization can yield higher estimation accuracy of time delay differences and better coherent

processing performance, given the assumption that the phase synchronization error is small and the input SNR

is low.

Keywords distributed aperture, fully coherent, phase synchronization, hybrid Cramer-Rao bound (HCRB),

parameter estimation
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