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摘要 在无源相干脉冲雷达系统中, 由于直达波信号的起伏, 难以实现对其脉冲重复频率实时且

精确地估计, 导致脉冲重复频率与采样时钟之间总是存在时间同步误差, 很难满足脉冲间相参采样

的条件. 文中首先通过对无源相干脉冲雷达系统的中频采样过程进行建模, 推导了脉冲间相对采样

时刻的变化周期与时间同步误差的关系,然后定义了归一化干扰功率来分析时间同步误差对无源相

干脉冲雷达系统相参处理输出的影响. 在此基础上, 推导了脉冲间相对采样时刻的差服从均匀分布

和 Gauss 分布时的归一化干扰功率, 并给出了相应的仿真结果. 同时, 推导了存在时间同步误差时

Doppler频率估计的理论误差,并给出了相对采样时刻变化周期不同时 Doppler频率估计的仿真实例,

验证了理论分析的正确性.
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1 引言

脉冲 Doppler雷达相参信号处理的前提之一就是中频采样后的信号仍保持脉间相参性, 对中频采

样参数提出了多个约束条件 [1,2]. 而为保证脉冲之间的相参性, 要求采样时钟和触发信号必须与发射

信号的脉冲重复频率 (PRF, pulse repetition frequency) 同步, 同步的精度将直接影响后续信号相参处

理的性能 [3].

在无源相干脉冲雷达中, 系统为了实现相参检测, 需要独立解决时间同步问题. 然而, 其实现时间

同步的唯一方法就是利用系统截获的直达波脉冲信号作为接收系统采样时钟的同步触发信号 [4−7]. 而

实际上, 即使在直达波信号接收良好的情况下, 其信噪比的大小也将影响 PRF 的估计精度, 使得采样

时钟与接收信号不能精确同步, 脉冲间的相对采样时刻存在漂移, 导致脉冲重复间隔内的实际采样点

数不是整数. 而数字信号处理时, 采样序列的自变量是以整数形式表示, 没有任何关于采样时间间隔

抖动的信息，如果利用这些采样序列进行数字谱分析, 这必然导致频谱分析结果与真实频谱之间存在

误差, 从而影响脉冲间的相参积累.

Jeng[8,9] 最早从理论上分析了非均匀采样条件下, 理想的正弦连续波信号的数字频谱问题, 其基

本思路是将非均匀的采样序列重新组合为 M 个均匀的采样序列, 并建立了非均匀采样序列的数字频

谱和原模拟信号频谱之间的关系. 在此基础上, 文献 [10] 深入研究了非均匀采样信号的数字谱, 并推



何友等: 无源相干脉冲雷达时间同步误差影响分析

导出了更加一般的非均匀采样周期信号的频谱表达式. 文献 [11] 从非均匀采样信号数字频谱重构的

角度出发, 推导给出了定时误差已知时, 完美重构原信号频谱的算法. 这些研究成果促进了非均匀采

样信号分析理论的发展, 同时国内也有文献 [12] 研究了在可以获得某些信息条件下的频谱重构问题.

本文将讨论时间同步误差 (TSE, time synchronization error), 对无源相干脉冲雷达系统的相参检

测和 Doppler 频率估计的影响. 第 2 节将对无源相干脉冲雷达系统的中频采样过程进行建模, 详细描

述采样时间不同步时可能带来的问题; 第 3 节将推导采样时间不同步时相对采样时刻变化的周期; 第

4 节定义了归一化干扰功率以研究时间同步误差对无源相干脉冲雷达系统相参检测的影响, 并推导脉

冲间的相对采样时刻的差服从均匀分布和 Gauss 分布时, 归一化干扰功率的解析式, 然后分析时间同

步误差对 Doppler 频率估计的影响; 第 5 节总结全文.

2 问题描述

假设无源相干脉冲雷达系统的信号路径如图 1 所示，当非合作双基地接收系统频率调谐在机会

雷达辐射源的发射频率时, 将会检测到沿基线传播到达的直达波信号和经过目标散射后的微弱回波.

为了实现对目标的检测及其参数的估计, 首先需要对接收系统的两个通道信号分别采样, 利用直达波

通道用于提取时间和相位同步信息, 然后通过通道间的相参处理, 获得目标参数, 以实现对特定区域

目标的探测、预警或成像 [13,14].

在信号采样过程中, 采样频率需要保证信号采样后的频谱不出现混叠, 即满足奈奎斯特采样定理

的基本要求, 但是对于相参脉冲雷达的中频信号采集而言, 还要求保证采样后各脉冲信号仍然能够保

持原有信号的相参性 [1]. 一般情况下, 脉冲信号的采样过程如图 2 所示 [3]. 为方便表示, 我们定义每

个发射脉冲的上升沿为每个 PRF 的起始时刻, 图中 δti 表示第 i 个脉冲的第 1 个采样点与触发时刻

间的间隔,0 6 δti 6 Ts, 其中 Ts 为采样间隔, 是由信号传输路径等自身原因造成的采样时钟与雷达脉

冲起始时刻间的固定延迟. 为了保证后续相参处理的性能, 则要求保证 δt1 = δt2 = · · · = δti , 或采样

频率与脉冲重复频率 fr 之间满足整数倍的关系, 即 Fs = pfr, p = 1, 2, 3, . . ..

然而,对于无源相干脉冲雷达系统,需要利用直达波信号来估计其脉冲重复频率.接收系统截获的

直达波信号幅度是随着发射天线的扫描呈现周期性起伏,其信噪比将直接影响脉冲重复频率的估计精

度, 导致不能保证所选取的采样频率与接收信号的脉冲重复频率间精确同步.

在实际非合作双基地接收系统中,我们利用第 1个过门限的直达波脉冲的上升沿作为采样时钟的

触发, 则每次距离扫描均包括一系列采样. 不失一般性, 假设在目标相参驻留时间内, 接收系统截获的

散射回波脉冲串的数据采集过程如图 3 所示. 从图 3 中可以发现, 每个脉冲的第 1 个采样时刻相对

于每个脉冲的起始时刻都有漂移. 从 PRI １到 PRI 4, 采样点 1 都是对应 PRI 的第 1 个采样, 即第 1

个距离门, 而从 PRI 5 到 PRI 8, 采样点 4 成为脉冲的第 1 个采样, 且采样点 4 相对脉冲的起始时刻

与 PRI １到 PRI 4 内采样点 1 的相对采样时刻依次相同, 同时发现在每个脉冲重复周期内的采样点

数并不固定. 在图 3 中, 同时还可以看出, 对于前 3 个 PRI, 每个 PRI 内都有 4 个采样点, 而第 4 个

PRI 只有 3 个采样点. 而事实上, 每隔 4 个 PRI 就会出现少一个采样点的现象. 因而采样时间不同步

的直接结果就是每个 PRI 内的数据点数出现周期性地变化. 如果系统利用 5 个 PRI 的采样点 1 进行

脉间相参积累,很明显就可以看出,第 5个脉冲重复周期的采样点 1对积累没有任何贡献. 因此,如果

采样信号无法实现相参重构, 对脉冲间相参积累的直接影响就是可利用的脉冲数减少. 同时还可以推

测, 在对任何一个包含有效回波的距离门内进行频谱分析时, 不管是直达波、干扰还是目标回波,都会
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图 1 无源相干脉冲雷达系统的信号路径示意图

Figure 1 Signal paths in passive coherent pulsed radar system

图 2 相参脉冲信号采样示意图

Figure 2 Sketch map of coherent pulses sampling

图 3 脉冲相对采样时刻变化示意图

Figure 3 Sketch map of relative sample instances change
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产生由于采样点数周期性变化引起的杂散谱线.

3 相对采样时刻变化周期的推导

假设非合作脉冲雷达发射信号的脉冲重复间隔 PRI(pulse repetition interval) 为 Tr, 采样频率

Fs = 1/Ts,则在每个 PRI内的采样点数为 Np = Tr/Ts. 如果每个 PRI内的采样点数 Np 不是整数,且

第 1 个直达脉冲的第 1 个采样点的采样时刻为 δt1, 则第 2 个直达脉冲的第 1 个采样点的采样时刻为

[int(Np + 1)]Ts + δti, 其中 int(x) 表示取整运算. 而在一般情况下, 当 (n − 1)Np 为整数时, 则第 n 个

脉冲的第 1 个采样对应的时刻 t(n, i) 为 [(n− 1)Np + 1]Ts + δt1, 否则为 int[(n− 1)Np + 1]Ts + δt1, 即

t(n, 1) =





[(n− 1)Np + 1]Ts + δt1, 当[(n− 1)Np + 1]Ts为整数,

int[(n− 1)Np + 1]Ts + δt1, 其他.
(1)

类似地, 可得第 n 个脉冲的第 i 个采样点对应的时刻为

t(n, i) =





[(n− 1)Np + (i− 1)]Ts + δti, 当[(n− 1)Np + (i− 1)]Ts为整数,

int[(n− 1)Np + (i− 1)]Ts + δti, 其他.
(2)

为了考察每个脉冲的第 1 个采样点的相对采样时刻 δti 的变化周期, 需要确定采样点相对每个

PRI 的起始时刻 δtn. 通过观察图 3 可以确定第 n 个脉冲的第 1 个采样点的相对采样时刻 δtn 为

δtn = mod(mod(int[(n− 1)Np + 1]Ts + δt1, Tr), Ts). (3)

其中 mod(a, b) 表示 a 对 b 取余. 忽略系统自身原因导致的触发延迟的影响, 不妨设第 1 个脉冲的第

1 个采样在 0 时刻, 即 δt1 = 0 , 则第 2 个脉冲的第 1 个采样应该在 4Ts 时刻. 而实际上, 由于图 3 所

对应的 Np = 3.75, 则第 2 个 PRI 的起始时刻是 3.75Ts, 所以 δt2 = 0.25Ts. 也可令 n = 2, 由 (3) 式得

δt2 = mod(mod(int[3.75 + 1]Ts + δt1, 3.75Ts), Ts) = 0.25Ts. (4)

同理可得, δt3 = 0.5Ts ,δt4 = 0.75Ts ,δt5 = 0.0, δt6 = 0.25Ts, 即采样时刻分别为 0.0Ts,0.25Ts,0.5Ts,

0.75Ts, 0.0Ts, 0.25Ts, . . .. 通过观察图 3所示脉冲串信号的一系列采样时刻,可得到相对采样时刻的变

化周期为 4 个 PRI.

一般情况下, 假设由于时间同步误差的影响, 每个 PRI 内的采样点数为 Np = Tr/Ts, 则可以推断

脉冲串中, 每个脉冲的相对采样时刻的变化周期 (以 PRI 的整数倍来衡量) 是 Np 小数部分绝对值的

倒数, 其中 Np 的小数部分定义为

frac(Np) =





frac(Np), 当 0 < frac(Np) < 0.5,

1− frac(Np), 当 0.5 < frac(Np) < 1.
(5)

其中 frac(·) 表示求参数的小数部分.

事实上, 设相对采样时刻 δti 的最小变化周期为 MTr , 且在 M 个脉冲重复周期内的总采样点数

为 L, 即 MTr = LTs, 其中 M , L 是使等式成立的最小整数, 则有

L = MNp = M(int(Np) + M frac(Np)). (6)
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显然, M int(Np) 是整数, 则 (6) 式等价于要求

frac(Np)M = n, n = 1, 2, 3, . . . . (7)

一般情况下, 如果 mod(1, frac(Np)) = 0, 则

M = 1/frac(Np). (8)

若每个 PRI内的采样点数为 10.5, 则由于时间不同步引起的相对采样时刻的变化周期为 2个 PRI,脉

冲串间的采样点数变化规律为 10,11,10,11,. . .; 如果是 10.2, 则变化周期为 5 个 PRI, 如果为 10.9, 变

化周期就等于 10 个 PRI. 进一步分析可知, 当 frac(Np) < 0.5 时, 则每个隔 M 个脉冲, 一个 PRI 内就

将周期性地出现多一个采样点; 而当 frac(Np) > 0.5 时, 每个隔 M 个脉冲, 一个 PRI 内就将出现少一

个采样点的现象. 而当 mod(1, frac(Np)) 6= 0 时, 相对采样时刻的变化周期就不能以 PRI 的整数倍来

表示. 如 frac(Np) = 0.3 时, 其对应的相对采样时刻变化周期为 3.33 PRIs , 此时可以考虑利用采样间

隔 Ts 来表示.

4 TSE 对相参检测和 Doppler 频率估计的影响

令 N = kM + n, 其中 N = 0, 1, 2, 3, . . ., k = 0, 1, 2, 3, . . ., n = 0, 1, 2, . . . , M − 1, 则类似于 (2) 式,

可以写出第 N 个脉冲的第 i 个采样点对应的采样时刻 t(N, i) 为

t(N, i) =





[(n− 1)Np + (i− 1)]Ts + kMTr + δt1, 当 (n− 1)Np为整数,

int[(n− 1)Np + (i− 1)]Ts + kMTr + δt1, 其他.
(9)

事实上, 如果利用 δtn 来表示 t(N, i) , 则

t(N, i) = kMTr + (n− 1)Tr + δtn + (i− 1)Ts. (10)

不失一般性,设目标通道中第 N 个中频脉冲信号的第 i个采样,经中频正交处理后的输出可以表

示为

eIF (N, i) = AsS̃T (t(N, i)) exp[2π(FIF + fd)(kMTr + (n− 1)Tr + δtn + (i− 1)Ts)]. (11)

其中 As 为散射路径对信号的衰减, S̃T (t) 脉冲的复包络, fd 为目标的双基地 Doppler 频率, 1 6 i 6
T/Ts. 因为本文主要讨论的是时间同步误差对相参处理的影响, 所以在此忽略回波信号中的噪声项.

类似地, 直达信号通道中第 N 个脉冲信号的第 i 个采样点经中频正交处理的输出可表示为

dIF (N, i) = AdS̃T (t(N, i) + τ) exp[2πFIF (kMTr + (n− 1)Tr + δtn + (i− 1)Ts + τ)]. (12)

其中 Ad 为直达路径对信号的衰减,τ 为目标通道信号相对直达信号通道的延时, 且 0 < τ < Tr, 即假

设目标无距离模糊.

由文献 [15–17] 可知, 无源双基地雷达的经典相参检测方法就是计算基于目标信号与参考信号的

距离 –Doppler 两维互相关函数, 其离散形式可以表示为 [17]

|Ψ(τ, fd)| =
∣∣∣∣∣
N−1∑
n=0

e(n)d∗(n− τ) exp(j2πfdn/N)

∣∣∣∣∣ . (13)
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简单地说,实现相参处理的过程就是对每一个感兴趣的距离单元,计算 e(n)d∗(n−τ)的离散 Fourier

变换. 若对 d∗(n) 的延时处理后恰好与目标所在的距离单元相对应, 则 e(n)d∗(n− τ) 的输出信号可以

表示为

x(N, i) = AdAss̃
2
T (t(N, i)) exp{j2πfd(kMTr + (n− 1)Tr + δtn + (i− 1)Ts)}. (14)

为了去除直达波信号幅度起伏对相参积累的影响, 将利用直达波信号的幅度对 (14) 式进行归一化处

理, 可得

x̃(N, i) = Ass̃T (t(N, i)) exp{j2πfd(kMTr + (n− 1)Tr + δtn + (i− 1)Ts)}. (15)

一般情况下, 对 x̃(N, i) 的输出信号进行脉冲间相参积累时, 我们认为采样过程满足同步的要求,

利用每个脉冲的第 i 个采样点对应的输出 x̃(N, i) 进行离散 Fourier 变换, 可得

X(f, i) = As/Tr

+∞∑

l=−∞
A(l)S

(
f − fd − lfr

M

)
exp

(
−j2π

liTs

MTr

)
. (16)

其中 A(l) =
∑M−1

n=0 1/M exp(j2πfdδtn) exp(−j2πln/M)), S(f) = FT[s̃T (t)], 表示 s̃T (t) 的 Fourier 变换.

(16) 式的详细推导参见附录 A.

理论上, A(l) 可理解为序列 1/M exp(j2πfdδtn) exp(−j2πln/M) 的离散 Fourier 变换, 周期为 M ,

对应地, X(f, i)的频谱是以 fr 为周期,且每个周期包含 M 根谱线,谱线间距为 fr/M . X(f, i)的最大

峰值对应的是目标信号的 Doppler频率 fd , 幅度为 |A(0)|, 而第 l 阶频率分量 fd + lfr/M 对应的幅度

为 |A(l)|. 这些频率分量分布在目标 Doppler 频率的邻近单元, 将影响它们所在的频率单元的目标检

测, 可能产生虚警, 因此我们在此认为这些频率分量是干扰. M 越大, 受干扰的频率单元越多.

由帕萨瓦尔定理, 可知

M−1∑
n=0

∣∣∣∣
1
M

exp(j2πfdδtn)
∣∣∣∣
2

=
1
M

M−1∑

l=0

|A(l)|2. (17)

则
∑M−1

l=0 |A(l)|2 = 1, 这表明采样时间不同步将导致目标信号频率 fd 的部分能量泄漏到了频率分量

fd + lfr/M .

而当采样时间精确同步时, 有 δtn = 0, 则

A(l) =





1, 当l = 0,M, 2M, . . . ,

0, 其他.

谱线间距为 fr, 表明信号能量集中在 Doppler 频率分量处.

4.1 TSE 对相参处理输出的影响

首先我们对时间同步误差产生的多个干扰频率进行量化分析.为了评估时间同步误差的统计平均

效果, 借鉴文献 [18] 的定义方法, 在此我们定义归一化干扰功率 (NIP, normalized interference power)

如下

NIP =
∑M−1

l=1 E[A(l)A∗(l)]
E[A(0)A∗(0)]

. (18)

其中 E[·] 表示求期望, 上标 ∗ 表示复共轭.
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事实上, 如果 δtn 是周期性变化的未知确定量 (例如图 3 所示的情况), 则由 (17) 式, 还可将 (18)

式表示为

NIPd =
∑M−1

l=1 |A(l)|2
|A(0)|2 =

1− |A(0)|2
|A(0)|2 . (19)

其中, 下标 d 表示误差是确定量. 对应地, 可以求出 |A(0)|2 为

|A(0)|2 =
1
M

+
1

M2

M−1∑
n=0

M−1∑
m=0

exp(j2πfd(δtn − δtm)). (20)

令 ∆ = δtm+1 − δtm，则 (20) 式可以简化为

|A(0)|2 =
1
M

+
1

M2

M−1∑
n=0

(M − n) cos(2πfdn∆). (21)

当 ∆ = 0 时, 则 |A(0)|2 = 1, 即表明时间同步采样是不同步采样的特例.

而实际系统工作时, 所采用的非合作雷达辐射源是时间基准要求不是非常高的非相参雷达 (如气

象雷达或者航空交通管制雷达),与双基地接收系统的定时时钟是相互独立的, 使得脉冲重复周期和采

样时钟的随机抖动误差不能忽略, 因此定义

∆nm = ∆tn −∆tm. (22)

则 ∆nm 为服从某种分布的独立随机变量. 此时 (17) 式仍然成立, 但 (17) 式表示的是平稳随机信号的

一个样本函数与其 Fourier 变换的关系.

下面讨论 ∆ 服从两种典型分布情况下, 相参处理输出后的 NIP.

1) 设 ∆ 为在 (−Ts, Ts) 间服从均匀分布的随机变量, 则其特征函数为 [19] Φ(t) = E[exp(jt∆)] =

sinc(Tst), 可以很容易求出 E[|A(0)|2] 为

E[|A(0)|2] =
1
M

+
(

1− 1
M

)
sinc(2πfdTs). (23)

将 (23) 式代入 (18) 式, 可得 NIP 为

NIPU =
(M − 1)[1− sinc(2πfdTs)]
(M − 1)sinc(2πfdTs) + 1

. (24)

其中下标 U 表示均匀分布.

2) 如果 ∆ 服从均值为零, 方差为 T 2
s 的 Gauss 分布, 则其特征函数为 [19] Φ(t) = E[exp(jt∆)] =

exp[−T 2
s t2/2]. 类似地, 有

E[|A(0)|2] =
1
M

+
(

1− 1
M

)
exp[−2(πfdTs)2]. (25)

同理, 将 (25) 式代入 (18) 式, 可得 NIP 为

NIPG =
(M − 1)[1− exp[−2(πfdTs)2]
(M − 1) exp[−2(πfdTs)2] + 1

. (26)

其中下标 G 表示 Gauss 分布.
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当 fd=5 kHz, Ts = 10 µs 时, 归一化干扰功率分析结果如图 4 所示. 由图 4 可以看出, 当采样偏

差的标准差逐渐增大时,归一化干扰功率迅速增大.由于采样偏差标准差的增大,意味着 2πfdδtn 取值

的随机性也增大, 导致脉冲间的相参性变差, 信号能量泄漏严重. 当采样偏差标准差增大到一定值时,

sinc(2πfdδts) 和 exp[−2(πfdTs)2] 均渐近趋向于 0, NIP 输出近似等于 M − 1. 因为此时信号采样在脉

冲间不再相参, 导致频率分量 fd + lfr/M 的幅度与信号分量的幅度接近. 而当相对采样时刻的标准差

接近于 0 时, NIP 近似等于零, 即表明此时脉冲间采样的相参性好. 因为理论上, 当 fdTs 趋近于零时,

sinc(2πfdδts) 和 exp[−2(πfdTs)2] 均接近于 1, 则 (24) 式与 (26) 式的取值与 M 近似无关, NIP 接近于

零. 因此

0 < NIP < M − 1. (27)

从图 4 还可以看出, M 取值一定的情况下, 当 fdTs 较小时, 脉冲间的相参性比较好, 均匀分布假

设下的归一化干扰功率较大.这是因为均匀分布是最差的一种分布,也是一种最保守的假设,没有利用

任何先验信息. 而当 fdTs 较大时, 由于信号失去了脉冲间的相参性, 故在两种假设下相参积累对输出

性能都没有任何改善, 归一化干扰功率近似为常数.

事实上, 因为时间同步误差使得信号能量泄漏, 信号能量降低的同时还抬高了噪声电平, NIP 还

可理解为存在时间同步误差时相参积累输出信噪比的恶化,因此将其作为衡量相参积累输出的性能指

标之一是合理的.

4.2 TSE 对 Doppler 频率估计的影响

在理想同步采样情况下, 每个脉冲的第 1 个采样经中频正交处理后的输出可以表示为 As exp(j2π

fdnTr), 其中 n 为脉冲的序数. 如果利用 M 个脉冲进行 FFT 分析, 则对应的 Doppler 频率分辨

单元大小为 1/MTr. 忽略量化误差的影响, 并假设输入 Doppler 频率准确落入单元 k 的中心, 即

fd = k/(MTr), 则输入采样信号可表示为 As exp(j2π(k/(MTr))nTr).

而实际中, 由于时间同步误差的影响, 相邻脉冲间对应采样点的实际采样间隔为 T ′r = Tr + ∆Tr,

则第 n 个脉冲的第 1 个采样点经中频正交处理后的输出可以表示为

As exp
(

j2π

(
k

MTr

)
n(Tr + ∆Tr)

)
= As exp

(
j2π

(
k

MTr

)
nTr

(
Tr + ∆Tr

Tr

))
. (28)

则估计得到 Doppler 频率 f ′ 为

f ′ = f + ∆f =
k

MTr

Tr + ∆Tr

Tr
(29)

表明估计 Doppler 频率有误差, 误差大小为 ∆f = k
MTr

∆Tr

Tr
. 假设第 M 个脉冲的第 1 个采样点相对第

1个脉冲的第 1个采样点的采样时刻漂移了一个脉冲宽度 T 或一个采样间隔 Ts,即 M 为相对采样时

刻的变化周期, 如图 5 所示, 则

∆Tr =
min(T, Ts)

M
(30)

对应的 Doppler 频率误差为

∆f = k
min(T, Ts)
(MTr)2

. (31)

一般情况下, 为了满足采样定理的基本要求, 采样间隔 Ts 小于脉冲宽度 T , 又由 MTr = NTs ,

重新整理 (31) 式, 可得

∆f =
1

MTr

kTs

MTr
=

1
MTr

k

N
. (32)
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图 4 采样不同步时的归一化干扰功率 图 5 相参处理时间内的 M 个脉冲采样

Figure 4 NIP in asychronous sampling Figure 5 M pulses for coherent integration

图 6 时间同步误差导致的 Doppler 频率估计误差 图 7 时间同步误差导致的 Doppler 频率估计误差

Figure 6 Doppler bias due to asynchronous sampling Figure 7 Doppler bias due to asynchronous sampling

(32)式中第 1项为 Doppler分辨单元的大小. 当 kTs << MTr 时,第 2项是非常小的量,此时 Doppler

频率误差只占 Doppler 分辨单元的一小部分; 而当 k = Tr/Ts = Np 时

∆f =
kTs

M2Tr
. (33)

Doppler 频率误差将取决于 Doppler 分辨单元的大小 1/MTr 和相对采样时刻变化周期 M .

图 6 给出了 PRF 为 1 kHz, 积累脉冲数分别为 5、8、16、32 时的 Doppler 频率误差; 图 7 对应的

是 PRF 为 2.2 kHz, 积累脉冲数分别为 5、8、16、32 时的 Doppler 频率误差. 从以上理论分析和仿真

结果可以看出: 1) 相对采样时刻变化周期一定时, 信号 Doppler 频率越高,Doppler 偏差越大; 2) M 较

大时, Doppler 频率估计误差相对较小; 如图 6 与图 7 所示情形的 Doppler 频率误差基本可以忽略.

下面仿真分析 Doppler 频率不同时的估计误差. 假设理想信号的脉冲重复频率为 1 kHz, 占空比

为 0.5, 系统采样频率为 40 kHz. 图 8, 9 给出了 Doppler 频率分别为 400 Hz 和 100 Hz, Np 分别为 40,

40.1, 40.9 时, 利用 20 个脉冲进行相参积累的仿真结果. 当 Np = 40.1 和 Np = 40.9 时, 相对采样时刻

变化周期均为 10, 此时的 Doppler 分辨单元的大小相同, 但是脉冲串的采样点 N 不同, 相比较而言,

Np = 40.9 时的采样点数较多, 由 (32) 式可知, 其对应的估计误差较小, 如图 8 所示.
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图 8 fd=400, M=10 时的 Doppler 频率 图 9 fd=100, M=10 时的 Doppler 频率

估计结果 估计结果

Figure 8 Doppler frequency Estimation for Figure 9 Doppler frequency Estimation for

fd=400 Hz, M = 10 fd=100 Hz, M = 10

当相参积累脉冲串内总的采样点 N 相同时,即 Np相同时,通过比较图 8和图 9可以发现, Doppler

频率较大时, Doppler 频率估计误差较大, 因为其所对应的 Doppler 频率单元 k 也较大, 与直接利用

(32) 式得到的结论相同.

5 总结

本文首先完成了存在时间同步误差时, 无源相干脉冲雷达信号采集过程的建模, 推导出了脉冲间

相对采样时刻的变化周期与时间同步误差的关系, 然后通过 NIP 研究了时间同步误差对系统相参处

理输出的影响,并且在此基础上, 推导出了脉冲间的相对采样时刻的差服从均匀分布和 Gauss分布时,

归一化干扰功率的解析表达式, 同时还推导了存在时间同步误差时 Doppler 频率估计的理论误差, 并

给出了仿真分析结果. 主要得到以下结论:

(1) 由 (16) 式可知, 时间同步误差将导致无源相干脉冲雷达相参处理输出的检测区间出现 M 个

新的干扰分量, 可能产生虚警并影响目标邻近 Doppler 单元的检测;

(2) 相对采样时刻差的标准偏差逐渐增加时, NIP 迅速增大, 导致相参处理的增益降低, 直至积累

无效, 表明时间同步误差将直接影响无源相干脉冲雷达的相参检测的性能;

(3) 理论和仿真分析均表明, 时间同步误差对 Doppler 频率估计的直接影响较小.

这些结论对无源相干脉冲雷达的相参信号处理具有一定的参考价值和指导意义.
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附录 A

下面给出 (16) 式的详细推导过程.

X(f, i) =

+∞∑
N=0

x̃(N, i) exp[−j2πf(NTr + iTs)]

= As

+∞∑

k=0

M−1∑
n=0

s̃T (kMTr + nTr + δtn + iTs) exp[j2πfd(kMTr + nTr + δtn + iTs)]

exp{−j2πf [(kM + n)Tr + iTs]}

= As exp[j2π(fd − f)iTs]

+∞∑

k=0

exp[j2π(fd − f)kMTr]

M−1∑
n=0

s̃T (kMTr + nTr + δtn + iTs)

exp[j2π(fd − f)nTr] exp(j2πfdδtn)
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= As exp[j2π(fd − f)iTs]

+∞∑

k=0

exp[j2π(fd − f)kMTr]

M−1∑
n=0

1

2π

∫ +∞

−∞
S(Ω) exp[jΩ((kM + n)Tr + iTs)]dΩ

exp(j2π(fd − f)nTr) exp(j2πfdδtn)

= As exp[j2π(fd − f)iTs]

M−1∑
n=0

exp[j2πfdδtn]
1

2π

∫ +∞

−∞
S(Ω)

{
+∞∑

k=0

exp[j(Ω + 2π(fd − f))kMTr]

}

exp[j(Ω + 2π(fd − f))nTr + iTs)]dΩ

= As exp[j2π(fd − f)iTs]

+∞∑

l=−∞

M−1∑
n=0

exp(j2πfdδtn)
1

MTr

∫ +∞

−∞
S(Ω)δ

[
Ω + 2π(fd − f)− 2πl

MTr

]

exp[j(Ω + 2π(fd − f))nTr] exp(jΩiTs)dΩ

= As exp[j2π(fd − f)iTs]
1

MTr

M−1∑
n=0

exp(j2πfdδtn)

+∞∑

l=−∞
S

(
2πf − 2πfd − 2πl

MTr

)

exp

(
−j

2πln

MTr

)
exp

[
−j2π

(
fd − f +

l

MTr

)
iTs

]

= As
1

Tr

+∞∑

l=−∞

{
M−1∑
n=0

exp(j2πfdδtn) exp

(
−j

2πln

M

)}
exp

[
j2π

(
− l

MTr

)
iTs

]
S

(
2πf − 2πfd − 2πl

MTr

)

= As
1

Tr

+∞∑

l=−∞
S

(
2πf − 2πfd − 2πl

MTr

)
exp

[
j2π

(
− l

MTr

)
iTs

]
.

The impact of time synchronization error on passive coherent

pulsed radar system

HE You1, ZHANG CaiSheng1,2∗, DING JiaHui2 & TANG XiaoMing1

1 Research Institute of Information Fusion, Naval Aeronautical and Astronautical University, Yantai 264001,

China;

2 Nanjing Research Institute of Electronics Technology, Nanjing 210039, China
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Abstract Passive bistatic coherent radar system operates with distinct non-cooperative transmitter and receiver

located at different sites. In such spatial separation, the receiving system needs to independently solve the problem

of time and phase synchronization via direct-path signal. The impact of time synchronization error was explored

and solved in passive bistatic coherent radar. The common model of digital sampling process is introduced to

illustrate the effect of time synchronization error (TSE). The periodicity of relative sample instant variation of

each pulse is deduced. Then, normalized interference power (NIP) is defined to evaluate the potential impact

of TSE. The NIP expressions are derived when the difference between the adjacent relative sample instant is

uniform distribution or Gaussian distribution. It is found that there are new spurious frequency components and

the detection performance is decreased in the case of asynchronous sampling. At the same time, the analytical

Doppler frequency bias expression caused by TSE is presented. Theoretical results are confirmed by simulation

in the cases of different periods of relative sampling instant.

Keywords passive coherent radar (PCR), time synchronization error (TSE), normalized interference power

(NIP)

760


