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分布式全相参雷达相参性能分析 

宋  靖*    张剑云 

(电子工程学院  合肥  230037) 

摘  要：该文针对多脉冲发射协同结构的分布式全相参雷达，首先建立了全相参模式下的信号模型，然后推导了输

出信噪比增益(oSNRg)的解析式，并基于相干参数估计的克拉美-罗界(CRB)，利用多项式拟合，获得了 oSNRg 上

界的数值解。结果表明：增加发射天线数或脉冲数能够提高 oSNRg；而增加接收天线数能否提高 oSNRg 取决于输

入信噪比大小，输入信噪比较大时则 oSNRg 随之提高，较小时反而随之下降。最后的仿真实验验证了研究结论的

正确性。 
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Coherence Performance Analysis for Distributed  
Aperture Coherent Radar 

Song Jing    Zhang Jian-yun 
(Electronic Engineering Institute, Hefei 230037, China) 

Abstract: For distributed aperture coherent radar with cooperative architecture and pulse trains, the signal mode 

in fully coherent work mode is proposed firstly. Then the analysis formula of output Signal-to-Noise Ratio gain 

(oSNRg) is derived, and the performance bound of oSNRg is developed by using polynomial fitting based on 

Cramer-Rao Bounds (CRB) of coherence parameters estimation. It is concluded that more transmitters or pulses 

make higher oSNRg. However, as the number of receivers increase, if the input SNR is high sufficiently, the oSNRg 

will gradually improve; if not, it will worsen. Finally, numerical examples demonstrate the validity of the 

theoretical results. 
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1  引言  

分布式全相参雷达是继多输入多输出(MIMO)
雷达之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。该雷达的主要特点包括：多部

机动式单元雷达或天线分散布设，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。分布式全相参雷达先后工作于两种典型模

式：MIMO模式和全相参模式。首先在MIMO模式

下发射一组正交信号，分别估计出收发端的相干参

数；然后雷达转换到全相参模式，发射一组相同信

号，利用估计的相干参数分别对收发端进行精确补
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偿和控制，从而实现收发全相参。全相参模式是其

所独有的常态化模式，是MIMO雷达所不具备和无

法实现的。根据收发天线数配置不同，分布式全相

参 雷 达 主 要 分 为 主 辅 (master-slave) 和 协 同

(cooperative)结构，前者仅利用一部单元雷达接收

信号，所需处理数据量小；而后者利用全部单元雷

达接收信号，能够获得更好的相干参数估计性能。 

国外主要是美国林肯实验室对该技术做了大量

研究 [1 5]− 。国内目前对该技术的研究尚属起步阶段，

但是其潜在优势和应用前景已引起各大高校和研究

所的关注 [6 11]− 。文献[5]定义了全相参模式下输出信

噪比增益(output Signal-to-Noise Ratio gain, 

oSNRg)，但未能研究其解析式。文献[6,7]研究了时

间和相位同步问题，以及相位差跟踪技术。文献[8]

介绍了技术背景和发展现状。文献[9]针对收发天线

分置的一般结构，考虑单脉冲发射，推导了相干参

数估计的克拉美-罗界(Cramer-Rao Bound, CRB)
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闭式解，并基于 CRB 分析了相参处理性能。文献[10]

针对主辅结构，将单脉冲拓展到多脉冲，研究了相

干参数估计和相参处理性能。文献[11]针对部分收发

共置，首先建立了“全发任意收”的混合结构，它

是包含主辅结构和协同结构的更一般结构，然后在

发射多脉冲条件下推导了相干参数估计 CRB 闭式

解，但是未能进一步分析相参处理性能。值得指出

的是，MIMO 雷达参数估计已得到学术界广泛关 
注 [12 17]− ，尽管其与分布式全相参雷达参数估计问题

相似，但是二者存在本质区别：首先，待估的目标

参数不同，在前者中常见的有位置和速度估计，而

在后者中需要估计的是各天线间时延差和相位差等

相干参数；其次，待估目标参数数目与收发天线数

的关系不同，在前者中往往一定，而在后者中随收

发天线数的增加而增加；最后，针对相位参数的处

理方式也不同，在前者中通常被看作随机变量，而

在后者中则作为确定性未知参量，是需要估计和补

偿的重要参数。 
相干参数估计是实现各单元雷达间相参处理的

前提，但并非最终目的。相参性能分析是分布式全

相参雷达的一个重要问题。本文针对协同结构的分

布式全相参雷达，在多脉冲发射条件下，研究了收

发天线数及脉冲数对相参性能的影响。首先建立了

MIMO 模式和全相参模式下的分布式全相参雷达信

号模型；然后推导了 oSNRg 的解析式，并基于文献

[11]获得的相干参数估计 CRB，利用多项式拟合获

得 oSNRg 上界的数值解。 

2  信号模型 

2.1 MIMO 模式信号模型 
由K 个发射天线，L (1 L K≤ ≤ )个接收天线和

1 个处理中心组成的混合结构的分布式全相参雷 

达[11]如图 1 所示，其中接收天线与部分发射天线共

置。显然，若 1L = 则为主辅结构，L K= 则为协同

结构。假设发射一组正交窄带信号 ( )ks t ( 1,2,k =  

,K" )，且 ( ) 2 d 1k
T

s t t =∫ ，其中T 为脉冲宽度。 

经上变频，发射信号复包络可表示为 ( )ks t =�  

( ) 2 t
c kj f t j

ks t e π φ+ ，其中 cf 为载频， t
kφ 为发射天线Tk 的

初始相位。 

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 ξ 。目标相对于各单元雷达的距

离变化率为常数，且在观测时间内不离开雷达距离

分辨单元。定义 kR� 和 ,0kR 分别为目标相对于第k 部

雷达的距离变化率和初始距离，则第n 个脉冲时刻，

目标相对于第 k 部雷达的距离可表示为 , ,0k n kR R=  

 

图 1 混合结构的分布式全相参雷达 

knTR− � ( 0,1, , 1n N= −" )，其中 N 为发射脉冲总

数。对于第 lk 个收发路径，第n 个脉冲的传播时间

可表示为 

( )

( )
, ,0 ,0 ,0c

        c c

t r
lk n lk lk k l

t r
k l

nTR

nT R R

τ τ τ τ= − = +

− +

�

� �      (1) 

式中，c为光速， ,0lkτ 为初始脉冲在路径 lk 中的传播

时间， ,0
t
kτ 和 ,0

r
lτ 分别为Tk 到目标、目标到Rl 的初

始脉冲传播时间。 lkR� 为第 lk 个路径的距离变化率。

天线 Rl 接收到的由第n 个脉冲引起的目标回波低

通等效式可表示为 

( ) ( ) ( ),02
,0

1

t r
c lk k l lk

K
j f j j jnn n

l k lk l
k

r t s t e w tπ τ φ φ ϕξ τ − + + +

=

= − +∑           

(2) 

式中， r
lφ 为接收天线Rl 的初始相位， 2lk c lkf TRϕ π= �  

/c 为第 lk 个路径的多普勒频移， ( )n
lw t 为Rl 接收第

n 个脉冲的噪声。假设 ( )n
lw t 是空间和时间独立的，

且 ( )n
lw t 在时域上是均值为零、方差为 2

wσ 的复白高

斯过程。 ,0lkτ , ,0
t
kτ 和 ,0

r
lτ 分别写作 lkτ , t

kτ 和 r
lτ 。选定

1(T/R) 为发射或接收参考天线，且定义 ξ =  
11 1 12 t r

cj f j je π τ φ φξ − + + ，从而式(2)可改写为 

( ) ( )

( )

1 1
1

        
t r t r
k l k l

K
n t r t r
l k k l

k

j j jn jn n
l

r t s t

e w tψ ψ θ θ

ξ τ τ τ τ
=

Δ + Δ + +

= −Δ −Δ − −

⋅ +

∑

   (3) 

式中， 1
t t t
k kτ τ τΔ = − , 12 ( )t t t t

k c k kfψ π τ φ φΔ = − Δ + − , 

2 /t t
k c kf TR cθ π= � ，记作发射相干参数，分别表示以 1T

为参考天线，Tk 发射信号到达目标的时延差、相位

差以及目标相对于Tk 的多普勒频移； 1
r r r
l lτ τ τΔ = − , 

12 ( )r r r r
l c l lfψ π τ φ φΔ =− Δ + − , 2 /cr r

l c lf TRθ π= � ，记作

接收相干参数，分别表示以 1R 为参考天线，目标回

波到达Rl 的时延差、相位差以及目标相对于Rl 的多

普勒频移。显然 1 1 1 1 0t r t rτ τ ψ ψΔ = Δ = Δ = Δ = 。此

外，定义接收端输入信噪比 2 2
inSNR / wξ σ= 。文献

[11]推导了收发相干参数估计的 CRB 闭式解，不再

赘述。 
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2.2 全相参模式信号模型 
假设雷达由 MIMO 模式转换到全相参模式时，

相干参数估计是稳健的。定义各相干参数估计值为
l,

tt
kkτ ψΔ Δ� ,

t
kθ� , r

lτΔ� , lr
lψΔ 和

r
lθ� 。在发射端经过时延、

相位和多普勒频移补偿后，Tk 发射的第n 个脉冲经 

上变频可表示为 

( ) ( ) l2
t tt

kc k kt j f t j j jnn
k ks t s t e π φ ψ θτ + − Δ −= +Δ

��      (4) 

同理，在接收端经补偿后，Rl 接收的第n 个脉冲经

过下变频可表示为 

( ) ( ) ( ) l ( ) l
( )

( ) ( )

2 + + 2 +

1

11
1

      

t r r tt t r r
l kc k k c l l lkk l

r r t t
l l k k

K j f j f jn jn jnt rn n
l lk lk l

k

K
j jn r t j jn n

l k l
k

r t s t e w t

e s t e w t

π τ φ ψ π τ φ ψ θ θ ϕ

δψ δθ δψ δθ

ξ τ τ τ

ξ τ δτ δτ

⎡ ⎤ ⎡ ⎤− Δ Δ −Δ − Δ Δ −Δ − − +⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦

=

+ +

=

⎧ ⎫⎪ ⎪⎪ ⎪= +Δ − +Δ +⎨ ⎬⎪ ⎪⎪ ⎪⎩ ⎭

= − − − +

∑

∑

� �
� �

    (5) 

式中， tt t
k k kδτ τ τ= Δ −Δ� , ltt t

k k kδψ ψ ψ= Δ −Δ , t
kδθ  

tt
kkθ θ= −� ; rr r

l l lδτ τ τ= Δ −Δ� , lrr r
l l lδψ ψ ψ= Δ −Δ , r

lδθ  
rr
llθ θ= −� 。显然 1 1 1 1 0t r t rδτ δτ δψ δψ= = = = 。因此L

个天线接收的N 个脉冲之和可表示为 

( ) ( )

( )

11
1 1

1 1

0 1 0

         

r t
l k

r t
l k

L K
j j r t

l k
l k

N L N
jn jn n

l
n l n

r t e s t

e w t

δψ δψ

δθ δθ

ξ τ δτ δτ+

= =
− −

+

= = =

= − − −

⋅ +

∑∑

∑ ∑∑   (6) 

为了便于分析，假设各相干参数估计误差服从

独立高斯分布： 2N(0, )t
t
k τδτ σΔ∼ , 2N(0, )t

t
k ψδψ σΔ∼ , 

2N(0, )t
t
k θδθ σΔ∼ ; 2N(0, )r

r
l τδτ σΔ∼ , 2N(0, )r

r
l ψδψ σΔ∼ ,

2N(0, )r
r
l θδθ σΔ∼ ，其中 2

tτσΔ , 2
tψσΔ , 2

tθσΔ , 2
rτσΔ , 2

rψσΔ 和
2

rθσΔ 的下界分别等于其对应的 CRB。 

3  相参性能分析 

3.1 oSNRg 解析式 

选择大时宽带宽积的线性调频信号作为发射信

号，经脉冲压缩后可表示为 

( ) ( )sinc ,   s t Bt t Tπ= ≤          (7) 

式中B 为信号带宽。根据式(6)可知，在 11τ 时刻的

样本信号具有最大平均功率，因此不含噪声的样本

信号 ( )11r τ 的平均功率 soP 可表示为 

( )

( ) ( )

( ) ( )
( ) ( )

2
so 11

2

1 1 1 1

1 1

0 0

E

   E E

       E

       E

r r t t
l kl k

r r t t
l kl k

L L K K
j j

l l k k

r t r t
l k l k

N N
j n m j n m

n m

P r

e e

s s

e

δψ δψ δψ δψ

δθ δθ δθ δθ

τ

ξ

δτ δτ δτ δτ

′ ′

′ ′

− −

′ ′= = = =

′ ′

− −
− + −

= =

⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎧⎪ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎪ ⎟ ⎟⎜ ⎜= ⎨ ⎟ ⎟⎜ ⎜⎟ ⎟⎜ ⎜⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎪⎪⎩

⎡ ⎤⋅ + +⎢ ⎥⎣ ⎦
⎫⎪⎛ ⎞⎪⎟⎜⋅ ⎬⎟⎜ ⎟⎜⎝ ⎠⎭

∑∑ ∑∑

∑∑ ⎪⎪
(8) 

为简化分析过程并给出直观有用的结论，只考

虑协同结构的 oSNRg。由于L K= ，因此CRB t
kψΔ =  

CRB r
lψΔ , t r

l l lτ τ τ=+ + �+ , =r t
l l lθ θ θ� [11]。记 =t

lδτ r
lδτ  

2N(0, )l τδτ σΔ� ∼ , 2N(0, )t r
l l l θδθ δθ δθ σΔ= � ∼ 。从而

根据式(8)，协同结构的输出平均功率 co
soP 可表示为 

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )( )

2co
so

1 1 1 1

1 1

0 0

= E E

       E

       E

r r t t
l kl k

l kl k

K K K K
j j

l l k k

l k l k

N N
j n m j n m

n m

P e e

s s

e

δψ δψ δψ δψ

δθ δθ δθ δθ

ξ

δτ δτ δτ δτ

′ ′

′ ′

− −

′ ′= = = =

′ ′

− −
− + −

= =

⎧⎪ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎪ ⎟ ⎟⎜ ⎜⎨ ⎟ ⎟⎜ ⎜⎟ ⎟⎜ ⎜⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎪⎪⎩
⎡ ⎤⋅ + +⎢ ⎥⎣ ⎦

⎫⎪⎪⋅ ⎬⎪⎪⎭

∑∑ ∑∑

∑∑ (9) 

经计算， co
soP 的上界 max

soP 可表示为 

( ) ( )[ ] ( ){
( ) ( ) ( )( )

( ) ( ) ( )

( ) ( )

( )( )

( ) ( )

2max 4
so 2 1

2 4
2 2

2
1 1

3
5 6 2

2
3

2
4 1 3

1 1 4 ,

         2 ( ) 1 2 2 1

         1 , 4 1 [ ( )

         ( ) 2 ( )] ,

         2 1 2 [2(1 ) ( )

         3 ( ) 2 | ( )| ] ,

        

P K T x D N

T x K T x

K D N K T x

T x K T x D N

K K T x

K T x T x D N

ξ μ

ν ν

μ ν

ν μ

ν ν

ν ν μ

= + −

⎡ ⎤+ + + − +⎢ ⎥⎣ ⎦
⋅ − + −

+ + −

+ − − +

+ − +

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )( )( )

( )[ ] ( )
( )( )

( ) ( ) ( ) ( )}

2 2
1 1

24 3
4

22
1 1 1 4

2
1 1 1

4 2
1 4 4

2

 1 4 2 2 4

         , 1 2 3

         (2 ) 4 ( )+ 4 (2 ) ,

        2 1 2 [ (2 ) (4 )(2 ( )

         3 2 )] , ,

                          

K T x K T x

D N K K K

T x T x K T x D N

K K T x vT x T x

v K T x D N D N

P

ν ν

μ ν

ν μ

ν

μ μ

ξ

⎡ ⎤+ − + −⎢ ⎥⎣ ⎦

⋅ + − − −

⋅ −

+ − − +

+ −

�                            (10)

  

式中，
21/2e θσμ Δ−= ,

21/2
=

r
e ψ

σ
ν Δ

−
, 2 2x B τσΔ= ; 1( )T x =  

2E( ( ))s δτ , 2
2 2( ) E(| ( )| )T x s δτ= ; 1 2(2 ) E( (T x s δτ= +  

( )2
3 2 2 3 1 2)), (2 ) E(| ( )| ); 4 =E( (2 )),T x s T x sδτ δτ δτ δτ= +

2
2 2(4 ) E(| (2 )| )T x s δτ= ; 3 2 2 3( )=E[ ( ) ( )];T x s sδτ δτ δτ+

4 2 3 2 4( ) E[ ( ) ( )]T x s sδτ δτ δτ δτ= + + ; 5 2( )=E[ ( )T x s δτ  

2 6 2 3 2(2 )]; ( )=E[ ( + ) (2 )];s T x s sδτ δτ δτ δτ⋅  

( ) ( )

( ) ( )

( )

( )

2

2 2

2 2 2

2

1

1
1

1 1
2 +

2
0 0

1 1
( )

3
0 0

1

4
0

, +2

, =

,

,

N
n

n

N N
n m m

n m

N N
n m n m

n m

N
n

n

D N q N N n q

D N q q

D N q q

D N q q

−

=
− −

−

= =
− −

− + +

= =
−

=

= −

=

=

∑

∑∑

∑∑

∑
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各相干参数估计误差的方差分别取对应的 CRB。需

要指出的是， ( )0 1iT = , ( ) 0iT ∞ = ( 1,2, ,6i = " ); 

( )1 , 0 ,D N N= ( ), 0 0iD N = ( 2, 3,i = 4 ); ( ),1iD N =  
2N ( 1,2, 3i = ), ( )4 ,1D N N= 。 

输出信噪比的上界为 co max 2
ad soSNR /( )wP KNσ= ，

则协同结构的 oSNRg 上界可表示为 
co co
g ad inSNR =SNR /SNR = /( )P KN       (11) 

若无特别说明，下文中“oSNRg”均指其上界。根

据式(11)可得以下结论： 
(1)当收发时延、相位和多普勒频移精确补偿，

即 2 2 2 0rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = = 时， co 3
gSNR K N= 。其中

相干发射、相干接收和多脉冲发射获得的增益分别

为K , 2K 和N 。 
(2)当 2 2 2

rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = = ∞ 时，则 co
gSNR =  

1/K 。显然 co
gSNR 1< ，即输出信噪比小于输入信噪

比。这是由于相干参数估计误差过大时，随着接收

天线的增加，输出信号功率几乎不变，而输出噪声

功率却和接收天线数成正比。 
(3)相比于相位差和多普勒频移，高精度的时延

差估计更容易获得。当 2 0τσΔ = , 2 2
r θψσ σΔΔ = = ∞时，

co
gSNR K= ，且K 为发射天线数(仿真实验图 4 说明

这一点)。 
主辅和协同结构是分布式全相参雷达的两种典

型结构，将主辅[10]和协同结构的 oSNRg 对比列于表

1。由表 1 可知：较主辅结构，协同结构由于利用全

部K 个天线接收信号，所以当 2 2 2 0rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = =
时，其 oSNRg 提高K 倍；当 2 2 2

rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = = ∞
时，其 oSNRg 下降至 1/K ；当 2 0τσΔ = , 2

rψσΔ =  
2
θσΔ = ∞时，两者均为K ，且K 为发射天线数。 

表 1 主辅与协同结构对应的 oSNRg 

 主辅结构 协同结构 

2 2 2 0rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = =  2K N  3K N  

2 2 2
rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = = ∞  1 1/K  

2 2 20, rτ θψσ σ σΔ ΔΔ= = = ∞  K  K  

 
3.2 oSNRg 数值解 

根据式(7)可知， 2( )s δτ 的泰勒展开式为 2( )s δτ =  
( )
( )

( )
2

2
2

0

1
2 1 !

q q
q

q

B
q

π
δτ

∞

=

−
+∑ 。当 2 2x B τσΔ= 足够小时， 1( )T x  

2E( ( ))s δτ= 或 2
2 2( ) E(| ( )| )T x s δτ= 可用低阶泰勒展

开式近似表示，否则基于蒙特卡洛仿真，利用多项

式拟合近似表示。具体地， 

( )

2 4 2

1
1

1 /6 0.025 , 0
( )

polyval , ,

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − + ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (12) 

( )

2 4 2

2
2

1 /3 0.192 , 0
( )

polyval , ,

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − + ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (13) 

( )

2 4 2

3
3

1 /2 0.203 , 0
( )

polyval ,

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − + ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (14) 

( )

2 4 2

4
4

1 2/3 0.300 ,  0
( )

polyval ,               

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − + ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (15) 

( )

2 4 2

5
5

1 5/6 +0.758 , 0
( )

polyval ,

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (16) 

( )

2 4 2

6
6

1 0.911 ,      0
( )

polyval ,              

x x x
T x

x x

π π ε

ε ς

⎧⎪ − + ≤ ≤⎪⎪= ⎨⎪ < ≤⎪⎪⎩ P
  (17) 

式(12)~式(17)中，polyval 表示多项式求值运算，ε
和 ς 分别为拟合区间的下界和上界，仿真实验中分

别取 0.02 和 50。 iP ( 1,2, ,6i = " )为拟合系数向量，

由实验获得(实验中最高阶数取 25)。同理， ( )1 2T x  
(或 ( )1 4T x )和 ( )2 2T x (或 ( )2 4T x )分别代入式(12)和
式(13)即可获得对应的表达式。 

4  仿真结果与分析 

实验 1  N 不同时对应的 oSNRg     
选择 in100 MHz, SNR = 22 30 dB, =B N= − ∼  

[1, 4, 8], 2K = 。当 inmin(SNR ) 22 dB= − , ( )min N  
1= 时，x 满足 3.2 节的拟合区间要求。 
图 2展示了时延补偿误差对协同结构 oSNRg的

影响：当 inSNR 越小时，影响越显著；相比于 1N = , 
4N = (或 8N = )对应的理想 oSNRg 提高 6 dB(或

9 dB)。 
考虑时延补偿误差时，对比协同与主辅结构的

oSNRg，如图 3 所示。由图 3 可知，在同一N 时，

协同结构的理想 oSNRg 较主辅结构提高 3 dB (或2
倍)；当 inSNR 较低时，由于采用单天线接收，所以

主辅结构的 oSNRg 趋于 0 dB，而协同结构由于采

用 2 个天线接收，所以其 oSNRg 趋于 3 dB− (或者

1 2 )。根据图 3，对比协同与主辅结构的 oSNRg，
以 1N = 为例，当 inSNR 9 dB>− 时，前者大于后

者；当 inSNR 9 dB<− 时，前者小于后者。尽管多

天线接收能够提高相干参数估计精度，但是引入的

噪声功率也与接收天线数成正比，所以从提高

oSNRg 的角度考虑，并不是接收天线越多越有利，

而是决定于 inSNR 阈值。此外随着N 的增加，由于

相干参数估计精度提高，对应的 inSNR 阈值降低。 
实验 2  K 不同时对应的 oSNRg 
选择 2N = , inSNR 25 30 dB= − ∼ , 100B =  

MHz , [2, 4, 8]K = 。同理，当 inmin(SNR ) = 25 dB− , 
( )min 2K = 时，x 满足 3.2 节的拟合区间要求。 
不考虑时延补偿误差，图 4 展示了协同与主辅

结构的 oSNRg 随 inSNR 的变化曲线。由图 4 可知， 
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图 2 时延补偿精确与否对 oSNRg 的影响          图 3 不同脉冲数对应的 oSNRg           图 4 时延精确补偿时的 oSNRg 

随 inSNR 的变化曲线                    随 inSNR 的变化曲线 

在同一K 时，协同结构的理想 oSNRg 较主辅结构提

高 K 倍；当 inSNR 趋于无穷小时 (即 2 2
r θψσ σΔΔ =  

= ∞ )，两者趋于一致，且等于K 。 
考虑时延补偿误差时，图 5 展示了协同与主辅

结构 oSNRg随 inSNR 的变化曲线。结论与图 3类似，

且随着K 的增加，对应的 inSNR 阈值降低。特别地，

在 inSNR [ 25, 30] dB∈ − 时，主辅结构对应的 oSNRg
随着发射天线数K 的增加而提高。 

 

图 5 不同发射天线数对应的 oSNRg 随 inSNR 的变化曲线 

5  结束语 

oSNRg是衡量分布式全相参雷达性能的重要指

标。本文针对多脉冲发射协同结构的分布式全相参

雷达，考虑时延、相位和多普勒频移补偿误差同时

存在时，推导了oSNRg的解析式，并基于相干参数

估计CRB获得oSNRg的数值解。理论和实验结果表

明，oSNRg随着脉冲数或发射天线数的增加而提高。

然而增加接收天线数能否提高oSNRg取决于输入信

噪比大小：输入信噪比较大时，oSNRg随接收天线

数增加而提高，输入信噪比较小时，oSNRg随接收

天线数增加反而下降。本文主要基于相干参数估计

CRB获得了输出信噪比增益的上界。为更好地指导

实际工程应用，下一步将结合具体的相干参数估计

算法和输出信噪比增益，研究分布式全相参雷达的

相参处理性能。 
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