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面向通感一体化的跳频线性调频信号设计与检测方法
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摘 要： 针对以感知波形为基础的信号在通感一体化（Integrated sensing and communication， ISAC）系

统中面临通信速率低、易被截获等问题，本文设计了一种基于正交相移键控（Quadrature phase shift 
keying， QPSK）与线性调频信号（Linear frequency modulation， LFM）的多路跳频传输架构。该架构利

用多个 LFM 信号同时在重叠的频谱区间传输以提高符号速率，并通过 LFM 子载波的跳频特性实现加

密通信。此外，通过结合动态前导码与数据的时分复用机制，该方案有效地提升了多路 LFM 信号的路

径索引和参数估计精度。针对符号解调，本文提出两种基于非相干离散啁啾傅里叶变换（Noncoherent 
discrete chirp Fourier transform， NC⁃DCFT）的多峰值检测算法。仿真结果表明，在相同符号速率约束

下，本文所提出的多路并行架构在误码率方面优于传统单路方案，当信噪比为 0 dB 时，4 路并行架构的

误码率相较于单路方案降低了一个数量级。同时，动态前导码方案满足不同场景下的路径索引识别需

求，在信噪比为 0 dB 时，归一化均方差均低于 10-2。此外，面向功率均衡、功率差异显著及载波参数保

护间隔较小 3 种复杂场景设计的符号检测算法，在其适配场景下均可实现误码率低于 10-2。最后，跳频

机制显著增强了系统的抗截获能力，即使 50% 参数泄露，第 3 方对信号的恢复概率（Probability of 
accurate recovery， PAR）仍被压制在 7% 以下，验证了该方案的鲁棒性与应用价值。
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Abstract： To cope with the challenges of low communication rate and susceptibility to interception of 
sensing-centric waveforms in integrated sensing and communication （ISAC） systems， this paper designs a 
multi-channel frequency-hopping transmission architecture based on quadrature phase shift keying （QPSK） 
and linear frequency modulation （LFM） signals. This architecture transmits multiple LFM signals 
simultaneously within overlapping spectral bands to enhance the symbol rate. Encrypted communication is 
achieved by the frequency-hopping characteristics of the LFM subcarriers. Furthermore， the time-division 
multiplexing （TDM） mechanism of dynamic preambles and data improves the accuracy of path indexing 
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and parameter estimation for multi-path LFM signals. Simulation results show that under identical symbol 
rate constraints， the proposed multi-channel parallel architecture achieves superior bit error rate （BER） 
performance compared to traditional single-channel schemes. Specifically， the BER of the four-channel 
architecture at 0 dB SNR is reduced by one order of magnitude relative to the single-channel scheme. 
Additionally， the dynamic preamble scheme meets the requirements for path index identification across 
various scenarios. At 0 dB SNR， the normalized mean square error（NMSE） remains below 10-2. 
Furthermore， both the proposed symbol demodulation algorithms achieve a BER below 10-2 at 0 dB SNR 
in their respective scenarios. Moreover， the frequency hopping mechanism significantly enhances the 
system’s anti-intercept capability. Even with 50% parameter leakage， the probability of accurate recovery 
（PAR） of signal parameters by the third parties remains suppressed below 7%， validating the robustness 
and application value of the solution.
Key words: integrated sensing and communication (ISAC); quadrature phase shift keying (QPSK) -linear 
frequency modulation (LFM); noncoherent discrete chirp Fourier transform (NC-DCFT); minimum mean 
square error (MMSE) joint detection algorithm; successive interference cancellation (SIC) joint detection 
algorithm

引　　言  

随着 5G 向 6G［1］演进，通感一体化（Integrated sensing and communication， ISAC）被视为未来智能

无线系统的关键技术之一［2⁃3］。然而，现有的 ISAC 系统的波形设计在通信和感知的功能整合方面存在

显著挑战［4］。如文献［5］所提出，如何构建一种兼具加密通信能力与高精度雷达感知性能的复合波形，

是当前 ISAC 研究的核心问题之一。

目前，ISAC 波形设计主要分为 3 类［6］：（1）以通信波形为基础添加感知功能；（2）以感知波形为基础

嵌 入 通 信 信 息 ；（3）基 于 正 交 时 频 空（Orthogonal time frequency space， OTFS）的 时 延⁃多 普 勒

（Delay⁃Doppler， DD）域正交性联合波形设计。在以通信波形为基础的 ISAC 波形设计中，正交频分复

用信号被广泛采用［7］。该方法可以直接复用现有通信系统，但受限于多普勒敏感性和感知精度等问

题［8］。而以感知波形为基础的 ISAC 系统通常通过对雷达信号参数进行调制以嵌入通信信息［9］。此方

案有着较强的抗干扰能力，可以实现高精度感知［10］，但其通信速率受限于雷达的脉冲重复频率［11］。基

于 OTFS 的 ISAC 系统借助 DD 域的二维正交性，在复杂传输环境仍能有效地保持传输效率。但因其复

杂度较高，尚未被大规模部署［12］。本文聚焦于以感知波形为基础的 ISAC 设计，旨在兼顾感知精度与通

信能力，适用于军事侦察、车载雷达等对感知性能要求较高的场景［13］。在常见的雷达感知信号中，线性

调频（Linear frequency modulation， LFM）信号凭借其较强的多普勒容忍性、较大的时宽带宽积以及尖

锐的自相关特性成为以感知波形为基础的 ISAC 系统的潜在候选波形［14］。

为实现基于 LFM 波形的 ISAC 系统设计，已有研究围绕其调制方式完成通信功能。通过相位调

制，文献［15］提出了基于相移键控（Phase shift keying， PSK）的 LFM 太赫兹通感一体化传输方案。而

在频率调制方面，文献［16］完成基于最小频移键控与 LFM 的光载太赫兹通感一体化信号模式。为从

接收端准确提取通信信息，系统需对 LFM 载波的初始频率与调频斜率等参数进行精确估计，已有多种

方法，如匹配滤波法［17］、分数自相关（Fractional auto⁃correlation， FrAc）和分数傅里叶变换（Fractional 
Fourier transform， FrFT）算法［18］、离散啁啾傅里叶变换（Discrete chirp Fourier transform， DCFT）算

法［19］、非相干离散啁啾傅里叶变换（Noncoherent discrete chirp Fourier transform， NC⁃DCFT）算法［20］。
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尽管基于 LFM 的一体化波形设计与参数估计已较为完善，但 LFM 固有的线性时频特征使其存在明显

的可预测性，导致信号更易被截获，造成巨大的安全隐患［21］。目前，相关研究尚未在信号结构层面提出

有效的抗侦测机制。因此，亟需从新型信号设计与调制机制出发，提升以 LFM 为代表的感知波形在

ISAC 系统中的抗侦测能力。

针对 ISAC 在强感知需求场景下面临的通信速率受限与抗截获能力薄弱的问题［15］。本文提出一种

基于正交相移键控（Quadrature phase shift keying， QPSK）的多路并行信号传输方案。该方案通过在可

用频带内生成完全随机的跳频序列，动态调整各路 LFM 子载波的初始频率与调频斜率，使信号参数具

有不可预测性，从而提升系统的抗截获能力。为增强多路信号的解调精度，本文引入时分复用机制。

在每个传输周期为各路 LFM 子载波嵌入经过处理的序列，用于接收端路径索引识别。随后，经过

QPSK 调制的通信数据被加载在各自对应的 LFM 子载波上，以此实现通信信息的有效传输。该多路跳

频架构不仅提升了系统的符号传输速率，同时也增强了信号间的可分离性与鲁棒性。

首先，本文所搭建的 A 路传输模型使系统总符号速率提升至单路传输的 A 倍，突破了传统 LFM 信

号对速率的限制。其次，本文提出的动态前导码嵌入方案解决了系统中多路信号索引模糊的问题，为

后续的 QPSK 解调提供支持。此外，通过完全随机生成的跳频序列动态控制各路子载波的时频参数，

打破了 LFM 信号固有的线性时频映射特征，使得瞬时信号参数对包括合法接收端在内的所有观测者

均具有不可预测性，以提升信号的抗截获能力。最后，为解决完全随机跳频机制下的通信数据盲检测

与多路传输模式下的子载波干扰问题，本文设计了两种基于 NC⁃DCFT 的多峰值联合检测算法，有效实

现了多路 LFM 信号的精确分离与 QPSK 符号的盲检测。

1 基础系统模型  

本文以 QPSK 调制的 LFM ISAC 波形为研究对象，搭建基于感知信号的 ISAC 系统模型。本章将

介绍该波形所涉及的理论知识，包括：LFM 信号的时频域特点、QPSK 调制的星座映射原理、传统

QPSK⁃LFM 系统模型，以及传统的 LFM 信号参数估计算法。上述内容为后续系统设计与算法构建提

供了理论支持。

1. 1　基础 LFM 信号　

常见的 LFM 信号表达式［15］为

Φ ( t )= ej2π( fk t + 1
2 fl t 2 )

（1）
式中：fk 为信号的初始频率，fl 为信号的调频斜率。LFM 信号的时频谱图以及模糊函数图［22］如图 1 所

示。图 1（a）展示了时频谱图的频率随时间呈线性变化，表现为斜直线状；图 1（b）展示的模糊函数图呈

“斜刀刃”状，其主瓣沿 DD 频移的对角线方向延伸，表现出时延与多普勒频移的强线性关联，二者共同

决定了模糊函数值，任一维度的扰动将会导致另一维度的测量值产生线性误差，反映了该信号的模糊

函数值受 DD 域的强耦合性影响。

1. 2　QPSK 调制　

QPSK 通过对二进制码元实施正交载波调制以实现数据传输，QPSK 符号可被表示为

γ ∈ { ejπ/4，ej3π/4，ej5π/4，ej7π/4 } （2）

式中 γ 代表 QPSK 符号，集合中的每个复数值对应星座图中的一个相位点。如图 2 所示，4 个符号点分

别映射为二进制码元 10、00、01 和 11，构成 2 比特格雷编码。通常用符号速率 RS 来衡量系统的传输效

率，定义为每秒传输的 QPSK 符号个数［23］。

1447



数据采集与处理  Journal of Data Acquisition and Processing Vol. 40, No. 6, 2025

1. 3　QPSK‑LFM 系统传输模型　

在 QPSK⁃LFM 系统中，发送端将 QPSK 符号嵌入 LFM
的相位维度［15］，这种设计旨在同时满足数据传输与目标检测

的双重需求。系统模型如图 3 所示。发送端在 t 时刻生成的

QPSK⁃LFM 信号 s ( t )表示为

s ( t )= γ ( t ) ∙Φ ( t ) （3）
式中：γ ( t ) 为 t 时刻的 QPSK 符号，Φ ( t ) 为 t 时刻的 LFM
信号。

在 加 性 高 斯 白 噪 声（Additive white Gaussian noise，
AWGN）信道环境下，在 t时刻的接收信号 y ( t )表示为

y ( t )= s ( t ) ejθ ( t ) + w ( t ) （4）
式中：θ ( t )∈ [ 0，2π )表示在 t时刻由发射天线引入的随机相位

扰动，w ( t ) 为 t 时刻的 AWGN，服从 CN( 0，σ 2 ) 分布，σ 2 为噪

声的功率。

QPSK⁃LFM 信号的模糊函数如图 4 所示，QPSK 调制导

致了 LFM 信号模糊函数图［22］发生结构性变化，其由图 1（b）
中的的“斜刀刃”状转变为具有不规则旁瓣的结构，表明

QPSK 的随机相位跳变破坏了 LFM 信号原有的连续相位性，

打破 LFM 模糊函数中的线性耦合项，导致模糊函数的主瓣能量重新分布。旁瓣与主瓣延对角线的连

续性中断反映出耦合路径断裂，DD 频移的测量误差不再线性绑定，体现耦合性弱化。这种弱化导致模

糊函数的取值对时延或多普勒频移单一维度的变化更为敏感，为其在各自维度上实现更精确的参数估

计奠定了基础。其主瓣仍然保持锐利性，且旁瓣的能量分布远离主瓣，反映出 QPSK⁃LFM 信号主瓣的

感知性能未受显著影响［24］。这一特性表明，QPSK⁃LFM 信号在通信功能引入的同时，仍保留良好的感

知能力。因此本文选取 QPSK⁃LFM 信号作为 ISAC 系统的研究对象，重点从通信性能角度进行分析与

改进。

图 1　fk = 0 Hz，fl = 10 GHz/s，fs = 3 MHz，T = 0.1 ms的 LFM 信号典型特性

Fig.1　LFM signal with fk = 0 Hz, fl = 10 GHz/s, fs = 3 MHz, T = 0.1 ms

图 2　QPSK 映射星座图

Fig.2　Constellation diagram of QPSK mod⁃
ulation

图 3　QPSK-LFM 系统传输模型图

Fig.3　Diagram of the QPSK-LFM transmis⁃
sion system

1448



申紫璇  等：面向通感一体化的跳频线性调频信号设计与检测方法

1. 4　接收端匹配滤波算法　

LFM 信号作为现代雷达中应用最广泛的信号，准

确估计其目标回波的初始频率和调频斜率参数至关重

要。在电子对抗场景中，截获敌方雷达信号并精确估

计其参数为识别其工作模式、定位辐射源以及生成虚

假回波信号的基础［25］。在自身雷达系统中，参数估计

的精度是实现目标检测、距离测量和速度感知等任务

的核心［26］，对维持雷达探测性能起着决定性作用［27］；

在 ISAC 系统中，参数估计为通信信号的分离、均衡以

及解调提供关键依据［20］。

匹配滤波法是目前最常用的 LFM 信号参数估计

算法之一［17］。该方法将接收信号 y ( t ) 与接收端预设

的 LFM 信号进行互相关运算，从而实现对初始频率 fk

与调频斜率 fl 的联合估计，该过程可表示为

Y MF ( f MF
k ，f MF

l )=∫
-∞

∞
e-j2π( f MF

k t + 1
2 f MF

l t 2 )
y ( t ) dt （5）

式中 f MF
k 和 f MF

l 分别为接收端预设的 LFM 信号的初始频率和调频斜率。基于此，LFM 信号的参数估计

结果可通过最大化匹配滤波器的输出模值实现，即

( f ͂k，f ͂l )= arg max
f MF

k ，f MF
l

 |YMF ( f MF
k ，f MF

l ) | （6）

该方法通过在 fk⁃fl 平面进行二维搜索以寻找峰值，从而实现对 LFM 信号参数的联合估计。然而，

其计算量随参数预设点数呈平方增长，导致该算法在高分辨率或高速动态场景下难以满足实时处理

需求［18］。

2 改进的系统模型  

本节针对所提出的多路跳频 QPSK⁃LFM 系统，依次阐述其中的多路并行架构、前导码设计方案、

以及 LFM 跳频机制，最后介绍整体系统

模型与波形结构，为后续的参数估计算

法以及信号检测奠定基础。

2. 1　多路并行 LFM 架构　

本文提出的多路并行 LFM 架构如

图 5 所示。系统设计引入 A 条并行子路

径，各路径彼此独立，每一路通过 QPSK
调制数据信号到 LFM 子载波上。根据

式（3），第 a 条路径在 t 时刻的发射信号

sa ( t )表示为

sa ( t )= γa ( t ) ∙Φ a ( t ) （7）
式中：γa ( t ) 表示第 a 条路径在 t 时刻的

QPSK 符号，Φ a ( t )表示第 a 条路径在 t 时

刻使用的 LFM 子载波。发射端信号 s ( t )

图 4　T = 0.1 ms， fk = 0 Hz， fl = 10 GHz/s， fs =
2 MHz，R s = 50 kBaud 的 QPSK-LFM 信号模

糊函数图

Fig.4　Ambiguity function diagram of QPSK-LFM 
signal with T = 0.1 ms, fk = 0 Hz, fl =
10 GHz/s, fs = 2 MHz, R s = 50 kBaud

图 5　多路并行 LFM 系统传输模型图

Fig.5　Block diagram of the multi-channel parallel LFM transmis⁃
sion system
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由各子路径信号经能量归一化处理后叠加而成

s ( t )= ∑
a = 1

A

ξa sa ( t ) （8）

式中：A 为多路 QPSK⁃LFM 模型的总路数，ξa ∈ R+为第 a 路信号的加权系数，需满足能量归一化约束条

件：∑
a = 1

A

ξ 2
a = 1。

2. 2　动态前导码设计　

本文采用动态前导码嵌入方案，在每路信号的起始处嵌入长度为 B 的前导码序列，以实现多路信号

的路径识别与分离，其中 B 为大于等于 0 的整数。当 B = 0 时，不嵌入前导码，接收端基于发射端并行信

号的加权系数实现各路 LFM 信号的索引识别。当 B > 0 时，嵌入前导码，用于解决权重相等或差异较

小时，能量差异法因判决门限模糊而失效的情况。此时选用正交的 Walsh 码［28］作为前导码，第 a 路信号

的前导码序列 { μa，b }满足如下正交性条件

∑
b = 0

B - 1
μa，b ∙μ*

a'，b =ì
í
î

B            a = a'
0             a ≠ a' 

（9）

式中 a，a' ∈ { 1，2，⋯，A }。不同路的前导码序列严格正交，确保接收端可通过相关运算识别出载波索

引。Walsh 码的正交性要求其长度 B 为 2 的整数次幂［28］，为保证每一路都有唯一的正交前导码，B 应为

大于或等于路数 A 的最小 2 的整数次幂，即

B = 2é ùlog2 A （10）
式中“é ù∙ ”表示向上取整。在本方案中，前导码为取值-1 和 1 的正交 Walsh 码，并通过相位调制的方式

加载到 LFM 载波上。这种设计与 QPSK 调制的数据部分在信号结构上保持一致，使得接收端在对

LFM 进行参数估计、信号解调等模块中，能够对前导码和数据部分采用统一的处理框架，确保了系统架

构的整体性。

2. 3　多路跳频 LFM 信号　

在本文提出的多路 LFM 系统架构中，各路 LFM 信号的初始频率和调频斜率随信号的传输周期完

全随机跳变，定义该信号模式为多路跳频 LFM 信号。每隔传输周期 Tp，每一路 LFM 信号的初始频率

和调频斜率在可用频带内随机更新一次，其时域表达式为

Φ a，p ( t )= ej2π [ f ( a，p )
k ( t - pTp )+ 1

2 f ( a，p )
l ( t - pTp )2 ]

（11）
式中 f ( a，p )

k 和 f ( a，p )
l 分别表示第 a 路 LFM 信号在第 p 个传输周期内的初始频率和调频斜率，其组合序列

｛f ( a，p )
k ，f ( a，p )

l ｝构成完全随机跳频序列。在发送端，跳频序列控制子载波的初始频率和调频斜率，使得

LFM 信号的频率参数随传输周期 Tp 动态调整，其值从满足约束条件的频带中完全随机生成，不依赖确

定性规则。这种机制使瞬时信号参数对包括合法接收端在内的任何节点均具有不可预测性，从而提升

信号的抗截获概率与系统的整体安全性。为避免不同路径之间的频率重叠干扰，在任意一个传输周期

Tp 内，跳频序列需满足以下约束

ì
í

î

ïïïï

ïïïï

|| f ( ai，p )
k - f ( aj，p )

k > Bk

|| f ( ai，p )
l - f ( aj，p )

l > Bl

（12）

式中：ai，aj ∈ { 1，2，⋯，A }且 ai ≠ aj，Bk 和 Bl 分别为初始频率和调频斜率的最小保护间隔。
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图 6 展示了双路径跳频架构下的 LFM 时频

谱图。如图 6 所示，信号的初始频率 fk 和调频斜

率 fl 在不同传输周期呈现出无规律的跳变特

性，在时频谱上表现为不连续且无固定模式的

斜线轨迹，这种完全随机的时频特性大幅度降

低了信号的可预测性与被截获概率；同时，同一

传输周期内，不同路径的 LFM 信号在时频谱上

呈现清晰分离特性，便于接收端对多路信号进

行解调。

2. 4　多路跳频 QPSK‑LFM 系统　

本文所提出的多路跳频 QPSK⁃LFM 通信

系统的整体结构如图 7 所示。系统内各路径彼

此独立，第 a 路的 LFM 子载波 Φ a ( t ) 通过跳频

序列控制其初始频率和调频斜率发生周期性跳

变。在每个传输周期 Tp 内，信号由符号长度为

B 的前导码字段 { μa }，以及包含 M 个 QPSK 符号的通信数据字段 γa 两部分构成，其中 B + M = Tp ∙R s。

两种字段通过时分复用方式嵌入至 LFM 信号的相位域，从而构造出本文提出的单个子载波的

QPSK⁃LFM 的波形 sa ( t )。各子路径信号在发射端进行叠加，形成复合波形 s ( t )，经过无线信道传输后

到达接收端，接收信号记作 y ( t )。

假定系统中发射信号的跳频总次数为 P，系统发射端输出的第 a 路信号 sa ( t )可表示为

sa ( t )= ∑
p = 1

P é

ë
ê
êê
ê∑

b = 1

B

μa，b ∙Φ a，p ( t ) ∙rect ( )t - pTp -( b - 1 ) ∆t
∆t

+

ù

û

ú
úú
ú∑

m = 1

M

γa，p，m ∙Φ a，p ( t ) ∙rect ( )t - pTp - B∆t -( m - 1 ) ∆t
∆t

（13）

式中：a = 1，2，⋯，A 表示第 a 条路径；p = 1，2，⋯，P 表示第 p 个传输周期；b = 1，2，⋯，B 表示前导码的

图 7　多路跳频 QPSK-LFM 系统传输模型图

Fig.7　Block diagram of the multiplexed frequency-hopping QPSK-LFM transmission system

图 6　T = 2 ms，Tp = 1 ms，A = 2，Bk = 23.43 kHz，Bl =
39.06 MHz/s的双路径跳频的 LFM 时频谱图示例

Fig.6　Spectrogram of dual-path frequency hopping LFM 
signals with T = 2 ms, Tp = 1 ms, A = 2, Bk =
23.43 kHz, Bl = 39.06 MHz/s
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第 b 个符号；对于前导码字段，{ μa，b }为第 a 条路径对应的前导码符号序列，Φ a，p ( t )表示第 a 条路径在第

p 个传输周期内使用的 LFM 子载波；在通信符号字段中，γa，p，m 表示第 a 条路径在第 p 个传输周期内的第

m 个 QPSK 符号；每个符号的持续时间记为 ∆t =
Tp

M + B
；矩形脉冲函数定义为 rect ( t )=ì

í
î

1    0 < t < 1
0         其他     

，

用于实现时序控制，同时限定信号的有效激活时间。

根据式（8），A 路并行架构的发射端信号 s ( t )由各子路径信号经能量归一化处理后叠加而成。上述

模型为理想连续时间表达式，实际系统中信号处理需基于离散采样实现。假定采样频率为 fs，则发送端

的合成信号 s [ n ]= s ( n/fs )。结合式（4）和式（8），接收信号 y [ n ]可表示为

y [ n ]= s [ n ] ejθ [ n ] + w [ n ] （14）

3 多峰值联合检测算法  

本文采用多路跳频的 QPSK⁃LFM 系统模型，在接收端需对每个传输周期内的信号进行时分处理，

依次完成多路 LFM 子载波重构、路径索引及 QPSK 符号解调。由于各传输周期的信号处理流程具有

一致性，本章以 P = 1 的单传输周期为例，介绍 LFM 信号参数估计与 QPSK 符号检测的协同处理流程。

该流程可扩展至全时段多周期的完整信号处理场景。

3. 1　NC‑DCFT参数估计算法　

匹配滤波法是目前 LFM 信号参数估计的主流方法，算法原理详见 2.4 节。该方法通过最大化输出

信噪比以实现参数估计，但其计算复杂度随参数搜索点数呈平方级增长［17］。针对本文提出的多路跳频

QPSK⁃LFM 系统，若采用匹配滤波法进行参数估计，其计算量将急剧增加。此外，该方法会受到 QPSK
符号相位跳变的影响，进而降低参数估计精度。为此，本文引入 NC⁃DCFT 算法［20］，在降低计算复杂度

的同时，依赖可调的频率搜索范围以及频率搜索精度实现参数估计性能的提升。该算法采用符号分块

处理和范数累加机制，抑制了 QPSK 信号的相位跳变干扰，适用于本文的 QPSK⁃LFM 一体化波形。

维度为 K 的 NC⁃DCFT 矩阵 XNC 为

XNC [ l0，k0 ]= 1
N

∑
m = 0

M - 1 |

|

|
||
|
|
||

|

|
||
|
|
| ∑

n = mi

mi + ni - 1

x [ n ] W ( ζl0 + ρ ) n2 +( ηk0 + λ ) n
K

2

（15）

式中：l0，k0 = 0，1，⋯，K - 1；N 为接收端信号 x [ n ]的采样点数；M 为信号中包含的 QPSK 符号个数；mi

为第 m 个符号的采样起点索引；ni 为该符号的总采样点数；旋转因子 W K = e-j2π/K；“| ∙ | 2”表示模平方运

算。可调因子 ζ、η、ρ、λ 由设定的搜索范围 [ f min
l ，f max

l ]、[ f min
k ，f max

k ]，采样频率 fs，以及频率分辨点数 K 共

同决定，即

ì

í

î

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï
ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïï
ï
ï

ï

ï

ï

ζ = K ( f max
l - f min

l )
2f 2

s ( K - 1 )

η = K ( f max
k - f min

k )
fs ( K - 1 )

ρ = Kf min
l

2f 2
s

                  

λ = Kf min
k

fs
                 

（16）

1452



申紫璇  等：面向通感一体化的跳频线性调频信号设计与检测方法

在 NC⁃DCFT 矩阵 XNC 中定位峰值坐标 ( l͂，k͂ )，并
估计出参数

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

f ͂l = 2
K

f 2
s ( ζl͂ + ρ )

f ͂k = 1
K

fs ( ηk͂ + λ )
（17）

如图 8 所示，NC⁃DCFT 算法将搜索范围缩小到自

定义的 [ f min
l ，f max

l ]、[ f min
k ，f max

k ]，同时通过调节频率分

辨点数 K，有效解决了传统 DCFT 频率分辨率固定所

导致的参数估计精度受限的问题。

3. 2　基于 MMSE 的 NC‑DCFT 多峰值联合检测

算法

针对多路跳频 QPSK⁃LFM 复合信号模型，假定接

收 端 已 知 各 路 加 权 系 数 ξa，本 文 提 出 了 一 种 基 于

MMSE 的 NC⁃DCFT 多峰值联合检测算法。本算法

依次执行以下 3 个步骤：首先，在 NC⁃DCFT 矩阵中进

行多峰值搜索，根据搜索出的多个峰值重建出多路

LFM 载波；其次，依据多路信号功率差异是否显著，对

重建出的多路 LFM 载波选用不同的索引定位方式；最

后，根据 MMSE 准则联合检测所有路径的 QPSK 符

号。算法流程图如图 9 所示。

3. 2. 1　基于 NC⁃DCFT 的多峰值搜索机制　

根据式（8，15），信号分量的加权系数 ξa 将直接影

响其在 NC⁃DCFT 矩阵中的峰值幅度

H ( a )
peak ∝ ξ 2

a （18）
式中：H ( a )

peak 表示第 a 路 LFM 信号分量在矩阵 XNC 中的

峰 值 幅 度 ，ξa 表 示 第 a 路 LFM 信 号 分 量 的 加 权 系 数 。 图 10 展 示 了 双 路 径 QPSK⁃LFM 信 号 的

NC⁃DCFT 矩阵幅度分布图。如图 10（a）所示，当两路信号的加权系数不同时，各路 LFM 信号的能量呈

层级分布，强分量在输出矩阵 XNC 中形成主导峰值，而弱分量则对应次峰；如图 10（b）所示，当两路信号

具有相同加权功率时，两路径 LFM 信号的理论幅度一致，但受限于 NC⁃DCFT 的分辨率与搜索精度，其

峰值幅度在实际中仍会出现轻微差异。

在输出矩阵 XNC 中搜索多分量 LFM 信号所对应的多个峰值，具体步骤如下。

（1）主峰值提取。将 NC⁃DCFT 输出结果中的峰值按幅度进行排序，选取数值最大峰值记作主分量

z1，其坐标为 ( l͂ z1
，k͂z1

)，构建其对应的 LFM 模板信号 Φ͂ z1
[ n ]=e

j2πf ͂ ( z1 )
k

n
fs

+ jπf ͂ ( z1 )
l

n2

f 2
s 。其中，f ͂ ( z1，p )

k 和 f ͂ ( z1，p )
l 为该主

分量在第 p 个传输周期内的初始频率和调频斜率估计值，可通过式（17）计算。此时 z1 为能量最大分量，

需进一步确定其路径索引。

（2）构建保护区域。为避免主峰旁瓣干扰次峰检测，根据式（12），以主峰坐标 ( l͂ z1
，k͂z1

)为中心，设置

保护区域

图 8　NC-DCFT 参数估计搜索图

Fig.8　Parameter estimation search diagram for NC-

DCFT

图 9　基于 MMSE 的 NC-DCFT 多峰值联合检测算

法流程图

Fig.9　Flowchart of the MMSE-based multi-peak 
joint detection algorithm for NC-DCFT
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G 1 = { ( l，k ) | l - l͂ z1
|≤ D l ∪ | k - k͂z1

|≤ Dk } （19）

式中 Dl 和 Dk 分别表示输出矩阵中 l轴和 k轴的保护距离，由式（12）中定义的最小保护间隔决定，即

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

D l = Bl
K - 1

f max
l - f min

l

D k = Bk
K - 1

f max
k - f min

k

（20）

（3）重检测与迭代更新。在剔除保护区域 Gp 内的所有候选点后，重新搜索矩阵 XNC 中的下一个最

大峰值。该过程重复 A - 1 次，最终确定 A 个显著峰值点 ( l͂ zu
，k͂zu

)

( l͂ zu
，k͂zu

)= arg max
( l͂，k͂ ) ∉ ∪

a = 1

u - 1
Ga

 XNC [ l，k ] （21）

式中：zu 表示第 u 个次强分量 ( 2 ≤ u ≤ A )，Ga 为第 a 个强分量对应的保护区域。根据式（21）中得到的坐

标，相应的 A 个不同路径的 LFM 分量依次表示为

Φ͂ zm
[ n ]= e

j2πf ͂ ( zm )
k

n
fs

+ jπf ͂ ( zm )
l

n2

f 2
s （22）

3. 2. 2　多路信号的路径索引定位　

在 3.2.1 节所述的多峰值搜索机制中，接收端通过对 XNC 矩阵的峰值检测重构出多路 LFM 信号，其

按能量峰值幅度降序排列，依次标记为 z1， z2， ⋯， zA。然而，此顺序与发送端路径索引并非一一对应的

关系。当多路信号功率差异显著时，可直接根据多峰值的能量大小排序实现路径索引识别，此时无需

前导码，即 B = 0；当功率差异较小时，本文基于 B > 0 的动态前导码序列，提出一种全排列搜索与最小

误差匹配算法。该算法通过遍历所有可能的 LFM 信号索引组合，选取与接收信号最为匹配的排列

方式。

定义接收端根据 3.2.1 节多峰值搜索机制所重构出的 A 个 LFM 信号分别为 { Φp1
，Φ p2

，⋯，Φ pA
}，现

需确定其与发送端 LFM 信号 { Φ 1，Φ 2，⋯，Φ A }的映射关系，定义映射函数

M：{ Φpi
} → { Φj } （23）

式中 i，j = 1，2，⋯，A。

算法步骤如下：

（1）生成所有的 LFM 信号索引排列组合（共 A！种），计算每一种组合下的前导码信号作为候选信号

图 10　双路径 QPSK-LFM 信号的 NC-DCFT 矩阵幅度分布图

Fig.10　Amplitude distribution of the NC-DCFT matrix for dual-path QPSK-LFM signals
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SCandidates =
ì
í
î

ü
ý
þ

ck = ∑
a = 1

A

Φ δk ( a ) ∙μa

A！

k = 1

（24）

式中：δ 为索引排列函数，δk 为第 k种排列方式，μa 为发送端第 a 路信号的前导码序列。以 A = 2 为例：共

A！= 2 种排列方式，候选信号集合 SCandidates = { c1 = Φ p1
∙μ1 + Φ p2

∙μ2， c2 = Φ p2
∙μ1 + Φ p1

∙μ2 }。
（2）计算接收信号中的前导码部分与各个候选信号之间的欧氏距离，并选择最小误差对应的排列

方式

k̂ = arg min
k

 | ypre - ck |
2
，      M̂ = δk̂ （25）

式中 ypre 为接收信号中的前导码部分，其长度由前导码的长度 B 以及每一位码的采样点数决定。根据

映射方式 M̂，将 3.2.1 节估计出的 A 个 LFM 信号重新排序为 Φ͂ 1 [ n ]， Φ͂ 2 [ n ]， ⋯， Φ͂ A [ n ]，对应于发送端

的第 1~A 路 LFM 子载波。本算法通过全排列搜索和最小误差匹配，有效克服了系统中多路信号索引

的模糊性，为后续的 QPSK 解调提供支持。

3. 2. 3　符号检测　

接收端估计出各路 LFM 分量后，根据 MMSE 准则联合检测所有分量的 QPSK 符号

{ γ͂1，γ͂2，⋯，γ͂A }= arg min
γa ∈ Г

 ∑
n = mi

mi + ni - 1 |

|

|
||
||

|

|
||
|

yQPSK [ n ]- ∑
a = 1

A

γa ∙ξa Φ͂a [ n ]
2

（26）

式中：yQPSK 为接收信号中的 QPSK 数据部分，Г = { ejπ/4，ej3π/4，ej5π/4，ej7π/4 } 为 QPSK 符号集，mi 为第 m 个

符号的采样起点索引，ni 为该符号的总采样点数。该检测方法通过最小化接收信号与重构信号之间的

均方误差，实现了多路 QPSK 符号的联合估计。

3. 3　基于 SIC的 NC‑DCFT多峰值联合检测算法　

根据 3.2 节中描述的 MMSE 检测机制，接收端通过对矩阵 XNC 的多峰值进行搜索，重构出多路

LFM 分量并为其匹配发射端顺序。该过程会面临旁瓣误检和保护间隔设计挑战。当各路分量权重因

子差异显著时，主峰掩蔽效应可能导致次峰检测失败，从而引发误判或遗漏。如图 11（a）所示，弱路径

的主峰无法从强路径的旁瓣中分离出来。保护间隔较大有助于避免主峰对次峰的覆盖，但会限制 LFM
信号参数的灵活分配，从而降低系统容量。保护间隔过小可能会使次峰落入主峰的保护区域，导致次

峰漏检，如图 11（b）所示。

图 11　两种场景下的 NC-DCFT 矩阵幅度分布图

Fig.11　Amplitude distribution of NC-DCFT matrix for two scenarios
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为解决上述问题，本文提出一种基于 SIC 的 NC⁃DCFT 多峰值联合检测算法。区别于 MMSE 算法

中需同时估计所有路径的参数以及符号，在 SIC 算法中，每次迭代仅检测最强分量，并对其进行路径索

引识别以及符号判决。随后从接收信号中消除已检测分量，再对剩余信号进行下一轮迭代检测。该算

法通过逐级重构机制，实现了主峰旁瓣对弱分量的干扰抑制、突破了保护区域的物理限制，具体流程如

图 12 所示。

算法步骤如下。

（1）主峰检测。定位输出矩阵 XNC 中的峰值坐标 ( l͂ z1
，k͂z1

)，根据式（17）估计出主分量的初始频率 f ͂ ( z1 )
k

以及调频斜率 f ͂ ( z1 )
l ，并重构此 LFM 分量 Φ͂ z1

[ n ]= e
j2πf ͂ ( z1 )

k
n
fs

+ jπf ͂ ( z1 )
l

n2

f 2
s 。

（2）识别主分量路径索引。当多路信号功率差异显著时，为主分量匹配权重系数最大的路径索引；

当功率差异较小时，对主分量中的前导码部分采用 MMSE 准则进行路径索引识别

a͂ = arg min
a

 
é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
ú∑

n = 0

B∙ni - 1
|| ypre [ n ]- μa [ n ] ∙ξz1

Φ͂ z1
[ n ]

2
（27）

式中：a = 1，2，⋯，A 对应着发送端 LFM 信号的路径索引，B 为每一路前导码的长度，ni 为每一位前导码

符号的总采样点数，ξz1
为接收端先验信息中各路加权系数的最大值。该步骤确定了主分量信号对应于

发送端的第 a͂ 条路径。

（3）MMSE 符号检测。对主分量中的 QPSK 数据部分采用 MMSE 准则进行 QPSK 符号检测，即

γ͂p1
= arg min

γ ∈ Г
 
é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú∑

n = mi

mi + ni - 1
|| yQPSK [ n ]- γ∙ξz1

Φ͂ z1
[ n ]

2
（28）

（4）干 扰 重 构 与 消 除 。 基 于 步 骤（1~3）重 构 主 分 量 QPSK⁃LFM 信 号 ξz1
μz1

[ n ] Φ͂ z1
[ n ]+

ξz1
γ͂z1

[ n ] Φ͂ z1
[ n ]，并从接收信号中消除

y rest [ n ]= y [ n ]- ξz1
μz1

[ n ] Φ͂ z1
[ n ]- ξz1

γ͂z1
[ n ] Φ͂ z1

[ n ] （29）
（5）次峰迭代检测。对残余信号重复步骤（1~4），依次检测出次强分量的参数、对应路径索引、以及

对应的 QPSK 符号，直至所有显著峰值被提取。

4 仿真与分析  

本章通过 103 次蒙特卡洛实验仿真验证了多路跳频 QPSK⁃LFM 系统的可行性和有效性。仿真分

为 4 个部分展开：首先对比在相同符号速率约束条件下，单路系统和多路并行系统的传输性能，验证本

图 12　基于 SIC 的多峰值联合检测算法流程图

Fig.12　Flowchart of the SIC-based multi-peak joint detection algorithm
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文提出的多路系统的可行性；其次，针对功率相近、功率存在差异以及功率差异显著 3 种场景，对比两种

路径索引识别方法下，LFM 初始频率与调频斜率估计值的归一化均方差（Normalized mean square er⁃
ror， NMSE）［20］，其定义为

JNMSE = 1
V ∑

v = 1

V  f ͂v - fv

2

 fv
2 （30）

式中：V 为蒙特卡洛实验次数，fv 为第 v 次实验的真实参数

值，f ͂v 为第 v 次实验的参数估计值。进一步，针对接收机信

号检测机制，分别在信号功率相近、功率差异显著以及保

护间隔较小 3 种场景下对比本文提出的两种多峰值联合

检测算法的误码率（Bit error rate， BER）［28］，其定义为

JBER = N error

N total
（31）

式中：N error 为错误比特数，N total 为传输总比特数。最后，对

比未采用跳频方案与采用所提跳频方案两种场景下，非合

作第 3 方对信号的截获概率，并将初始频率 fk 以及调频斜

率 fl 的 准 确 恢 复 概 率（Probability of accurate recovery， 
PAR）作为核心性能指标。PAR 定义为在蒙特卡洛实验

中，估计参数被判定为准确的概率，即估计参数在误差容

限内的概率。具体判定标准如下

|

|

|
||
|
|
| f ͂ ( p )

l - f ( p )
l

f ( p )
l

|

|

|
||
|
|
|
≤ εfl

      
|

|

|
||
|
|
| f ͂ ( p )

k - f ( p )
k

f ( p )
k

|

|

|
||
|
|
|
≤ εfk

（32）

式中：f ͂ ( p )
l 和 f ͂ ( p )

k 分别表示第 3 方在第 p 个跳频周期对调频

斜率和初始频率的估计值；f ( p )
l 和 f ( p )

k 分别为第 p 个跳频周

期内调频斜率和初始频率的真实值；εfl
和 εfk

分别为对调频

斜率和初始频率的允许相对误差容限。仿真参数如表 1
所示。

4. 1　多路信号传输性能分析　

本节通过仿真实验分析了多路并行 LFM 传输架构的

可行性。采用基于 MMSE 的 NC⁃DCFT 多峰值联合检测

算法，对比 3 种方案的误码率：单路 QPSK⁃LFM 系统，符

号速率 R s = 50 kBaud；单路 QPSK⁃LFM 系统，符号速率

R s = 200 kBaud；4 路并行 QPSK⁃LFM 系统，每路符号速

率 R s = 50 kBaud。
仿真结果如图 13 所示。首先，在单路 QPSK⁃LFM 系

统中，符号速率为 200 kBaud 时的 BER 显著高于符号速率

为 50 kBaud 的系统，其主要原因在于更高的符号速率导

致码元周期缩短，使信道中的符号间干扰加剧。其次，在

总符号速率均为 200 kBaud 的约束下，4 路并行传输架构

表 1　仿真参数

Table 1　Simulation parameters

参数

A

Tp/s
fs/Hz

R s/kBaud
B

K

Bl/（Hz ⋅ s-1）

Bk/Hz
fl/（Hz ⋅ s-1）

fk/Hz
调频斜率搜索范围

[ f min
l ,f max

l ]/（Hz ⋅ s-1）

初始频率搜索范围

[ f min
k ,f max

k ]/Hz
εfl

/%
εfk

/%

参数值

2（默认）

10-3

107

50
2

128
7.08 × 108

3.94 × 104

[ 109, 1010 ]
[ 0, 5 × 105 ]

[ 109, 1010 ]

[ 0, 5 × 105 ]

6
6

图 13　单路系统和 4 路并行系统在不同符号速

率条件下的 BER-SNR 曲线

Fig.13　BER-SNR curves for single-channel and 
four-channel parallel systems under dif⁃
ferent symbol rates
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的性能显著优于单路系统，且差距随着 SNR 的增大而扩大。当 SNR = 0 dB 时，多路传输架构 BER 约

3.8 × 10-4，而单路传输的 BER 约 5.6 × 10-3，这表明多路架构的并行子载波分散了符号间干扰，显著提

升了高信噪比环境下的符号判决精度。最后，在相同的单路符号速率 R s = 50 kBaud 条件下，相比单路

系统，4 路并行系统通过牺牲部分抗误码性能换取了 4 倍的总符号速率，适用于高信噪比、高吞吐量需求

的场景。仿真结果表明，本文提出的多路并行架构可以有效抑制高符号速率引发的符号间干扰，展现

了其在高通信速率场景中的优势。

4. 2　两种索引识别方法的性能分析　

本节对比了基于前导码与基于子载波功率两种子载波索引识别方法的性能，分别针对两路信号功

率相近、功率存在差异以及功率差异显著 3 种场景进行仿真。

当两路信号功率相近时，仿真结果如图 14（a）所示。此时基于子载波功率进行索引识别的方法，因

无法有效区分幅度相似的信号分量而失效。两路子载波的初始频率 fk 和调频斜率 fl 的归一化均方差稳

定在 0.2 左右。相比之下，前导码索引识别机制凭借嵌入的正交 Walsh 码，展现出显著优势。其 NMSE
在 SNR > -10 dB 时急剧下降，最终稳定在 10-30 以下，表明在高信噪比条件下，前导码机制能实现近乎

无误的子载波索引识别。

当两路信号功率存在差异时，仿真结果如图 14（b）所示。当 SNR < -25 dB，噪声功率远大于信

号，两种索引识别方法的性能相近，均无法实现对参数的可靠估计。随着 SNR 的增大，两种方法的 fk、fl 
NMSE 均急剧下降，并在 SNR = -10 dB 后趋于稳定。在此过程中，基于前导码的索引机制性能显著

优于基于功率的索引机制，当 SNR = 10 dB 时，基于前导码的 fl NMSE 约为 2.2 × 10-3，基于功率的 fl 
NMSE 约为 5.7 × 10-3。

当两路信号功率差异显著时，仿真结果如图 14（c）所示。当-25 dB < SNR < -10 dB，两种方法

的 NMSE 均急剧下降，其中基于功率的索引机制直接利用显著的功率差异进行识别，性能略优于基于

前导码的方法。例如，当 SNR = -15 dB 时，基于功率的 fk NMSE 约为 1.6 × 10-2，而基于前导码的 fk 
NMSE 约为 2.0 × 10-2。当 SNR > -10 dB 时，两种算法性能相近，均稳定于 10-2 以下。

仿真结果表明，是否嵌入前导码以及索引识别方法的选择需综合考量信号功率差异程度与信噪比

水平。信号功率差异显著时，基于功率的索引机制复杂度低且有效，同时可以节省前导码开销，从而提

升符号速率；而在功率相近或非极端差异场景下，基于前导码的索引机制具有更强的鲁棒性，其前导码

资源还可兼用于同步等功能。

图 14　两种索引识别方法的 NMSE-SNR 曲线

Fig.14　NMSE-SNR curves for two index identification methods
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4. 3　功率相近场景下两种符号检测算法性能分析

本节通过仿真对比了在多路信号功率相近的场景

下，MMSE 检测算法与 SIC 检测算法的可行性。设置

两路信号的权重差异控制在 0~0.8 dB，以模拟多路信

号功率相近场景。

仿真结果如图 15 所示，两种算法的强路径检测性

能均优于弱路径。原因在于强路径具备更高的 SNR，

可以更好地抵抗噪声干扰，从而实现更高的判决可靠

性。

整体趋势上看，当 SNR < -10 dB 时，噪声功率远

大于信号，两种算法性能相近，均无法实现可靠判决。

随着 SNR 的增大，MMSE 算法凭借多路信号的联合检

测机制展现显著优势，其 BER 在 SNR = 10 dB 时趋近

于零。其原因在于本场景仿真多路信号功率相近情

况，排除主峰旁瓣误检现象，此时 SIC 的分步消除优势

无法体现，整体性能反而因误差累积导致下降［29］。仿

真结果表明，在功率相近条件下，SIC 算法的分步消除

策略受限，而 MMSE 算法通过整体联合检测，能够更

好地区分路径间的信号，从而体现出更强的鲁棒性。

4. 4　功率差异显著场景下两种符号检测算法性能

分析

本节通过仿真对比了在功率差异显著场景下，

MMSE 检测算法与 SIC 检测算法的性能。设置两路

信号的权重差异控制在 3~4.7 dB，以模拟两路信号功

率差异显著场景，讨论主峰旁瓣幅值高于次峰峰值所

导致的旁瓣误检情况。

仿真结果如图 16 所示。对于 SIC 检测算法，随着

SNR 的增大，其 BER 迅速下降，反映其通过逐级消除

强分量干扰、增强弱路径检测能力的机制，有效抑制了

主峰旁瓣对弱信号的压制，避免了旁瓣误检现象。尤其在 SNR > 0 dB 时，SIC 检测算法中强路径的

BER 可达到 0，弱路径稳定于 3.3 × 10-3 左右，综合路径稳定于 1.65 × 10-3 左右。而 MMSE 检测算法

在该场景下表现出一定局限性。由于其对路径功率的差异不具备消除机制，导致弱路径在联合检测过

程中被强路径主导，其 BER 稳定维持在 0.5 左右，难以满足实际通信需求。该结果进一步验证了：检测

算法的选择应根据路径功率结构动态适配，SIC 更适用于强弱路径显著分离的环境，而 MMSE 更适用

于功率接近或需要联合建模的系统。

4. 5　保护间隔对系统性能的权衡分析　

根据式（12），同一传输周期内多路 LFM 信号初始频率和调频斜率之间需满足最小保护间隔，以抑

制多路干扰。较大的保护间隔可抑制主峰对次峰的覆盖效应，但会限制 LFM 信号参数的灵活分配，使

得系统容量下降。而保护间隔过小可能会使次峰落入主峰的保护区域，从而导致次峰估计错误的情

图 15　功率相近场景下两种符号检测算法的 BER-

SNR 曲线

Fig.15　BER-SNR curves for two symbol detection 
algorithms under comparable power scenario

图 16　功率差异显著场景下两种符号检测算法的

BER-SNR 曲线

Fig.16　BER-SNR curves for two symbol detection 
algorithms under significantly different pow ⁃
er scenario
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况。本节通过仿真对比了在保护间隔较小的场景下，MMSE 检测算法与 SIC 检测算法的可行性。设置

两路 LFM 载波初始频率之差 ∆fk ∈ ( Bk， 1.1Bk )、调频斜率之差 ∆fl ∈ ( Bl， 1.1Bl )，分别针对两路信号功

率相近以及功率差距显著两种情况进行仿真。

两路信号功率相近时，仿真结果如图 17（a）所示。当 SNR < 5 dB 时，SIC 算法对于弱路径和总路径

的检测性能优于 MMSE 算法。其原因在于，在 MMSE 算法的多峰值搜索机制中，当参数的保护间隔较

小时，次峰坐标易在噪声干扰下偏移至主峰保护区域，导致次峰漏检。而 SIC 算法通过逐级检测、干扰

消除机制有效降低了次峰漏检概率，增强了系统的抗噪声性能。当 SNR = 0 dB 时，SIC 检测算法中综

合路径的 BER 约为 6.3 × 10-3，MMSE 约为 8.9 × 10-3。然而，随着 SNR 提升至 10 dB，噪声对次峰的

干扰显著降低，此时 MMSE 算法的联合检测机制体现出更大的优势。当两路信号功率差异显著时，仿

真结果如图 17（b）所示。此时主路径旁瓣高于次路径峰值，使得 SIC 算法中的逐级重构机制展现出显

著优势。当 SNR > 0 dB 时，SIC 检测算法中综合路径的 BER 稳定在 4 × 10-3 左右，而 MMSE 稳定在

2.3 × 10-1 左右。

仿真结果表明，对于较小保护间隔场景，当信号功率相近时，SIC 算法在中低信噪下更具鲁棒性，而

MMSE 算法在高信噪比时表现更佳；当信号功率差异显著时，SIC 算法性能更优。二者性能的差异进

一步证实，在实际通信系统中，需依据信道条件与信号特性选择相应的检测算法，从而在复杂场景下实

现最优的 BER 性能。

4. 6　跳频机制的抗截获性能分析　

本节通过仿真实验分析了跳频机制对系统抗截获能力的提升效果，对比了未采用跳频方案与采用

所提跳频方案两种场景下，第 3 方对 LFM 信号估计参数的准确恢复概率。其中，在无跳频场景中，

LFM 信号参数保持恒定，假设该参数值已泄露，第 3 方知其精确值。在此理想条件下，第 3 方的参数

PAR 为 100%，即

P no hop
r = 100% （33）

而在本文提出的多路跳频方案中，每路信号的调频斜率 fl 和初始频率 fk 在满足最小保护间隔约束

的离散参数空间中随机跳变，定义 N ( a )
l 和 N ( a )

k 分别为第 a 路信号调频斜率和初始频率的可选频率点数。

考虑到最小保护间隔约束，A 路参数的可选频率点数随路序递减，即

图 17　较小保护间隔场景下两种符号检测算法的 BER-SNR 曲线

Fig.17　BER-SNR curves for two symbol detection algorithms under small guard interval scenario
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ì
í
î

N ( a )
l = N ( a - 1 )

l - N ( a - 1 )
l， guard

N ( a )
k = N ( a - 1 )

k - N ( a - 1 )
k， guard

（34）

式中：a = 2，3，⋯，A；N ( a - 1 )
l， guard 和 N ( a - 1 )

k， guard 分别表示第 a - 1 路信号调频斜率和初始频率在保护间隔约束下

需要扣除的频率点数，由式（12）定义的最小保护间隔决定。假设 LFM 信号的参数信息发生泄漏，第 3
方获知的精确 fl 和 fk 候选集大小分别为 Z ( leak )

l 和 Z ( leak )
k 。考虑到允许的相对误差容限 εfl

和 εfk
，每一个泄露

的候选频率点可覆盖一至多个真实参数点，因此第 3 方根据匹配滤波算法可能正确估计出的参数点数

量扩展为 Zl 和 Zk，其中 Zl ≥ Z ( leak )
l ，Zk ≥ Z ( leak )

k 。具体地，扩展后的候选集大小取决于发射端设计的参数

空间的离散化程度，以及误差容限的大小。在无噪理想条件下，第 3 方估计参数的 PAR 理论上限为

P hop
r = ∏

a = 1

A ( )Zl

N ( a )
l

× Zk

N ( a )
k

（35）

为避免仿真计算量过大，本研究选取较小参数规模以高效验证跳频机制的抗截获概率，设置第 1 路

参数的可选频率点数 N ( 1 )
k = N ( 1 )

l = 16。实际系统中，可选频率点数可显著增大，使第 3 方基于匹配滤波

的信号估计可行性急剧降低。

仿真结果如图 18 所示。在无跳频场景下，

LFM 信号参数保持恒定，第 3 方一旦获知精确参数

值，即可近乎完美地重构该信号，此时 PAR 达到

100%，不仅严重削弱了通信链路的保密性，使通信

方易受窃听和干扰，还可能导致自身位置、速度等

感知信息泄露，对 ISAC 系统构成通信与感知安全

的双重威胁。而在本文设计的跳频参数场景下，由

于 fk 和 fl 在可选值范围内随机跳变，且无固定规则，

因此系统展现出较强的抗截获能力。当参数泄露

较少时，Z ( leak )
l = Z ( leak )

k =2 或 4，PAR 趋于 0，充分体

现了该性能。即使信息泄露达到 50%，Z ( leak )
l =

Z ( leak )
k = 8，第 3 方的 PAR 仍稳定低于 7%，信号被

截获的风险显著降低，为系统提供了有效的安全保

障。仿真结果表明，本文提出的跳频机制具有较强的抗截获能力，可有效抵御第 3 方的窃听与干扰，全

面满足通信与感知一体化系统的安全需求。

5 结束语

针对 ISAC 系统中以感知波形为基础的信号面临通信速率受限、抗截获能力薄弱的问题，本文设计

了一种基于 QPSK⁃LFM 的多路跳频传输方案。该方案采用多路并行传输架构以提高符号速率，利用

LFM 子载波的完全随机跳频特性以增强通信安全性，并结合动态前导码与数据的时分复用机制以实现

多路径的索引识别。针对接收端无跳频参数先验条件的 QPSK 符号盲检测需求，本文进一步提出两种

基于 NC⁃DCFT 的多峰值检测算法：（1）基于 MMSE 的联合检测算法，适用于各路子载波功率相近场

景；（2）基于 SIC 的检测算法，适用于功率差异显著或 LFM 参数相近场景。仿真结果表明，在相同符号

速率约束条件下，多路并行传输架构 BER 性能优于传统单路架构，当 SNR 为 0 dB 时，4 路并行架构的

BER 相较于单路方案降低了一个数量级；同时，动态前导码方案满足不同场景下的路径索引识别需求，

在 SNR = 0 dB 时，均可实现归一化均方差低于 10-2；此外，两种检测方案分别适配不同场景，在 SNR =

图 18　跳频场景下第 3 方估计参数的 PAR-SNR 曲线

Fig.18　PAR-SNR curves for externally estimated pa⁃
rameters under frequency-hopping scenario
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0 dB 时，均可实现 BER 低于 10-2，满足多路信号检测的可靠性需求。最后，跳频机制极大保障了系统的

抗截获能力，即使 50% 参数泄露，第 3 方对信号的 PAR 仍被压制在 7% 以下。未来工作可进一步探索

该系统架构在感知功能上的潜力，例如目标检测精度、参数估计性能等，以实现更高性能的 ISAC 系统

设计。
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