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正交循环码 M 进制扩频接收机的研究 
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摘  要： 该文提出了一种基于正交循环码的 M 进制扩频接收机方案，发端将一条原型扩频码循环移位构成 M 个

扩频码，实现 M 进制扩频，接收端利用时频变换域正交匹配滤波器实现了非相干解扩解调。该方案不仅减少了需

要的扩频码数目，而且有效地降低了接收机的计算复杂度。该文对所提出的系统在单用户和多用户条件下的误码性

能进行了理论分析和仿真，并比较了 3 种 M 进制解扩方法的运算量。结果表明：正交循环码 M 进制扩频系统的计

算复杂度和误码特性均优于传统的 M 进制系统。 
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Abstract  This paper proposes a novel M-ary spread spectrum receiver scheme based on time-frequency transform 

domain. At the transmitter of the system, the M spreading codes of each user are generated by circularly shifting the 

prototype spreading code. At the receiver, a time-frequency transform domain orthogonal matched-filter is employed to 

noncoherently despread and demodulate the received signals. The proposed scheme reduces computation and spreading 

codes selection difficulty of M-ary spread spectrum system remarkably. The BER performances of the receiver for single 

user and multiuser are analyzed, and the computations for three kinds of M-ary despreading methods are compared. The 

results show that the proposed scheme has better BER performance and lower computation complexity than of traditional 

M-ary systems. 
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1   引言 

M进制扩频技术已经广泛应用于移动通信、卫星通信等

各类系统中，许多文献[1-9]从不同方面对M进制扩频(也称为

软扩频、正交码扩频)技术进行了研究和探讨。M进制扩频方

式虽然具有较高的频带利用率，但是由于它同时使用了多条

相互正交的伪随机码，其接收机相应地需要相同数量的相关

器[10]，这就使得M进制扩频接收机的结构十分复杂。另外，

在多用户情况下，整个M进制扩频系统所需的扩频码的数目

是十分庞大的，并且还要保证所有用户的扩频码之间必须具

有良好的正交性，选码的难度非常大。实现能够同时接收多

个用户信号的接收机或可变数据速率的M进制扩频接收机也
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就更加复杂。所以，如何有效地降低M进制扩频选码的难度、

简化接收机的复杂度已成为M进制扩频技术研究的热点问

题。 

文献[2,3]讨论了IS-95 标准中反向链路业务信道采用

Hadamard序列作为M进制扩频码的方案，由于接收端可以通

过FHT变换(快速哈达玛变换)在列率谱上对接收序列进行识

别，从而在一定程度上降低了接收机的复杂度。但是由于

Hadamard序列的长度只能是 2 的整数次幂，而且还需要用一

条长周期的伪随机序列对各个用户信号分别进行加扰以区

分并白化不同用户信号，这就限制了系统的灵活性，同时也

增大了多址干扰[4]。 

 

 



第 11 期                             褚振勇等：正交循环码 M 进制扩频接收机的研究                           1705 

文献[5]提出将一条初始扩频码的 M 条循环移位序列用

作 M 进制扩频，为了降低接收机复杂度，其接收机使用了两

个完全相同的匹配滤波器，而且每个匹配滤波器都与两个周

期的初始扩频码相匹配，分别对奇数序号和偶数序号的扩频

码进行检测。该方法虽然减少了匹配滤波器的数目，但采用

了常规的时域匹配滤波算法，解扩运算量并没有降低。 

本文提出了一种新的基于正交循环码和时频变换域处

理的 M 进制扩频接收机。文中首先介绍了系统的基本框图，

然后详细介绍了扩频码的设计方法以及扩频信号时频变换

域处理的过程，最后对该系统在单用户和多用户情况下的误

码性能进行了分析，同时还比较了 3 种不同 M 进制解扩算法

的运算量。 

2  一种新的 M 进制扩频接收机 

图 1(a)和图 1(b)分别给出了新的M进制扩频系统的发射

机和接收机原理框图。其中图 1(b)虚方框内为时频变换域正

交匹配滤波器，它由两个基于时频变换域处理的匹配滤波器

组成，分别处理同相(I)和正交(Q)支路信号。图 2 给出了该匹

配滤波器结构框图。发端采用正交循环码进行 M 进制扩频编

码，在接收机完成码时钟同步的前提下，利用一个时频变换

域正交匹配滤波器完成非相干解扩。扰码所采用的方法是产

生一个符号周期与扩频码周期相同的双极性长随机序列。该

序列每个符号的起止时刻与 M 进制扩频码同步，用该随机序

列对 M 进制扩频码进行调制，随机改变 M 进制扩频码的极

性。在后面的分析中会发现，扰码不会对扩频信号的非相干

解扩和判决带来影响，所以接收机并不需要解扰码。 

 
图 1  基于时频变换域的 M 进制扩频系统框图 

 

图 2  基于时频变换域处理的匹配滤波器  

2.1  正交循环码的设计 

一般地，将互相关特性好的互为优选的伪随机序列集称

作扩频码族。假设一个异步 CDMA 多用户系统中的用户数

目为U ，首先从一个码长为 ( ，N N M≥ 2KM = )的扩频码

族中选择U 条序列作为原型扩频码，并分配给各个用户。设

用户 u ( 1,2, ,u U= " )的原型扩频码为 ，其中0
uC ( )0

uC i 是

的第

0
uC

1i + 个码片( 0 i N 1≤ ≤ − )。将该原型扩频码分别左移 l

位( 0,1, , 1l M= −" )，就构成了用户 的u M 个扩频码，其中 
l
uC 表示的扩频码为  ( ) ( ) ( ) ( ) ( )1   1 0l l l l l

u u u u uC l C l C N C C l⎡ + −⎣ "

( )1l
uC l ⎤− ⎦" 。这 M 个扩频码分别与 位二进制数据的K M  

个状态一一对应。为了便于分析，这里选择一种比较简单的

对应关系，即将 位数据按其数值递增的顺序从 000" 000

到 111 111 依次排序，序号为 0～

K

" 1M − ，序号为 的 位

数据与扩频码 相对应。 

l K
l
uC

对于同步CDMA多用户系统来说，当 时，所有

用户可以共享一条原型扩频码，用户 u 的

N MU≥

M 个扩频码通过

将原型扩频码分别左移 M 位得到。

如果将用户数U 等效为多路合并数，则同步CDMA多用户系

统就可等效为M进制扩频多码CDMA接收机，在不增加接收

机复杂度的前提下实现可变数据速率传输

( 1) ,( 1) 1, ,u M u M u− − + "

 [9]。

在正交循环码的设计中，原型扩频码的相关性能直接决

定了正交循环码的相关特性。一般而言，伪随机序列不是严

格正交的，但是如果它具有良好的相关性能，例如m序列、

Gold序列、GMW序列等等，可以近似认为它们具有正交性

或准正交性。当然，通过将一般的伪随机序列进行改造，也

可使其呈现互相正交的性质[3]。 

2.2  M 进制扩频信号模型 

假设用户的基带数据经串并变换后，信息符号速率为

，周期为 ，M 进制扩频码片宽度为 ，且SR ST CT S CT NT= 。

M 进制扩频信号中的扩频码携带了信源信息，扩频接收机必

须逐一鉴别 M 进制扩频信号中的扩频码，才可获取这些信

息。由此在 M 进制扩频信号的处理中，一般是以扩频码周期

(即信息符号周期)为时间单位。这里选用了一种长度为 ，

并与信息符号同步地滑动的矩形窗

ST

[ ( 1) ]Sg t k T− − ( )对

M 进制扩频信号进行截取，这里定义 

1k ≥

                (1) 
1, 0

( )
0,

St T
g t

≤ <⎧
= ⎨

⎩ 其它

将该矩形窗截取的一段扩频信号称为短时扩频信号，用

( , )s k t 表示，它包含了在第 k 个符号周期( ( 1 ，

)内所传输的 M 进制扩频码。 

) S Sk T t kT− ≤ <

1k ≥

由于与短时扩频信号 ( , )s k t 相匹配的匹配滤波器的冲 

激响应的傅里叶变换正是扩频信号短时傅里叶变换的共轭，
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即 
( , ) ( , )Sh k t s k kT t= −

]

               (2) 

显然匹配滤波器的冲激响应波形与短时扩频信号波形互为

镜像。不失一般性，如果希望接收用户 的信号，首先确定

值( 0 1 )。令 波形与扩频码 互为镜像，  

u

m m N≤ ≤ − ( , )h k t ( )m
uC

( )m
uC 的时域表达式为 ， 

1

0
[mod( )]

N

u
i

C i m
−

=

+∑ [ ( 1)C Sp t iT k T⋅ − − −

其中 ( )p t 表示单位幅度的码片波形，它在 及 区间 0t < Ct T>

内恒为 0， mod ( )x 表示对 x 取模 运算，则有 N
1

0
( , ) [mod( )] ( )

N

u S
i

h k t C i m p kT iT t
−

=

= + ⋅ −∑ C −

kn M≤ ≤ − n
( )kn
uC

       (3) 

同时假设第 个符号周期内接收到的短时扩频信号为扩频

码 ( )， 是未知的，它代表了当前所传

输的数据信息。扩频码 的时域波形为 

k
( )kn
uC 0 1 k

1

0

2( , ) [mod( )] [ ( 1) ]
N

S
k u k C

iS

E
Ss k t d C i n p t iT k T

T

−

=

= ⋅ + ⋅ − − −∑  (4) 

其中 为第 个符号周期内的扰码值，kd k { }1, 1kd ∈ + − ， 为

符号能量。 
SE

2.3  扩频信号的时频变换域处理 

考虑单用户的情况，设接收信号为 

( , ) ( , )cos( ) ( )r k t s k t t n tω θ= + +           (5) 

其中 表示双边功率谱密度为 的加性白高斯噪声。

假设系统已经完成扩频码的同步和频率同步，本地 I，Q 支

路的载波为

( )n t 0 / 2N

2 cos( )tω 和 2 sin( )tω ，经正交下变频和低通

滤波后，得到 I，Q 支路信号为 

I I
2( , ) ( , )cos ( )

2
r k t s k t n tθ= +             (6a) 

   Q Q
2( , ) ( , )sin ( )

2
r k t s k t n tθ= +             (6b) 

其中相偏θ 在 [0,2 )π 内均匀分布。 

下面首先讨论 I 支路信号的处理过程。将 I 支路信号

在第 个符号周期内进行短时傅里叶变换后再与本地

扩频码的镜像码的短时傅里叶变换做相乘运算，有 
I ( , )r k t k

I I( , ) TFT[ ( , )] STFT[ ( )] ( , ) ( , )s nY k S r k t h t Y k Y kω ω ω= ⋅ = +I, I,  (7) 

I ( , )Y k ω 由信号分量 I, ( , )sY k ω 和噪声分量 )I, ( ,nY k ω 组成，其

中 

1 2

1 2

I,

1 1

1
0 0

[(2 1) ]
2

( , ) STFT[ ( , )cos ] STFT[ ( )]

( ) ( ) cos [mod( )]

[mod( )] (8)S C C

s

N N
S

k u
i iS

j k T i T i T
u k

Y k s k t h t

EP P d C i m
T

C i n e ω

ω θ

ω ω θ
− −

= =

− − − +

= ⋅

⎧⎪= − +⎨
⎪⎩

⎫⎪⋅ + ⎬
⎪⎭

∑ ∑  

nY k ) STFT[ ( ) ( )]In t h tω = ∗                       (9) 

对 I ( , )Y k 里叶反变换(ISTFT)，得到频域相关数

据输出的信号分量为 

I, ( ,

ω 进行短时傅

1 2

1 1

I, 1
0 0

2 2 1[mod( )] [ ( 1) mod( ) ] (10)u k S CC i n p' t k T i i T⋅ + − − − − ⋅

( )

( , ) cos [mod( )]
N N

S
s k u

i iS

Ey k t d C i m
T

θ
− −

= =

= +∑ ∑  

p' t 为扩频码经匹配滤波后输出的相关信号波形，而输出的

噪声分量为 
t n t= ∗  

相同的处理，可得 ，其

信号分量和噪声分量分别为 

I,ny k h t                     (11)

同样，Q 支路信号 Q ( , )r k t 经

I( , ) ( ) ( )

( , )Qy k t

1 2

1 1

Q, 1
0 0

2 2 1mod( ) ] (12)S Ci i T− − ⋅

( , ) sin [mod( )]

[mod( )] [ ( 1)

N N
S

s k u
i iS

u k

Ey k t d C i m
T

C i n p' t k T

θ
− −

= =

= +

⋅ + − −

∑ ∑  

                     (  

1

Q, ( , ) ( ) ( )n Qy k t n t h t= ∗ 13)

因为 0 ,m n M≤ ≤ − 而 1且 0 n M≤ ≤ − ，自相关峰可能出现

的时刻 ( 1) S Ct k T Tζ= − + ，其中 

[ 1 ,
N M N m

N M m
ζ

− + =⎧
= ⎨ + +

    (14) 

所以在抽样时刻

[ 1, ], 0 
[1, ] ], 1 1m N M m∪ − − ≥ ≥⎩

( 1) S Ct k T Tζ= − + 时得到的判决变

( , )] [ ( , )]C Ck T y k Tζ ζ+       (15) 

依据最大相关判决准则 

量为 
2 2

I Qˆ( , ) [Cy k T yζ =

{ }ˆ ˆmax ( , )k Cy k TΩ ζ=                 (16) 

ˆ
kΩ 表示最大相关信号。判决变量中的信号分量为 

1 2

1 1

1 2
0 0

2

2 1

( 1)

ˆ ( , )

[mod( )] [mod( )]

[ ( 1) mod( ) ] (17)
S C

s C

N N
S

u u k
i iS

S C

t k T T

y k T

E C i m C i n
T

p' t k T i i T
ζ

ζ
− −

= =

= − +

⎧⎪= ⋅ + +⎨
⎪⎩

⎫⎪⋅ − − − − ⎬
⎪⎭

∑ ∑  

ˆ ( , )s Cy k Tζ 中自相关峰出现的条件为 

i m i n1 2 kmod( ) mod( )+ ≡ +              (18) 

而 ˆ ( , )s Cy k Tζ 中自相关峰出现的绝对时刻为 
( 1) mod( ) ,S Ck T T i i i i

t
− 2 1 1 2

1 2( 1)  ,                S Ck T NT i i
+ ⋅ − ≠⎧

= ⎨ − + =⎩

为了计算的简便，这里采用“相对时刻”的概念，即将 ( 1) Sk T

       (19) 

−

时刻作为第 k 个扩频码相对时刻的起始，

现的相对时刻为 

C

T i i i i

则最大相关信号出

2 1 1 2

1 2

mod( ) ,
 ,               

C
k NT i

Θ
⋅

i
− ≠⎧

=
           (20) 

由式(18)和式 )可知 

  

= ⎨
⎩

(20

mod k
k

CT⎝ ⎠
n m Θ⎛ ⎞

= −⎜ ⎟                    (21) 

码的编号，从而可将该扩频码 

携带

上式确定了此刻所传送的扩频

的数据信息恢复出来。 

在异步 CDMA 多用户条件下，判决器同样可利用式(21)
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对期望信号进行判决。在同步 CDMA 多用户情况下，如果

各用户共用同一条扩频码，那么变换域匹配滤波器会同时输

出多个自相关峰，因此判决器一方面要利用自相关峰恢复数

据信息，另一方面还要分辨出这些数据是由哪些用户发来

的。根据式(21)的推导方法很容易得到下式: 

( ), ,mod /u k u k Cm TΘ= − ,  1 u U≤ ≤            (22) 

其中 ,u k

n

Θ 表示用户 u 扩频信号自相关峰在第 k 个符号周期

内出现的相对时刻，不同用户的自相关峰出现在不同的时间

区间内，由此可以确定该自相关峰信号是由哪一个用户的扩

频码产生的；而 ,u kn 则确定了此时刻用户 u 所传送的扩频码，

从而可以恢复 失一般性，令 ，则式(22)

可简化为 
            ( ) 

用户 自相关峰出现的相对时间区间为 )

数据信息。不 0m =

, , /u k u k Cn N TΘ= − , 1 u≤ ≤ 23U

u {, ( 1u k N MuΘ ∈ − +  

[ ] }, ( 1)C CT N u M T⋅ − − 。 

分析

3.1 A

环码 所有扩频码都

相关信号 ，此时

接收机符号正确检测概率为 

− > − +"
 

3  误码性能  

WGN 信道下的单用户误码性能 

在正交循 M 进制扩频系统中， 是等概

出现的，设 , 0m n = ，则最大 ˆ ˆ( , )k Cy k NTΩ =

{
}

ˆ ˆ ˆ( , ) [ ,( 1) ], ( , )

ˆ ˆ ˆ[ ,( 2) ], , ( , ) [ ,( 1) ] (24)
c C C C

C C C

P P y k NT y k N T y k NT

y k N T y k NT y k N M T

= > −

>

由 于 ˆ ˆ ˆ[ ,( 1) ], [ ,( 2) ], , [ ,( 1) ]C C Cy k N M T y k N M T y k N T− + − + −"

是独立同分布的随机变量，则上式给出的符号正确检测概率 
为 

1
10

ˆ ˆ ˆ{ ( , ) ( , ) ( , ) } ( )d ,

1, 2, , 1 (25)

M
c C C CP P y k T y k NT y k NT x p x x

N M N M N

ϑ

ϑ =

∞ −
⎡ ⎤= < =⎣ ⎦
− + − + −

∫
"

 

其中 20
ˆ ˆ ˆ, , ) ( , )}C Ck NT y k NT ∫ ˆ{ ( ) ( [ ( , )]d

x
C CP y k T y p y k Tϑ ϑ< =  

ˆ[ ( , )]Cy k Tϑ , ˆ( , )Cy k Tϑ 的概率密度函数为 

2 2
2

ˆ1 ( , ) ˆexp , ( , ) 0
ˆ[ ( , )] 2 2

0, 其它

C
C

C

y k T y k T
p y k T

ϑ ϑ
ϑ δ δ

⎧ ⎧ ⎫− ≥⎨ ⎬⎪= ⎩ ⎭⎨
⎪
⎩

  (26) 

其中 2
0 2ST Nδ = 。 的概率密度函数为 ˆ

kΩ

1 2 2

0 2

ˆ1 ( , )ˆ[ ( , )] exp
2 2

ˆ( , )
ˆ, ( , ) 0

0,

C S S
C

C S S
C

y k NT T Ep y k NT

y k NT T E
J y k

δ δ

δ

⎧ +⎧ ⎫−⎨ ⎬⎪ ⎩ ⎭⎪
⎪ ⎡ ⎤⎨ ⋅ ≥⎢ ⎥⎪

⎢ ⎥⎣ ⎦⎪
⎪⎩ 其它

NT

阶修正 Bessel 函数。推导出的单用户系统的误符

号率为 

(27) 

0 ( )J i 为零

2 0
s c i

i

1 11 ( 1) exp
M

i M Si EP P C
M i N=

⎜ ⎟
⎝ ⎠

由于每个扩频码携带了 K 比特

⎛ ⎞−
= − = − ⋅∑        (28) 

的数据信息，系统的误符号率

与误比特率存在以下关系[3]: 
/ 2

( 1)b sM −
MP P=                  (29) 

所以单用户条件下的误比特率为 

2 02( 1)b i
iM i N=− ⎝ ⎠

图 3 给出了采用 Monte-Carlo 方法得到的单用户误比特

率曲线，其中扩频码分别选用长度为 31、63 和 127 位的 m

序列。从图中可看出，AWGN 信道条件下 M 进制扩频系统

的误码性能与扩频码长无关，而与 K 值

1 1( 1) exp
M

i M bi KEP C
⎛ ⎞−

= − ⋅⎜ ⎟∑       (30) 

密切相关，其误码性

能随 值的增大逐渐向香农限逼近。K  

 
图 3  用长度为 

 

3.2 A

的各路 M 进制扩频信号的功

率相

户 1 的 I、Q 支 出

的多址干扰在抽样时刻

单用户误比特率，扩频码分别选

31 位、63 位和 127 位 m 序列

WGN 信道下的多用户误码性能 

下面讨论多用户条件下的误码性能，这里假设各用户采

用了功率控制技术，到达接收机

同，且不考虑多径影响。 

在同步 CDMA 系统多用户条件下，假设各用户选用同

一条原型扩频码，考虑用 路匹配滤波器输

( 1) S Ct k T Tζ= − + 时的样点值为 

I, ,1 ,
2

( , ) ( )cos
U

S S
s C u k u C

u

E T
y k T d R T

N uζ ζ θ
=

= ∑      (31a) 

Q, ,1 ,
2

( , ) ( )sin
U

S S
s C u k u C uN u

E T
y k T d R Tζ ζ θ

=

= ∑      (31b) 

其中 ( )u CR Tζ 为用 1户 u ( 2U u≥ ≥ 与用户 的扩频码在

( 1) S Ct k T T

)

ζ= − + 相关值， u时刻的 θ 为用户 u 载波与本地载

波的相偏 在 [0,2 )，它 π 内均匀分布。当扩频码足够长并且用

户数目 1U � 时，根据中心极限 CDMA多址干

扰可看作是零均值、方差为

定理[3]，同步

2 2
1( 1)S SE T U Nς− 的高斯过程，

其中 2
1ς 表示用户 1 原型扩频码自相关旁瓣值的方差。所以，

同步CDMA系统误码率可表示为 

2

112
1

2
0

1 ( 1)
2( 1)

1 2( 1)exp (32)

M
i M

b i
i

b

P C
M

i U KE
i NN

ς

=

−−

= −
−

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

∑
 

如果原型扩频码的自相关特性很好，并且扩频码足够长时，

同步 CDMA 多址干扰的方差值较小，多址干扰的影响会减
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弱。当各用户选用同一条 m 序列作为原型扩频码时，多址干

扰的方差近似为 0，其误码性能接近于单用户。图 4 给出了

用户数分别为 1，2，3，5，7 的同步 CDMA 系统误码性能

的仿真曲线，由图可见不同用户数目下的误码性能差异很

小。 

每一个用户的M条扩频码是在一条原型扩频码的基础上

通过循环移位得到的，所以在异步CDMA系统中，各用户扩

频码之间的互相关性能就是各用户原型扩频码之间的互相

关特性。设 2σ 为各用户原型扩频码之间的互相关和组合互

相关 方差旁瓣值 ，则相关信号的有效符号能量与噪声密度

之比

的

0 eff( )SE N 为[5] 

0
2

0 eff
02 SN

2( 1)1

S SE E N
N U E Nσ

⎛ ⎞
=⎜ ⎟

⎧ ⎫−⎝ ⎠ + ⋅⎨ ⎬
⎩ ⎭

          (33) 

所以在 AWGN 信道下异步 CDMA 多用户系统的误比特率为 

bu,AWGN
2 0 eff

1

2 0

12

2

1 1( 1) exp
2( 1)

1 1( 1) exp
2( 1)

2( 1) (34)

M
i M S

i
i

M
i M b

i
i

i EP C
M i N

i KEC
M i N

U
N ⎦ ⎪⎭

在异步 CDMA 系统中，所有用户均使用同一码族中的

平衡 Gold 序列作为扩频码，码长为 127，该码族中的扩频序

列有 65 条(包括所有平衡 Gold 序列和两条 m 序列优选对)。

当用户数分别为 3，5，7，9，11 和 17 时，图 5 给出了 AWGN

信道下正交循环码 M 进制扩频系统的多用户误码性能曲线，

如实线所示。作为比较，图 5 还给出了传统 M 进制扩频系统

在多用户条件下的误码性能曲线，如虚线所示。仿真结果说

明传统 M 进制扩频系统多用户误码性能要差于正交循环码

M 进制扩频系统，

σ

=

−

=

−

⎡ ⎤⎛ ⎞−
= − ⋅⎢ ⎥⎜ ⎟

− ⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦

⎛ ⎞⎧ −⎡= − ⋅⎨ ⎜ ⎟⎢− ⎣⎩ ⎝ ⎠
⎫⎤− ⎪+ ⎬⎥

∑

∑  

并且随着用户数目的增加，二者之间的差

别逐

法时，其误码率表达式是相似的，唯一影响二者误码性能差 

渐增大。 

由以上分析可以看出，本文提出的正交循环码 M 进制扩

频系统与传统的 M 进制扩频系统均采用最佳非相干接收方

 
图 4  同步 CDMA 多用户    图 5  异步 CDMA 多用户条件下 

 条 扩 用  件下的误比特率， 频码为    的误比特率，扩频码选 长度为

127 位的 m 序列， M ＝16      127 位的 Gold 序列， M ＝16 

的因素就是方差 2异 σ 的大小。扩频码之间的相关特性越好，

2σ 就越小，误码特性也就越好。当系统中用户数目为U 时，

正交循环码 M 进制扩频系统需要U 条扩频码作为原型扩频

码，而传统的 M 进制扩频系统则需要UM 条扩频码，其组

合互相关性能要劣于新系统。在扩频码长度 N 一定 况

下，一个码族中的扩频码数量是有限的，当它小于UM 时，

传统的 M 进制扩频系统必须降低对扩频码相关特性的要求

以扩大选码的范围，这就导致其扩频码之间的互相关和组合

互相关旁瓣方差增大。所以，考虑到各用户扩频码之间互相

关和组合互相关旁瓣的影响，正交循环码

的情

M 进制扩频系统的

系统。 

3.3 

，可采用类似的方法推导出异

步多用户系统的误比特率为 

误码特性要优于传统的 M 进制

 Rice 信道下的误码性能 

如果信道为 Rice 衰落信道

bu,Rice
2

11 2

2
0

1 1 1( 1) exp
2( 1) ( 1)

2( 1) (35)

M
i M

i
i

b

iP C
M B i B

KE U
I N

ξ
ξ

σ

=

−−

⎧
−⎪= − ⋅⎨

− +⎪⎩
⎫⎡ ⎤⎛ ⎞ − ⎪⎢ ⎥⋅ +⎜ ⎟ ⎬

⎢ ⎥⎝ ⎠ ⎪⎣ ⎦ ⎭

∑
 

其中 

( )2 22Aξ ε=                          (36) 
2 2(2 )S SE E A KEε= + = b                  (37) 

( ) ( )2
0 02 3SI E Nε= + N                  (38) 

11 2

2
01i I Nξ

(1 ) 1 2( 1)1 bi KE UB σ
−

⎡ − ⎤⎛ ⎞− −⎢ ⎥= − ⋅ ⋅ +⎜ ⎟
+ ⎢ ⎥⎠⎝⎣ ⎦

在这里，

     (39) 

ξ 是 Ric 因子，e A 为镜像信号的幅度增益， 22ε 是

Rice 衰落方差， SE 是 Rice 衰落下的平均符号能量， 0I 表示

干扰信号(多径 道高干扰和信 斯白噪声之和)的功率谱密度。 

当 2 0ε = 时，即 ξ → ∞ ，Rice 衰落信 化为无衰落

的 AWGN 信道，而当直射路径不存在时， 0A = ，亦即

道退

0ξ = ，

此时 化为 Raylei  Rice 衰落信道退 gh 衰落信道。

图 6 给出了在 0/ 30dBbE I = ，M ＝16， N ＝128(M 序

列)以及Rice因子 0,3,9,15ξ = 和 ∞ 时系统的误比特率与

用户数目之间的关系曲线。在

ξ →

0/bE I 和用户数目固定的情况

下，随着 Rice 因子ξ 的增大，亦即随着接收信号中通过直射

路径到达接收机的信号能量所占比例的逐渐增大，系统的误

比特率逐渐下降并且向无衰落的 AWGN 信道下的误比特性

4  运算量的比较 

和

能逼近。 

这里比较 3 种非相干M进制解扩算法的运算量，即传统

的M进制时域匹配滤波算法[10]、文献[2,3]中采用的FHT算法

本文提出的变换域匹配滤波算法。这里假设扩频码长为
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N ，每个扩频码片周期内取一个样点，并且只考虑正交或同

相支

时 ，解扩所

路的运算量。 

对于 域匹配滤波算法 需的运算量与扩频码长

N 以及 M 有关，总共需要 乘加运算，接收多

个用户信号所需的总运算量为 (2 1)UM N − ，其中U 为用户

数。如果采用 FHT 算法，例 95 中的反向链路业务信

道信号的解扩处理，其运算量为 2logN N ，考虑到进行 FHT

PN 码的加扰，所以解扩单用户信号的总运算

N ，而解扩多用户信号所需的总运算量为

2( log )U N N N+ 。对于本文提出的基于时频变换域的 M 进

制接收机，在解扩过程需要进行一次 STFT、一次乘法运算

和一次 ISTFT(本地扩频码的镜像码的 STFT 结果可以事先计

算好 快速傅里叶变换和反变换算法，总的运算量

为 22 logN N N+ 次乘加运算。需要指出的是，在同步 CDMA

(2 1)M N − 次

如

+

系统

M 取最大值时，系统可

对 IS-

前先要去除长

量为 2logN N

)，这里采用

中，变换域匹配滤波算法的运算量与用户数目无关。 

以得到最大的信道利用率，此时

( )2INT log
max 2 NM = ， INT( )x 表示舍去 x 的小数部分而只取其

整数部分。在 M 进制时域匹配滤波算法

的运算量为 ( )2INT log2 (2 1)N U N⋅ − ，而 FHT 算法和变换域匹配

滤波算法的运算量与 M 取值无关。从图 7 可看出，随着 N

的增加，时域匹配滤波算法所需的运算量远远高于另外两种

方法；时频变换域解扩 的运算量略高于单

这种条件下，传统的

用户 FHT 方

法，但要低于多用户 )FHT 的运算量。 

方法

( 2U ≥

 
图 6  用户 算法 

的 系           的运算量比较 
数与接收 差错性能    图 7  3 种 M 进制解扩机

关 曲线          

0/ 30dBbE I = , M ＝16， ＝128 

5 结束语 

面还可实现低复杂度

可变传输速率的 M 进
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