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ROZDZIAL. WSTEPNY

STAN WIEDZY O PRZEDMIOCIE, CELE I TEZY
ROZPRAWY

1. Sformulowanie zagadnienia naukowego, przedmiot oraz cele rozprawy

Elementem kazdego systemu radiokomunikacyjnego jest kanat transmisyjny. Kanat ten
jest gtownym zrédltem zaktocen. Od poczatkdw rozwoju telekomunikacji projektanci
systemow poszukiwali metod usprawniajagcych pracg systeméw i zwigkszajacych ich
odpornos$¢ na zaklécenia (podwyzszajacych wierno$¢ transmisji).

Jedna z takich metod jest kodowanie kanalowe. Jego poczatki si¢gaja, opublikowanej
w 1948 roku przez Shannona, pracy pt. ,,Matematyczna teoria komunikacji” [Sha48]. Praca ta
stanowi podwaliny nie tylko kodowania, ale takze wspdlczesnej teorii informacji.

Dwa lata po opublikowaniu tej pracy powstal pierwszy kod. Byt nim kod blokowy
Hamminga [Ham50]. 1955 roku pojawity si¢ kody splotowe. Kamieniem milowym w historii
kodowania okazal si¢, powstaly w 1967 roku, efektywny algorytm dekodowania kodow
splotowych (wedtug kryterium maksymalnej wiarygodnosci) opracowany przez Viterbiego
[Vit67].

Ze wzgledu na stosowanie takze innych algorytméw dekodowania kodéw splotowych
(sekwencyjnych'), uktad kodera wraz z dekoderem Viterbiego w niniejszej rozprawie bedzie
czasem nazywany tancuchem Viterbiego.

Lancuch ten rozpowszechnil si¢ do tego stopnia, ze dzisiaj jest podstawa kodowania
w wielu systemach teletransmisyjnych. Do jego podstawowych zalet naleza prostota oraz
znaczne zyski kodowania. Mozna go m.in. spotka¢ w systemach komérkowych GSM, 1S-95,
sieciach WLAN, telewizji cyfrowej DVB.

Kolejnym przelomem w teorii kodowania okazaty si¢ turbokody. Kody te przez wielu
sa uwazane po dzi§ dzien za najwigksze osiagnigcie teorii telekomunikacji [Wes03]. Pierwsze

wyniki z zakresu turbokodowania przedstawili: Berrou, Glavieux, Thitimajshima w 1993 roku

1Algorytmy sekwencyjne, w przeciwienstwie do algorytmu Viterbiego, nie sa optymalne. Znajduja one jednak
zastosowanie, gdy dlugosci ograniczone (wymuszone) (constraint length) kodéw staja si¢ znaczace (>10)
[Pro01], gdyz wtedy algorytm Viterbiego staje si¢ nazbyt skomplikowany i trudny w praktycznej realizacji.
Nalezy jednak zaznaczy¢, ze w praktyce kody o dilugodciach ograniczonych <7 traktuje sig¢ za
wystarczajace [Hay98].



w [Ber93]. Wykazali oni, ze dzigki zastosowaniu turbokodéw mozna zblizy¢ si¢ na utamki

decybela do teoretycznej granicy Shannona.

Turbokody sa réwnolegla realizacja przewaznie dwdch kodéw, najcze¢sciej splotowych
(cho¢ takze stosuje si¢ do tego celu kody blokowe).

Turbokody, gléwnie ze wzgledu na iteracyjny algorytm dekodowania, ale takze
przeplot wewngtrzny, ktory jest elementem kodera i dekodera, wprowadzaja wigksze
opOznienia, niz kody splotowe, natomiast charakteryzuja si¢ duzo wigkszymi zyskami
kodowania. Z tego wzgledu do gtéwnych obszaréw ich zastosowan naleza te systemy,
w ktorych pierwszoplanowa rolg odgrywa wiernos¢ przekazu. Sa to przewaznie systemy
oferujace ustugi transmisji danych, np. systemy komérkowe: UMTS, CDMA2000, satelitarny
system telemetryczny CCSDC oraz telewizja cyfrowa DVB.

W wigkszosci prac, poswigconych analizie wlasno$ci korekcyjno-detekcyjnych
lancucha Viterbiego oraz turbokodow, stosuje si¢ zalozenie, ze szumy w kanale maja
charakter gaussowski i bialy oraz ze sa stacjonarne i addytywne (AWGN).

Celem skrécenia niektdrych zapiséw autor bedzie wprowadzat nastgpujaca zasadg:
kanal, w ktérym begdzie obecny dany szum/zaktdcenie begdzie niekiedy nazywany kanatem ‘z
tym szumem/zaktéceniem’, np. kanal ‘niegaussowski’ bedzie kanatem z szumem
niegaussowskim, kanat ‘AWGN’ — kanalem z szum AWGN, itp.

W praktyce wystepuje wiele przypadkow, gdy szumy/zaktdcenia odbiegaja od modelu
AWGN [Bem85]. Czgsto zaktocenia moga by¢ niestacjonarne i nieaddytywne. Przyktadem
takiego zaktocenia sa zaniki.

Szumy/zaktécenia moga by¢ takze niebiate (kolorowe), tj. takie, ktérych
charakterystyka widmowa w zakresie widma sygnalu uzytecznego jest nieptaska. Do
przyktadéw szuméw/zaklécen niebialtych mozna zaliczy¢:

e szum w kanale zmodyfikowany uktadami antenowymi lub/i obwodami W.Cz. [VanOl].
Na wejsciu detektora szum takie nie bedzie juz biaty;

e zakldcajacy sygnal waskopasmowy (Narrow-Band Interference). Sygnal taki moze by¢
generowany celowo (sygnaly takie sa okreslane mianem zaklécaczek) badz przypadkowo
[VanOl];

e w systemach komoérkowych uzytkownicy moga zakléca¢ sygnaly innych uzytkownikéw
pracujacych w tej komorce na innej czestotliwosci nosnej poprzez niedokladnie
odfiltrowanie listéw bocznych wilasnego sygnatu [Wes99];

e sygnaly uzyteczne moga interferowa¢ z sygnatami innych systeméw o niedostatecznej



separacji przestrzenne;j.
Systemy DSSS, z uwagi na wzglednie szerokie widmo sygnatu, sa szczegélnie

narazone na tego typu zakldcenia.

Pierwszy gtowny cel pracy

Za podstawowy cel pracy autor stawia sobie przeprowadzenie poglebionych badan
lancucha Viterbiego oraz turbokodéw w systemie DSSS, gdy szumy/zaklécenia w kanale
nie sa AWGN, w szczegélnosci nie maja plaskiej charakterystyki widmowej. Poza
szumami/zakléoceniami niebialymi analizie zostana poddane takze szumy/zaklécenia

o funkcji gestosci prawdopodobienstwa innej niz gaussowskiej.

Systemy z bezpos$rednim rozpraszaniem widma (DSSS) charakteryzuja si¢ duza
odpornoscia na zaklocenia niebiale. Ich zdolno$§¢ do pracy w obecnosci zakldcen jest
szczegllnie cenna w przypadku ich funkcjonowania w zakresach czgstotliwosci,
w ktérych wystepuje konieczno$¢ koegzystencji z innymi systemami, np. systemami takimi
sa systemy WLAN nielicencjowanego pasma ISM. Niezaleznie od owej naturalnej
odpornosci systeméw DSSS, warto w systemach tych stosowac tzw. aktywne metody
thumienia szuméw/zakidcen. Mozna w ten sposéb poprawi¢ charakterystyki odporno$ciowe
systemu, a niekiedy - w przypadkach szczegdlnie mocnych zaktdcen, przewyzszajacych
kilkakrotnie moc sygnatu DSSS, przywrécic¢ systemowi jego poprawne funkcjonowanie.

Technika, ktéra proponuje autor, polega na wykorzystaniu zmniejszonej entropii
szumow/zakldcen. Jako pierwsi zaproponowali ja w latach 90. Lee i Messerschmitt [Lee94].
Przedstawili oni ide¢ optymalnego odbioru w warunkach zaklécen/szuméw niebiatych?
(optymalnego w sensie maksymalizacji stosunku sygnal/szum). Zaproponowany przez Lee i
Messerschmitta schemat byl jedynie pomystem, niekwalifikujacym si¢ do praktycznej
realizacji. VanTrees przedstawil podobny, ogélny schemat [VanO1]. Realny detektor z p¢tla
estymacji zaktocenia oraz pierwsze praktyczne wyniki z tego zakresu przedstawili Pawelec
i Piotrowski [Paw02], [Pio02]°.

Idea dziatania tego odbiornika jest nastgpujaca [Lee94] , [Paw02], [Van01], rys. 1-1. Na
filtr wybielajacy podaza sygnal odbierany rt(t) =5, (t)+ z(r) (k=1,2), gdzie: Sy (t) (k=1,2) -

2 Nalezy zaznaczy¢, ze wcze$niej, bo juz w latach 80-tych Lee i Milstain zaproponowali uklad detektora z
wybielaniem w torze sygnatu [Li82]. Technika ta wyraznie poprawiala odbidr, lecz nie gwarantowata
maksymalnego zysku, jaki daje detekcja niebiata.

3Techniki zblizone do rozwazanej metody stosowali takze wcze$niej Viswanathan [Vis88] i Proakis [Pro01]



sygnat uzyteczny, z(r) - zaktécenie/szum niebiaty. Filtr ten pozbawia zaklcenie wewngtrzne;

korelacji. Jest to wymég narzucony kryterium detekcji wg najwigkszej wiarygodnosci.
Z uwagi na fizyczna nieroztaczno$¢ zaklécenia z sygnatem, czg¢§ciowemu wybielaniu ulega
takze sygnal. Aby zapewni¢ warunki optymalnosci, wprowadza si¢ wigc drugi filtr -
dopasowany do sygnalu wystepujacego na wyjsciu pierwszego filtru (punkt A na rys. 1-1).
Detektor ten jest zatem dopasowany zaréwno do sygnatu jak i do zakt6cenia. Z tego wzgledu
technik¢ t¢ nazwano detekcja obustronnie dopasowana. Z uwagi na to, ze jest ona optymalna

dla szuméw/zakt6cen niebiatych, nazywa sig ja rowniez technika detekcji niebiatej [Paw03].
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Rys. 1-1. Schemat detektora obustronnie dopasowanego (wersja binarna) w rOwnowaznym pasmie
podstawowym. Oznaczenia: S, (f) - widmo sprzgzone z widmem sygnatu uzytecznego s, (t)

(k=1,2), P(f) - widmo mocy szumu/zaklécenia.

W niniejszej pracy, w zakresie detekcji obustronnie dopasowanej, autor nie powiela
wynikéw uzyskanych przez innych autoréw. Nowos$¢ tych badan polega na rozszerzeniu ich
zakresu przede wszystkim o analizg systemow z kodowaniem w powiazaniu z detekcja
obustronnie dopasowana. A takze na rozszerzeniu modelu zaklécefi, w ktérym poza
szumem/zakldceniem niebiatym analizuje si¢ zaniki oraz biate tto szumowe AWGN. Analiza
zanikow zbliza nas do warunkéw rzeczywistych, gdyz sa one elementem zaklécen nieomal
w kazdym systemie radiokomunikacyjnym. Ewentualnie kanat radiowych linii

horyzontowych przez okoto 98% czasu moze by¢ modelowany jedynie szumem AWGN



[Wes03].

Szum AWGN jest takze zawsze obecny w kazdym systemie. Nawet jezeli jego
zawarto$¢ w poréwnaniu do innych zaklécen jest niewielka, to i tak wielka nieostroznos$cia
byloby jego catkowite pominigcie w badaniach (przyktadowo, szumem tym modeluje si¢
szum  termiczny, bedacy m.in. efektem chaotycznych ruchéw  elektronéw

w pétprzewodnikach).

Drugi gtowny cel pracy

Drugim waznym celem rozprawy jest zbadanie detekcji obustronnie dopasowanej
w systemach DSSS z kodowaniem, z uzyciem tancucha Viterbiego oraz lancucha turbo, a
takze zweryfikowanie mozliwosci stosowania tej techniki w ukladach z kodowaniem
protekcyjnym w $Srodowisku wielodroznym oraz pod dodatkowa obecnos$¢ biatego tla

szumowego (szumu AWGN).

Niniejsze badania zrealizowano w ukfadzie jak na rys. 1-2. Bloki zakolorowane
stanowia gltéwny przedmiot zainteresowan autora. Sa to, w kolejnosci od zrédia do celu,

koder, kanat, demodulator (skupiacz) oraz dekoder.

Modulator,
rozpra-
szacz
Kanat
multiplikatywny
Kanat
addytywny
. Demodula- a(t) — proces zwiazany z
Ujscie «—| Dekoder |€—] tor, zanikami, np. Rayleigha
danych skupiacz z(t) — proces zwigzany
szumami i zakléceniami,

gléwnie nie-AWGN

Rys. 1-2. Model uktadu badawczego.

Badania podzielono na dwie czgséci. Pierwsza - dotyczy analizy ww. technik kodowania

w obecnosci jedynie zaktocen addytywnych, gléwnie nie-AWGN (wystepuje wtedy jedynie



blok niebieski). W drugiej czg$ci przeprowadzono analogiczne badania, jednakze przy
dodatkowym zatozeniu, ze w kanale poza szumami/zakiéceniami nie-AWGN wystepuja
zaniki (wystgpuja wtedy oba bloki - niebieski i zielony).

W ramach bloku demodulatora (skupiacza) sa analizowane zagadnienia detekcji
niebialej oraz optymalnych sposobéw demodulacji sygnalu przestanego przez srodowisko

zanikéw 1 szuméw/zakldcen niebiatych.

2. Charakterystyka stanu literatury

Jak juz wspomniano wcze$niej, w wigkszosci prac dotyczacych analizy kodowania
stosuje si¢ zatozenie, ze kanal jest ‘AWGN’. Poza tym zalozeniem w wielu opracowaniach
mozna takze spotka¢ analiz¢ kodowania w kanatach wielodroznych.

Przyktadowo, Proakis [ProO1] bada wybrane techniki kodowania, w tym splotowe,
blokowe, kaskadowe - bedace potaczeniem technik splotowych i blokowych - oraz turbokody
w kanale ‘AWGN’ z zanikami, w szczegdlnosci ptaskimi i powolnymi o rozkladzie
Rayleigha.

Viterbi [Vit79], [Vit02] analizuje wptyw szumu impulsowego i waskopasmowego na
systemy z widmem rozproszonym. Jednakze dla systemu DSSS analizuje jedynie zakt6cenia
impulsowe.

Sklar do badan kodéw stosuje kanat ‘AWGN’ [Skl01]. Podobnie Bossert [Bos00],
w ksigzce pos§wigconej ré6znym technikom kodowania, ogranicza si¢ do kanatu ‘AWGN’.

Vucetic [Vuc00] bada skuteczno$¢ wybranych technik kodowania, gléwnie turbokodéw
w kanale ‘AWGN’ z zanikami i bez. Stosowanym przez niag modelem kanatu wielodroznego
jest kanat wolnozmienny, nieselektywny o zanikach Rayleigha. W literaturze tej rozpatruje si¢
gtéwnie systemy z modulacjag BPSK.

Clarke [Cla81] przyjmuje do badan efektywnosci kodowania kanat ‘AWGN’, kanat
z zakléceniem impulsowym i ttem szumowym AWGN. W kanatach tych dodatkowo
rozpatruje wplyw zaklécen waskopasmowych na zakodowane sygnaly FH oraz wplyw
kanatéw powodujacych powstawanie btedéw grupowych w systemach DSSS.

Prasad [Pra96] w analizie kodowania skupia si¢ na kanatach ‘AWGN’ i wielodroznych.
W kanatach wielodroznych rozpatruje zaniki krétko- 1 dlugookresowe. Zaniki
krétkookresowe modeluje zanikami powolnymi i - w wigkszos$ci przypadkéw - selektywnymi

o rozktadzie Ricea. Calo$¢ analizy odnosi si¢ do systeméw CDMA.
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Hanzo [Han02] bada rézne techniki kodowania, gtéwnie turbokody w kanatach
‘AWGN’ oraz wielodroznych. Do badan turbokodéw stosuje zaniki skorelowane oraz
nieskorelowane, powolne i plaskie o rozktadzie Rayleigha. W tym drugim przypadku zaktada,
ze uklad przeplotu-rozplotu w peini rozprasza bledy bedace efektem przestania danych przez
kanat.

Steele [Ste96] analizuje wybrane kody splotowe oraz blokowe w kanale ‘AWGN’ oraz
z zanikami powolnymi i ptaskimi o rozktadzie Rayleigha.

W Zadnej z rozpatrywanych prac ani w innych znanych autorowi nie znajduje si¢ szerzej
potraktowanego problemu wptywu szuméw/zaktécen nie-AWGN na systemy z kodowaniem,

w tym w szczego6lnosci na systemy DSSS.

3. Zadania i tezy rozprawy

Do realizacji przyjetych celéw rozprawy niezbednym jest wykonanie nastgpujacych zadan:

e stworzenie symulatoréw ancucha Viterbiego i turbokoddow;

e weryfikacja skuteczno$ci metody detekcji obustronnie dopasowanej (detekcji nacelowane;j
na usuwanie szuméw/zakldcen niebiatych) w obecnosci szumu kolorowego i biatego tla
szumowego (AWGN);

e zamodelowanie najczgsciej wystgpujacego kanatu wielodroznego w systemach DSSS —
kanatu, jak wyniknie z p6zniejszych analiz, o zanikach selektywnych i wolnozmiennych;

e zamodelowanie demodulatora dostosowanego do obioru sygnatu w kanale wielodroznym
o zanikach selektywnych i wolnozmiennych — demodulatora Rake;

e doposazenie modeli odbiornikéw w elementy realizujace detekcj¢ niebiata - we

wszystkich rozwazanych przypadkach.

Tezy rozprawy:

e zyski kodowania splotowego i kodowania turbo w kanale z szumami/zakiéceniami
niebialymi o korelacji krétszej od dlugosci ciagu rozpraszajacego PN sa zblizone do
zyskow kodowania w kanale ‘AWGN’;

e laczny zysk kodowania i detekcji dwustronnie dopasowanej jest suma obu zyskow
wystepujacych osobno, w typowych warunkach moze sigga¢ kilkunastu decybeli;

e technika detekcji dwustronnie dopasowanej w rownie skuteczny sposéb ttumi zaktdcenie

waskopasmowe w obecnosci, jak i pod nieobecno$¢ szumu bialego;
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e laczny zysk turbokodowania i dwustronnego dopasowania w kanale wielodroznym

z szumem niebialym moze si¢ga¢ kilkudziesigciu decybeli.

4. Metodologia

Prace zrealizowano w drodze analiz matematycznych oraz symulacji komputerowych.
Trudniejsze obliczenia przeprowadzono z wykorzystaniem programéw Mathematica v 5.2
i MathCad2000. Symulatory ukladéw badawczych opracowano z wykorzystaniem jgzyka
ANSI C++ oraz MATLAB.

5. Organizacja pracy

W rozdziale 1 przedstawiono wybrane problemy kodowania splotowego oraz
turbokodowania. W szczegdlnosci oméwiono sposoéb wykreslania krzywych szumowych
w systemach z kodowaniem splotowym i dekoderem Viterbiego oraz rozwazono rzadziej
podejmowane zagadnienia, a mianowicie: rol¢ przeplotu wewngtrznego w turbokodowaniu
oraz realizacj¢ optymalnych (z punktu widzenia uzyskiwania niskich stép btedéw) struktur
koderdéw turbo.

Rozdzial II jest po$wigcony detekcji sygnatu DSSS w obecno$ci szumdw/zakldcen
niebialych. Pierwsza czg$¢ tego rozdziatu zawiera teorig detekcji obustronnie dopasowane;.
W drugiej czg$ci rozwazono wplyw szuméw/zakldcen niebialych na detekcje zakodowanego
sygnatu DSSS.

W rozdziale Il znajduja si¢ wyniki symulacji odbioru zakodowanych sygnatéw DSSS
w obecnosci szuméw/zaktécen niebiatych.

Rozdzial IV dotyczy analizy ww. technik kodowania w obecno$ci dodatkowego
czynnika zakldcajacego, jakim sa zaniki. W rozdziale tym opracowano najbardziej adekwatny
dla systemu DSSS model zanikéw (jak pokazano dalej, sa to zaniki powolne i selektywne).
W rozdziale tym analizuje si¢ tez zagadnienia optymalnych metod ich modelowania.
W drugiej czgsci rozdziatu, majac na uwadze odbidr, ktéry z wykorzystaniem klasycznego
odbiornika (jedynie skupiacza) nie jest optymalny, proponuje si¢ zastosowanie techniki
odbioru zbiorczego czasowego bgdacej sumowaniem z maksymalnymi proporcjami (MRC —
Maximum Ratio Combing). Realizujacy ja odbiornik (demodulator) nazywa si¢ odbiornikiem

Rake [Wes03], [ProO1]. To co jest stanowi oryginalny dorobek autora tej czg$ci rozprawy,
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jest propozycja optymalnego funkcjonowania tego demodulatora w  warunkach
szumOw/zaktécen niebiatych. Doposaza si¢ go wtedy w elementy realizujace detekcje
obustronnie dopasowana.

Rozdzial V jest eksperymentalng kontynuacja rozdziatu I'V.

Rozdzial koncowy jest podsumowaniem dorobku niniejszej dysertacji oraz analiza

najwazniejszych jej wynikow.

Wykaz wazniejszych publikacji autora, zwigzanych $cisle z rozprawa

[1] Bykowski, M., Pawelec, J., ,Resistance of Viterbi Chain to Narrow-Band Noise/Interference”, 14-th
Annual Wireless Symposium, Blacksburg, Virginia, USA, June 2004.

[2] J. Pawelec, M. Bykowski, ,,Suppression of NB Interference in SS Systems via Adaptation and Double
Matching of a Receiver”, 14-th Annual Wireless Symposium, Blacksburg, Virginia, USA, June 2004.

[3] Bykowski, M., Pawelec, J., ,,Resistance of Viterbi chain against NB interference”, The 8-th Worldwide
Conference on Cybernetics, Informatics and Systemics, Orlando, Florida, USA, July 18-21, 2004.

[4] Bykowski, M., Pawelec, J., Piotrowski, R., ,,Suppression of NB Interference in SS Systems via Adaptation
and Double Matching the Receiver”, Milcom, Monterey, California, USA, November, 2004.

[5] Bykowski, M., ,,Performance of Turbo Codes with SOVA Algorithm in DSSS over Channels with Non-
white Additive Gaussian Noise”, Advanced Industrial Conference on Telecommunications, Lisbon,
Portugal, July 17, 2005.

[6] Bykowski, M., ,Performance of Viterbi Chain under Rayleigh Fading and Narrow-Band Inteference in
DSSS Systems”, XXVIII General Assembly URSI, New Delhi, October, 2005.
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Rozdzial 1

WYBRANE PROBLEMY KODOWANIA SPLOTOWEGO I TURBO

1.1. Prawdopodobienstwo bledu kodu splotowego

1.1.1. Szacowanie btedu metodq bezposredniq
1.1.2. Szacowanie btedu drogq wyznaczenie zysku kodowania (metoda posrednia)

1.2. Przeplot w turbokodach

1.2.1. Rola przeplotu wewnetrznego w turbokodowaniu
1.2.2. Rodzaje przeplotow wewnetrznych w turbokodach

1.3. Optymalne struktury turbokodera
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Rozdzial 1

WYBRANE PROBLEMY KODOWANIA SPLOTOWEGO I TURBO

W niniejszym rozdziale analizuje si¢ zagadnienia kodowania splotowego oraz
turbokodowania w odniesieniu do kanatéw ‘AWGN’. Rozdziat ten sktada si¢ z dwdéch czesci
(sekcji). Pierwsza, dotyczy kodéw splotowych, druga — turbokodéw.

W czgsci pierwszej zaprezentowano dwie metody szacowania prawdopodobienstwa
btedu  kodu  splotowego  dekodowanego  wedlug  kryterium  maksymalnego
prawdopodobieﬁstwasz metod¢ bezposrednia i posrednia. Metoda pierwsza pozwala na
wyznaczenie gornej granicy stopy bledoéw (upper bound). Druga - opiera si¢ na okresleniu
zysku kodowania i przesunigciu o ten zysk rownowaznej krzywej szumowej dla transmisji
niekodowanej ($cislej, nie catej krzywej, ale tego jej fragmentu, ktéry odpowiada matym
wartosciom BER).

Wigkszos¢ publikacji dotyczacych turbokodéw, np. [Wes03], [ProO1], [SkIO1] gtéwna
uwage zwraca na wyjasnieniu sposobu kodowania oraz turbodekodowania. Publikacje
pomijaja badz traktuja drugorzednie réwnie wazne zagadnienia, ktorymi sa: rola przeplotu
wewngetrznego oraz optymalne struktury kodera skladowego (optymalne, w sensie
uzyskiwania mozliwe matych BER). Tymczasem bez wykorzystania pewnej wiedzy z tego
zakresu nie sposob zaprojektowac dobrego kodu. Aspekty te sa przedmiotem drugiej czesci

niniejszego rozdziatu.
1.1. Prawdopodobienstwo bledu kodu splotowego

Obliczenia prawdopodobienstwa bledu kodu splotowego, wedtug obu wspomnianych
metod, zostana przeprowadzone dla przyktadowego kodu CC (2,1,5) (CC — convolutional
coding). Kod ten w systemie GSM jest wykorzystywany do kodowania sygnatéw mowy. Jego
schemat blokowy pokazany jest na rys. 1-1. W dalszej czg$ci pracy stanowi on takze

podstawe analizy tancucha Viterbiego.
1.1.1. Szacowanie bledu metoda bezposrednia

Zaklada sig, ze sprawnos¢ kodera splotowego wynosi R=1/n. Zalézmy rowniez, ze

dekoder pracuje zgodnie z algorytmem Viterbiego i ze dekodowanie odbywa si¢

3 Przypomnijmy, Ze algorytm Viterbiego jest algorytmem dekodowania z maksymalnym prawdopodobienstwem.
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z wykorzystaniem ,,migkkich” wartosci wejsciowych. Dodatkowo zaklada sig, ze nadajnik
stosuje modulacje BPSK. Przy takich zatozeniach gérna granicez6 detekcji dla kanatu
‘AWGN’ mozna wyznaczy¢ z niniejszego wzoru [Pro01]:

y dr(D,N)

1-1
AN (1-1)

F,

gdzie T(D,N) - transmitancja kodera (sposéb jej obliczania znajduje si¢ ponizej), D i N —
zmienne, ktérych znaczenia takze zostanie objasnione ponizej.

Przy obliczaniu B, po wyliczeniu pochodnej w miejsce N wstawia si¢ jedynke,
natomiast w miejsce D =exp(-E,R/Ny).

W sytuacji, gdy licznik R jest rézny od jednosci (k#1), wtenczas, dla uzyskania
rOwnowaznej granicy, nieréwnos¢ (1-1) nalezy podzieli¢ przez k.

Witasnosci strukturalne kodéw splotowych przyjeto okre§la¢ trzema diagramami:
fragmentem centralnej czgsci kraty, diagramem standéw i grafem przeptywu. Graf przeptywu

wynika z diagramu stanéw, diagram stanéw — z fragmentu centralnej czesci kraty. Do
obliczenia transmitancji kodu T(D,N ) niezbedna jest znajomos$¢ grafu przeptywu. Tak wigc

ponizej zostanie zaprezentowany sposéb obliczenia wszystkich trzech diagraméw.

® Do scharakteryzowania danego kodu uzytecznym narzedziem jest rozktad jego wag (weight distribution).

Rozktad ten definiuje si¢ nastgpujaco. Niech a, stanowi liczbg stéw kodowych o wadze Hammminga d
(d=1,2,...,n, gdzie n — najwyzsza waga stowa kodowego). Zbior wszystkich a, tworzy rozktad wag kodu.

W oparciu o rozktad wag, przy zalozeniu, ze dekoder jest dekoderem opartym na regule maksymalnej
wiarygodno$ci i ze kanat jest ‘AWGN’, mozna wyznaczy¢ kilka uzytecznych granic, m.in. przytoczong w pracy
granicg odgorng (upper bound). Granicg ta wyznacza si¢ w nastgpujacy sposéb. W pierwszej kolejnosci oblicza
si¢ prawdopodobienstwo wyboru przez dekoder jakiego$ stowa kodowego ¢; zamiast nadanego stowa kodowego
cj.(pairwaise error probability):

P(c; zamiast ¢;) = ol [2d. .Rﬂ (1-2)
] NO

gdzie Q - dopeiniajaca funkcja bledu, podana przyktadowo w [Vuc00], R — stopa kodu, d;; — odlegtos¢
Hamminga pomigdzy stowem ¢;1i ¢;

W drugiej kolejnosci oblicza si¢ prawdopodobienstwo wybrania przez dekoder wszystkich innych stéw poza
stowem poprawnym c;

M n
P(wszystkie inne stowa poza ¢;) < z Q( 2d. ,REb] = Z a Q( 2d. _REbJ (1-3)
. "N, WA
J=Li#j 0 d=d i 0

gdzie: d,,;, — minimalna odlegto§¢ Hamminga. Prawdopodobienstwo to nazywane jest granica zunifikowana
(union bound). Nastgpnie robiac uzytek z nieréwnosci Q(x)g O,SeﬁZ x>0 1 podstawiajac ja do powyzszego
wzoru otrzymuje si¢ granicg¢ odgdrna (upper bound)

P(wszystkie inne stowa poza ¢;) < ZO_Sade(— dRE, /No) (1-4)
d=d,y

Przyktadowo, gdy interesuje nas prawdopodobienstwa btedu nie stowa kodowego tylko bitu, wtenczas
powyzsze prawdopodobienstwo trzeba przemnozy¢ przez tzw. wspélczynnik bledéw (error coefficient), tj.
miarg, ktéra okresla, ile srednio bitow w ciagu informacyjnym ulegnie przeklamaniu na skutek wybrania przez

dekoder bigdnej Sciezki kodowej [Vuc00], [Pro01], [Hok0O0].
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Sciezka 1

Sumator
modulo-2

Wejscie Wyjsécie

Przerzutnik Przerzutnik  Przerzutnik

modulo-2 Sciezka 2

0000 0000
0001 0001
0010 0010
0100 0100
1000 1000
0011 0011
0101 0101
1001 1001
0110 0110
1010 1010
1100 1100

0111 0111

1011 1011
1110 1110
1101 1101

1111

1111

Rys. 1-2. Funkcja przej$¢ kodera CC (2,1,5).

Fragment centralnej czgsci kraty, zwany takze funkcja przej$¢, specyfikuje wszystkie

mozliwe przejscia kodera z jednego stanu (wezta) do drugiego. Funkcj¢ przej$¢ dla kodera
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zrys. 1-1 pokazano na rys. 1-2. Zauwazmy, ze kazde przejscie tego kodera z jednego stanu do
drugiego jest zwigzane z wygenerowaniem przez niego dwoéch bitéw stowa kodowego.
Warto$¢ ta wynika ze stopy kodu, ktéra rowna si¢ 1/2. Gdyby koder byt o sprawnosci 1/3,
wtedy bitéw tych byloby 3.

Diagram stanéw ma podobna interpretacje jak funkcja przej$¢. R6zni si¢ jednak tym, iz
kazdy ze stanéw wystepuje tylko raz, a przejscia do tych samych stanéw (sa to jedynie dwa
stany — zlozony z samych ,,0” oraz z samych ,,1”) sa przedstawiane w postaci petli sprz¢zenia

zwrotnego. Przyklad tego diagramu pokazano na rys. 1-3.

przejscie przy przejscie przy
pobudzeniu "0" pobudzeniu ;
i

Rys. 1-3. Diagram stanu kodera CC (2,1,5)

Aby przej$¢ z diagramu stanéw do grafu przeptywu, nalezy w pierwszej kolejnosci
rozczepi¢ wezet zerowy w dwa wezly: w wezet startu oraz stopu (operacji tej dokonuje si¢ po
to, aby pokazaé, ze kazdy niezerowy ciag rozpoczyna si¢ i konczy w wezle zerowym,
rys. 1-3). W drugim kroku nalezy opisa¢ kazde z przej$¢ (kazda z galgzi) zmiennymi D"'N"J.
Do tego opisu stosuje si¢ nastgpujace zasady:

* zmienna D opisuje fragment stowa kodowego wygenerowanego na skutek pojedynczego
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przejscia kodera. Wyktadnik zmiennej D réwny jest wadze Hamminga tego fragmentu.
Dla kodu CC (2,1,5) fragmenty te sa duobitami, np. duobit 01 bedzie mial wyktadnik
m=1, duobit 11 — m=2;

e zmienna N okreSla bit pobudzenia, tj. bit, w wyniku ktérego pojawia si¢ wspomniany
wyze] fragment slowa kodowego. Wyktadnik zmiennej N jest réwny 1, gdy bitem
pobudzenia jest ,,1”, 0 gdy ,,0”;

e zmienna J jest licznikiem przej$¢ kodera, tj. zlicza liczbe przej$¢ kodera od chwili
rozpoczegcia kodowania do jego zakonczenia. Wystepuje wigc w kazdej z gatezi.

Graf przeptywu dla kodu CC (2,1,5) pokazano na rys. 1-4.

J
JND

przejscie przy przejscie przy
pobudzeniu "0" pobudzeniu '1"
e PEEEETETT

Rys. 1-4. Graf przeptywu sygnatu dla CC (2,1,5)

Na bazie grafu przeplywu buduje si¢ uktad réwnan. W przypadku kodu CC (2,1,5)

bedzie on sktada¢ si¢ z 16 réwnan:
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S1000 = JNDZSoooowezef_startu+JNS()001 \
S1011 = INDSo111+JNSo110

S1101 = JINDS1010+IJNDS 1011
S1110=JNDS1101+INDS 1100
S1111=JNDS;110+IJNDS11;
So110=JIDS1101+IDS 1100

S1010= JNSo101+JND’Sp100

S1100 = INDS 1000+IJNDS 1001 > (1-5)

Soo11 = JSo111+JDSo110

So101 = JDS1010+JDS 1011

S1001 = INDSg011+JNSo010

So001 = ID*Sp010+ISo011

So010 = JS0100+ID"So101

So100 = JDS1000+JDS 1001

So111 =JIDS1110+IDS111

Soooowezef_SZOPI/t = JD2S0001 /

W ogélnym przypadku liczba réwnan uktadu wynosi 27" +1, gdzie K jest dtugoscia
ograniczona (wymuszona) kodera. Jego liczba wzrasta eksponencjalnie wraz ze wzrostem K.

S 0o Wezel stopu

Uktad ten, ztozony z 17 zmiennych, oblicza si¢ wzgledem stosunku .
S0 Wezel startu

Stosunek ten stanowi transmitancj¢ kodera T(D,N,J )

Dla dtugich blokéw (ciagéw informacyjnych) podlegajacych kodowaniu, pomija si¢
zmienna J podstawiajac w jej miejsce 1. Wyrazenie T(D,N,J ) upraszcza si¢ wtedy do
poszukiwanej transmitancji kodera T(D, N ) .

Ze wzgledu na stopien skomplikowania tego uktadu, uktad ten zostal policzony
z wykorzystaniem obliczen komputerowych. Programem, w ktérym przeprowadzono
obliczenia byl program Mathematica w wersji 5.2. Wynik obliczen znajduje si¢ na nastgpnej

stronie.
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Na rys. 1-5 znajduje si¢ poréwnanie krzywych szumowych (krzywych BER) dla
analizowanego kodu CC (2,1,5) - teoretycznej obliczonej zgodnie ze wzorem (1-1) oraz
uzyskanej z symulacji przeprowadzonych w §rodowisku jezyka C++.

Zauwazamy, ze dla mniejszych wartosci Ep/Ny (<5dB) krzywa teoretyczna znajduje si¢
powyzej symulacyjnej (transmisja reprezentowana przez ta krzywa jest gorsza), dla srednich
warto$ci Ep/Ny krzywe te przebiegaja mniej wigcej w ten sam sposéb, natomiast dla duzych
wartosci Ep/Ny (>6dB) krzywa teoretyczna znajduje si¢ ponizej symulacyjnej (transmisja
reprezentowana przez krzywa teoretyczng jest obarczona mniejszymi btedami).

Analogiczne zaleznosci pomigdzy powyzszymi krzywymi dla kodéw splotowych o

innych stopach i dtugosciach ograniczonych mozna znalez¢ w [ProO1].

; BER =f(Eb/No)

®teoria
¥symulacje

0,1

0,01\\\\
BER 0,001 \ .\
\’\
0,0001
0,00001 <3
0,000001 .\
2 3 4 6 7
Eb/No [dB]

Rys. 1-5. Poréwnanie krzywej symulacyjnej z teoretyczna, kod CC (2,1,5).

1.1.2. Szacowanie bledu droga wyznaczenie zysku kodowania (metoda posrednia)

Metoda posrednia wiaze si¢ Scisle z pojeciem zysku kodowania G. Krzywe szumowe
wraz ze wzrostem Ep/N, staja si¢ coraz bardziej réwnolegte do siebie i w granicy sa
przesunigte o G. Krzywe te dla transmisji niekodowanej sa tatwo dostgpne, przyktadowo
mozne je znalez¢ w [Pro01], [Hay98] lub w prosty spos6b mozna je obliczy¢. Zaleta metody
posredniej jest jej prostota i stad jej szerokie zastosowanie [Pro01].

Zysk kodowania G, przy zatozeniu stosowania modulacji BPSK (lub QPSK), mozna

wyznaczy¢ ze wzoru [Pro01]

G <10log,,(Rd,,.) [dB] (1-6)

gdzie dpg.. jest odlegtoscia swobodng kodu. G jest wyrazone w decybelach. Wzor (1-6) jest

stuszny przy zatozeniu, ze dekoder jest migkkodecyzyjny.
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Widzimy ze wzoru (1-6), ze niezbednym do wyznaczenia G jest znajomos¢ dfce. dfree-
mozna wyznaczy¢ z transmitancji kodu. Jednakze, jak zostalo pokazane wczes$niej,
transmitancje tg, szczegdlnie dla kodow o duzych dlugosciach ograniczonych, trudno jest
obliczy¢. Innym sposobem jest skorzystanie ze wzoru zaproponowanego przez Hellera

[Hel68], [Pro01]:

-1
d s, < minu_l(KH—l)nJ (1-7)

gdzie \_xJ jest cecha, [ — dowolna liczba catkowita = 1. We wzorze tym zaktada sig, ze licznik

stopy kodu R=k/n jest réwny 1. Gdy k#1, wtenczas niezbg¢dna jest modyfikacja tego wzoru
zgodnie z propozycja Dauta [Dau82].

Autor zna dp.. kodu CC(2,1,5), gdyz uprzednio policzyl jego transmitancjg¢. Poza tym
mozna ja rowniez znalez¢ w [Ste92]. Wynosi ona 7.

Sprawdzmy jednak, jaka wartos¢ dj.. uzyskalibySmy ze wzoru (1-7). Najmniejsza
warto$¢ wyrazenia po prawej stronie nieréwnosci (1-7) otrzymuje si¢ dla /=2 i 3 1 wynosi
ona 8. Tak wigc dj.. wynosi 8. Obliczona wartos¢ jest zatem o 1 wigksza od rzeczywiste;j.

Podstawiajac wartosci dj.. do wzoru na G, otrzymujemy:

* w pierwszym przypadku, rzeczywistej wartosci dpe. = 7, G = 5,44 dB,
® w drugim przypadku, wartosci dj.. = 7 policzonej ze wzoru Hellera, G = 6,02 dB.

Nalezy zaznaczy¢, ze wartosci policzone ze wzoru Hellera w wigkszosci przypadkéw
pokrywaja si¢ z wartosciami faktycznymi, w najgorszych przypadkach — tak jak w tym —
odbiegaja o warto$¢ 1 od wartosci rzeczywistych [ProO1].

Gdy dekoder wystgpuje w wersji twardodecyzyjnej, wowczas zyski kodowania sa o
okoto 2 dB mniejsze [ProO1].

Z niniejszego paragrafu wida¢, o ile prosciej mozna oszacowa¢ BER metoda posrednia.

Dla szumu AWGN prawdopodobiefstwo btedu dekodera w  systemie
szerokopasmowym (DSSS) jest takie same. Gdy szum/zakldcenie bedzie nieptaskie widmowo
w zakresie widma sygnalu DSSS, wtedy to czy BER si¢ pogorszy, czy pozostanie na tym
samym poziomie (jak w przypadku szumu AWGN) zaleze¢ bedzie od stopnia losowosci
btedéw pojawiajacych si¢ na wejSciu dekodera. Aspekty te sa przedmiotem rozwazan

w rozdziale II.

23



1.2. Przeplot w turbokodach

G. Berrou, A. Glavieux i P. Thitimajshima - twércy turbokodowania - w swojej
pionierskiej pracy [Ber93] wykazali, ze dzigki zastosowaniu turbokodu o sprawno$ci
kodowania réwnej 1/2, przeplotu wewnetrznego blokowego pseudolosowego o rozmiarze
65534, algorytmu dekodowania MAP, po 18 iteracjach mozna uzyska¢ w kanale ‘AWGN’
BER wynoszace 10 na poziomie Ep/Ny = 0,7 dB. Wynik ten jest gorszy o jedynie 0,7 dB od
teoretycznej granicy Shannona.

Schemat ogdlny tubokodera zostat przedstawiony na rys. 1-6. Sklada si¢ on z przeplotu
wewngtrznego, dwoch koderow sktadowych, wymazywacza zwanego inaczej elementem

wykluczajacym (puncturer) oraz multipleksera.

Ciag
I informacyjny
Ciag Koder 1 | |
mformacyjny E— Ciag ' L. . lfcfi%)w
parzystosci 1 Wymazy-| | Multiple- y
> —»
wacz kser
— Wy B
Ciag
Turbokoder parzystosci 2

Ciag informacyjny Ciag parzystosci 1 Ciag parzystosci 2
I

(L1 HEEE | 1R
Ciag kodowy 3N-symbolowy

v

<
<

Rys. 1-6. Schemat blokowy turbokodera.

Kluczowym elementem turbokodowania, przyczyniajacym si¢ do uzyskiwania tak wysokiej
jako$ci dekodowania, jest - obok iteracji, przeplot wewngtrzny. Ponizej zostanie omdwiona

jego rola w turbokodowaniu.
1.2.1. Rola przeplotu wewnetrznego w turbokodowaniu

Podstawowa rola przeplotu jest maksymalne wydtuzenia stowa kodowego. Im stowo
staje si¢ dluzsze, tym dekodowanie staje si¢ blizsze dekodowaniu z maksymalng
wiarygodnoscig.

Ponadto, przeplot powinien tak reorganizowa¢ ciag wejSciowy, aby korelacja

pomigdzy ciagiem podawanym na pierwszy i drugi koder byta mozliwie jak najmniejsza.
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Przeplot powinien takze zmniejszy¢ prawdopodobienstwo jednoczesnego
wygenerowania przez oba kodery ciagu parzystosci o niskiej wadze (ciagi parzysto$ci sa
pokazane na rys. 1-6), tzn. gdy koder pierwszy wygeneruje ciag parzystosci o niskiej wadze,
wtenczas przeplot wewngtrzny powinien tak zreorganizowac rozktad ,,0” 1 ,,1” w tym ciagu,
aby koder drugi wygenerowal ciag parzystosci o wigkszej wadze. Przy tego typu analizie
rozpatruje si¢ jedynie ciagi informacyjne o niskich wagach, z reguty mniejszych niz 4, gdyz
one maja najwigkszy wplyw na BER (zgodnie z Benedetto ciagi o niskich wagach maja
decydujacy wptyw na przebieg krzywych szumowych w zakresie BER 10710 [Ben96i]).

W niniejszej sekcji wszystkie te trzy zadania realizowane przez przeplot zostang

przedstawione w szczegétach.

Zadanie nr 1. Maksymalne wydtuzenie stowa kodowego.

Wraz ze wzrostem rozmiaru przeplotu poprawia si¢ jakos¢ turbodekodowania. Wplyw

dtugosci przeplotu na jakos¢ transmisji mozna zilustrowac nastgpujacym wzorem:

[nr2]/9; , .
P, < ;i(ijzv-lwz' [A(2,Zz 1) (1-8)
gdzie: N - rozmiar przeplotu, \_xJ - cecha, W=exp(-R*E/Ny ), R - stopa turbokodu, A(2,Z ,1) -
nadmiarowa funkcja rozkladu wag kodera skladowego7 (redundancy weight enumerating
function) utworzona na podstawie pojedynczych blednych $ciezek kodowych o wadze ciagu
informacyjnego 2 [Vuc00].

Wz6r (1-8) jest stuszny przy zatozeniu, zZe turbokod jest zbudowany na bazie dwdch
systematycznych kodéw splotowych (RSC —Recursive Systematic Convolutional)® i ze kody
te sa rozdzielone uktadem przeplotu pseudolosowego réwnomiernego. Zaktada si¢ ponadto,
ze ciagi informacyjne poddawane kodowaniu sa skonczone i ze koder przed kazdym
kolejnym procesem kodowania jest zerowany (tj. jego stan przed kazdy rozpoczgciem

kodowania jest zerowy).

Zerowanie turbokodera splotowego. Zerowanie, zwane takze wygaszaniem kodera moze by¢ realizowane na
wiele sposobéw. Jednym z nich jest sposéb zaproponowanym przez Divsalara i Pollara [Div95], ktéry jest

przyktadowo stosowany w systemie UMTS. Polega on na wykorzystaniu przelacznika P. W trakcie kodowania

"Funkcja ta jest jedna z funkcji rozktadu wag. Funkcje rozktadu wag sa uzytecznym narzedziem do obliczen
teoretycznych stép btedéw (bitowych, blokowych). Przy ich obliczaniu zaktada sig, ze kanat jest kanatem
‘AWGN’ oraz ze dekodowanie jest realizowane z maksymalnym prawdopodobienstwem.

¥ M.in. Vucetic w [Vuc00] udowodnita, ze konstelacja z tymi koderami przyczynia si¢ do wydajniejszego
funkcjonowania turbokodu
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przetacznik ten znajduje si¢ w pozycji A, rys. 1-7. Po zakonczeniu kodowania bloku danych ustawia si¢ go
w dolng pozycj¢ B. Po n cyklach, réwnych pamigci kodera (w przypadku kodera pokazanego na rys. 1-6 beda to
dwa cykle), koder ten zostaje wyzerowany (oprézniony). ,.Efektem ubocznym” procedury zerowania jest
pojawienie si¢ dodatkowych nx3 bitéw (po n dla kazdego z trzech strumieni — informacyjnego, parzystosci

pierwszego kodera i parzystosci drugiego kodera). Bity te sa dotaczane do zakodowanego ciagu danych.

v

N
A
_A ;C-\ » > I
P fB A{ \
NP

Rys. 1-7. Wygaszanie kodera. P — przetacznik.

Aby lepiej zrozumie¢ znaczenie A(2,Z ,1), pokazemy na przykladzie, jak si¢ ja wyznacza.

Zauwazmy, ze P, jest odwrotnie proporcjonalnie do rozmiaru przeplotu. Zysk

turbokodowania, wynikajacy z rozmiaru bloku przeplotu N, jest nazywany zyskiem
przeplatania (interleaver gain) [Vuc00].

Maksymalny rozmiar przeplotu jest ograniczony odgérnie dlugoscia ciagu
informacyjnego (dlugoscia wiadomosci). Zastosowanie bowiem wigkszego przeplotu od
dlugosci wiadomos$ci nie spowoduje, z oczywistych wzgledéw, poprawy charakterystyk
szumowych. Z tego wzgledu rozmiar przeplotu ustala si¢ na rowny dtugos$ci wiadomosci.

Do zrozumienia funkcji A(Z,Z,l) jest niezbgdne wyjasnienie pojgcia pojedynczej
btednej sciezki kodowej9 (error path).

Pamigtamy z paragrafu 1.1.1., Ze jednym z diagraméw charakteryzujacych kod
splotowy jest centralna czg$¢ kraty. Efektem $ledzenia catego procesu kodowania, tj. tego,
w jakim stanie znajduje si¢ koder od chwili rozpoczgcia kodowania do jego zakonczenia, jest
utworzenie $ciezki kodowej. Sciezka ta w kolejnych krokach bedzie taczyé kolejne punkty
kraty. Zat6zmy kolejno, ze koder generuje ciag ztozony z samych ,,0” (Sciezka ta faczy same
stany zerowe kodera). Zat6zmy takze, ze w wyniku przeklaman bitéw w kanale, dekoder
wybrat btedna Sciezk¢ kodowa, tj. inng od nadane;.

Pojedyncza btedna $ciezka kodowa jest definiowana jako Sciezka, ktéra w jakimkolwiek
kroku opuszcza Sciezk¢ zlozona z samych ,,0” i powraca do niej - po raz pierwszy - po

n krokach.

® Benedetto $ciezke ta nazwa zdarzeniem bledu (error event) [Ben96i]
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Funkcja A(2,Z,1) opisana jest ona nastgpujacym wyrazeniem:
AR.Z1)=)T, 7 (1-9)

gdzie: z - waga ciagu parzystosci slowa kodowego systematycznego kodera skladowegom,

T, ., - liczba pojedynczych biednych sciezek kodowych o wadze ciagu informacyjnej 2 (waga

ciagu parzystos$ci moze by¢ dowolna, oznaczmy ja symbolem z).

Przyklad 1-1.
Zatozmy, zZe koder sktadowy turbokodera opisany jest nastepujacq funkcjq przejsc

1+u’
l—uz} Zatozmy kolejno, Ze stowo kodowe kodera, w ktorego sktad
+u+u

G(u)= {1,

wchodzq takze bity bedqce efektem zerowania kodera, sktada sie z 12 bitow. Diagram
kratowy tego kodera pokazany jest na rys. 1-8. Wyznaczmy przy powyzszych zatoZeniach

funkcje A(2,Z.1).

Rys. 1-8. Diagram kratowy dla kodera RSC (2,1,3)

Rozwigzanie.

Rozwiqzanie dane jest na rys. 1-9. Na rysunku tym kolorem niebieskim zaznaczono
wszystkie te Sciezki, ktorych ciqg informacyjny ciqgu kodowego ma wage 2, a waga
ciqgu parzystosci ciqgu kodowego jest dowolna, przyjmijmy, ze wynosi z. Jak tatwo
zauwazy¢ wszystkie Sciezki o wadze ciqgu informacyjnego 2, majq wage ciqgu
parzystosci rownq takze 2. Daje to tqczng wage (waga ciqgu informacyjnego +

parzystosci = waga stowa kodowego) réwnq 4. Sciezek tych jest 3 ( T,,,= 3). Tak wiec

A(2,Z ,1) przy podanych zatozeniach wynosi

'Dla kodéw systematycznych RSC czgé¢ informacyjna mozna odseparowac od czgsci parzystosci
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Rys. 1-9. Znalezione $ciezki kodowej o wadze ciagu informacyjnego 2 i dowolnej wadze

ciagu parzystosci z

Jako podsumowanie tej czgsci dyskusji przedstawiono na rys. 1-10 wyniki symulacji

komputerowej turbokodu dekodowanego wg algorytmu SOVA o dwéch rozmiarach przeplotu

wewngtrznego: 25 i 169 bitéw. Turbokod ten jest opisany nastgpujacymi parametrami:

e R =1, uzyskana w wyniku naprzemiennego wymazywania bitoéw ciagdw parzystosci,

e §iteracji,

dwa kodery sktadowe o funkcji przejs¢ G(u) = {1,

przeplot kwadratowy o rozmiarach odpowiednio 5x5 i 13x13,

1+u®
I+u+u’

kanat ‘niebiaty’ o wzglednie niewielkiej korelacji szumu/zaktdcenia.

Widzimy, ze ponad 6-krotne wydluzenie przeplotu poprawilo transmisj¢ na poziomie

BER 107 0 okoto 2 dB.

BE

R =f(Eb/No)

0,1\

(1) Przeplot 5x5
(2) Przeplot13x13

—

BER 0,01

0,001

'\
N

(1\

0,0001

2) ~

1

0 1 2

Eb/No [dB]

4

Rys. 1-10. Ilustracja zysku przeplatania dla turbokodera TC.
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Zadanie nr 2. Zmniejszenie korelacji pomiedzy ciqgiem podawanym bezposrednio na koder

pierwszy, a posrednio poprzez uktad przeplotu na koder drugi

Im mniejsza jest ta korelacja, tym wystgpuje wigksze prawdopodobienstwo tego, ze
btedy nieskorygowane przez pierwszy dekoder, zostana rozproszone (lepiej lub gorzej) przez

uktad rozplotu wewngtrznego i zostana poprawione w drugim dekoderze.

Zadanie nr 3. ,,Rozbijanie” niekorzystnych rozktadow ,,0” i ,,1” celem podwyZiszenia wagi

ciqgu kodowego.

Przeplot wewngtrzny ma za zadanie pozbawia¢ ciag informacyjny takich rozktadow ,,0”
i,,1” (gléwnie w ciagach o wagach < )", ktére generuja ciagi parzystosci o niskich wagach.
Przeplot powinien wykona¢ zatem taka operacje, ktéra spowodowataby uzyskanie wigkszej

wagi ciagu parzysto$ci kodera drugiego, niz pierwszego.

Przyklad 1-2.

Zatozmy wystepowanie kodera systematycznego o pamieci I pokazanego na rys. 1-11.
Koder ten jest pobudzany ciqgami informacyjnymi o dtugosci 4 i wadze 2. Rozpatrzmy
trzy takie ciqgi: xo = [1 1 0 0], x; = [1 01 0] oraz x, = [1 0 0 1] i zanalizujmy ich
wptyw na wage ciqgu kodowego.

¢;=[1100]
» ¢;=[1010]
¢, =[1001]
x,=[1100] ¢
x,=[1010] D
x=[1001] B ¢,=[1000]
» C,=[1100]

¢y,=[1110]

Rys. 1-11. Przyktad zmiany wagi ciagu parzystosci wraz ze zmiang rozktadu potozenia dwéch
,»1” w ciggu informacyjnym.

Rozwigzanie.
Ciqg wyjsciowy jest ztozeniem dwdch ciqgoéw pojawiajacych na wyjsciu kodera.

Przyktadowo, dla ciqgu xy bedq to ciqgi cjo i cz. Widzimy, rys. 1-11, Ze najbardziej

! Najmniejsza waga ciagu informacyjnego, jaka bierze si¢ pod uwage wynosi nie jeden, a dwa, gdyz koder
systematyczny w odpowiedzi na ciagi o wadze jeden - wskutek stosowania petli sprzgzenia zwrotnego - generuje
ciagi o wadze nieskonczonej. Innymi stowy koder systematyczny nie ma mozliwosci bycia wyzerowanym
ciggiem informacyjnym o wadze jeden. Prace takiego kodera mozna przyréwnaé do filtru o nieskonczonej
odpowiedzi impulsowej (IIR — Infinite Impulse Response).
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niekorzystnym ciggiem (tj. takim, ktory spowodowat pojawienie si¢ ciqgu o najmniejszej
wadze) jest ciqg xo. Wygenerowal on ciqg cj+c o wadze 3. Natomiast

najkorzystniejszym jest ciqg x. Wygenerowat on ciqg c+c2, 0 wadze 5.

Z analizy tego, jak i wielu podobnych przyktadéw autor wyciagnal wniosek, ze
w ciggach informacyjnych o wadze 2 najbardziej niekorzystne rozmieszczenie dwoéch ,,17 jest

wtedy, gdy pozycje na ktérych wystepuja spetniaja nastgpujace réwnanie:
| pozycja pierwszej ,,1” — pozycja drugiej ,,1” | mod K = 0 (1-11)

gdzie K jest dtugo$cia ograniczona kodera.

Ciag, ktérego ,,1” leza na pozycjach niespetniajacych powyzszego réwnania z
pewnoscia nie przyczyni si¢ do wygenerowania ciggu parzysto$ci o wadze najmniejszej.
Trzeba zatem tak projektowac przeplot, aby ,,1” w przeplecionym ciggu informacyjnym

znajdowaly si¢ na pozycjach innych, niz wynikajacych z rownania (1-11).
1.2.2. Rodzaje przeplotow wewnetrznych w turbokodach

Role przeplotu wewngtrznego przedstawiono powyzej. Rozwazmy teraz sposoby jego
realizacji.

W turbokodowaniu najczgéciej stosuje si¢ nastgpujace grupy przeplotow: przeplot
blokowy, pseudolosowy, splotowy oraz przeplot konstruowany z uwzglednianiem konkretnej
struktury kodu i zakresu BER, jaki jest wymagany dla danego systemu (ustugi). Z reguty
przeplot ten opiera si¢ na przeplocie pseudolosowym.

Przy opracowywaniu niniejszego paragrafu, autor w najwigkszym stopniu korzystat

z [Vuc00].

Przeplot blokowy

Do tej grupy przeplotow najczesciej zalicza si¢ przeplot: blokowy (block interleaver),
blokowy sko$ny (block helical interleaver) oraz parzysto-nieparzysty (odd-even block
interlevear).

Przeplot blokowy jest macierza o liczbie wierszy m odpowiadajacych dlugosci przeplotu
i licznosci kolumn n okreslajacych gtebokos¢ przeplotu. Zapis danych do tej macierzy moze
si¢ odbywa¢ wierszami — wtedy odczyt odbywa si¢ kolumnami lub odwrotnie — wtedy odczyt
odbywa si¢ wierszami.

Operacja przeplatania blokowego moze zosta¢ opisana nast¢pujaca funkcja (funkcja ta
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z racji tego, ze niejako ,,mapuje” (przerzuca) poszczegdlne pozycje w inne bgdzie niekiedy

nazywana tablicg-mapa):
F@)=[-1)modn]xm+|(i—1)/n]+1 (1-12)

gdzie: i — indeks wejsciowy, f (i ) - pozycja, na ktéra zostanie przeniesiony indeks wejsciowy,
I_xj - cecha.

Istotna cecha przeplotu, jak wspomniano wyzej (zadanie nr 3), jest jego zdolnos$¢
,rozbijania” niekorzystnych rozkladéw ,0” i ,,1” w wiadomo$ciach o wzglednie niskich
wagach (czyli takich, ktére powoduja powstanie ciggu parzystosci O najmniejszej
z mozliwych wag). Gléwnie analizuje si¢ ciagi o wadze < 4 (Vucetic podaje, ze wptyw
ciggdw informacyjnych o wadze > 4 na BER jest na tyle znikomy, Ze na analizie ciaggéw o
wadze < 4 mozna poprzesta¢ [Vuc00]).

Przeplot ten jest efektywny, gdy ,,1” w ciagach o wadze 4, po zapisie do macierzy, beda
si¢ grupowac najdalej na dtugos¢ pojedynczej kolumny (lub wiersza w zaleznosci od rodzaju
zapisu).

Natomiast jego wada jest niemozno$¢ pozbawiania ciagdw informacyjnych takich
rozktadéw ,,1”, ktére - po zapisie do tablicy i polaczeniu ich prostymi - utworza tzw. 4
wagowe kwadratowe lub prostokatne figury geometryczne (weigth 4 squere or rectangular
input pattern). Przyklad takiej figury geometrycznej pokazany jest na rys. 1-12 [Vuc00].
Jezeli koder pierwszy turbokodera, w odpowiedzi na taki ciag wygeneruje ciag parzystosci o
niskiej wadze, wtedy taki sam ciag parzystosci - o niskiej wadze - zostanie wygenerowany
przez koder drugi.

Pomimo, iz powyzsze rozktady te sa malo prawdopodobne, to jednak determinuja

jako$¢ dekodowania w obszarach duzych stosunkow sygnal/szum.

zapis

0
0 e 0 0

|OO

Rys. 1-12. Przyktad wzorca kwadratowego 4 wagowego, ktdry nie zostanie ,,rozbity” przez uktad
przeplotu blokowego.
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Z turbokodera wychodza trzy S$ciezki. Jedna - ciagu systematycznego, dwie -
parzystosci: pierwsza - pierwszego, druga - drugiego kodera skltadowego, rys. 1-6. Zatem
naturalna sprawnoscia turbokodu (wynikajaca z jego budowy) jest 1/3. Aby jednak zwigkszy¢
jego sprawnos¢, np. po to aby zawegzi¢ widmo sygnatu o 1/3, stosuje si¢ czgsto naprzemienne
wymazywanie (wykluczanie) bitdw z ciagdw parzystosci. Wskutek tej operacji moze zdarzy¢
si¢ sytuacja, w ktdrej ktory$ z bitéw systematycznych nie bedzie miat swojego odpowiednika
wsérod bitow parzystosci (zakodowanych). Wtedy, w razie przeklamania takiego bitu ani
pierwszy, ani drugi dekoder nie bedzie mial mozliwo$ci jego poprawienia. Przeplot blokowy
parzysto-nieparzysty zostal specjalnie zaprojektowany po to, aby zapobiega¢ takim
sytuacjom. Aby lepiej zrozumie¢ jego dziatanie przeanalizujmy nastepujacy przyklad
poréwnujacy dziatanie przeplotu pseudolosowego réwnomiernego (opisanego w dalszej
czesci opracowania) z przeplotem parzysto-nieparzystym.

Zat6zmy, ze wejsciowy blok danych sktada si¢ z 15 bitéw x = (x5, x2, ..., Xi5).
W odpowiedzi na ciag x koder pierwszy generuje ciag c. Jego parzyste bity zostaja

wymazane, tab. 1-1.

Tab. 1-1. [lustracja wymazania parzystych bitéw z ciggu parzystosci kodera pierwszego.

X0 X7 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8 X9 X10 X1 X12 X713 X14

Cr0 - C12 - Cl4 - Cl6 - CL8 - C1,10 - Cl12 - Cl14

Zalézmy najpierw, ze zamiast przeplotu parzysto-nieparzystego zastosowano przeplot

pseudolosowy. Tablica-mapa tego przeplotu pokazana jest na rys. 1-13.

of [1] [2) [3] [4] [s] [el [7) [8] [o] [of [ui] [r2] [13] [14
~‘-‘%¢
—

—

pEnRvERRrEREER sz RoRalclalE

Rys. 1-13. Przyktadowa tablica-mapa przeplotu pseudolosowego.

[\)

Koder drugi, w odpowiedzi na przepleciony ciag (zgodnie z tablica-mapa rys 1-13),
wygeneruje ciag parzystosci, ktérego tym razem uklad wymazywania pozbawi bitéw

nieparzystych, tab. 1-2.

Tab. 1-2. Jak w tab. 1-1, lecz dla kodera drugiego

X2 X4 X10 X7 X3 X1 X8 X5 X] X14 X0 X3 X6 X9 X2

- C24 - C27 - C211 - C25 - C2,14 - €23 - €29 -

Na wyjsciu turbokodera otrzymamy ciag bitéw systematycznych oraz zmultipleskowany ciag

parzystosci, tab. 1-3.
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Tab. 1-3. Stowo kodowe na wyjsciu kodera turbo (po wymazywaniu i multipleksacji).

X0 X7 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8 X9 X10 X1 Xi2 X3 X14

Cro | C24 | C12 | C27 | C14 | C2u1 | C16 | C25 | C1.8 | C214 | C1i0 | €23 | Cri12 | €29 | C114

Jak wynika z tab. 1-3 wszystkie nieparzyste bity systematyczne maja swoje
odpowiedniki wséréd bitow zakodowanych, a dwa z nich — bit x4 i x4, - nawet po dwa (dla bitu
X4 jest to bit ¢, 4 oraz ¢4, natomiast dla x4 - c,14 1 C1,14). Stato si¢ to kosztem bitéw x; oraz
X3, ktore swoich odpowiednikéw wsrdd bitéw zakodowanych nie maja. Konsekwencja tego
bedzie to, ze gdy przektamaniu ulegnie bit x; lub x3;, wtenczas turbodekoder nie bedzie w
stanie tego zdiagnozowac i bitéw tych nie poprawi.

Antidotum na ten problem jest zastosowanie parzysto-nieparzystego przeplotu
blokowego, ktéry dla rozwazanego przypadku, 15-bitowego ciagu danych, powinien byc¢

macierza jak na rys.1-14.

? odczyt

zapis X0 X1 X3 X3 X4

—p Xs X6 X7 Xg Xo

X10 Xi11 X12 X13 Xi4
Rys. 1-14. Przeplot parzysto-nieparzysty.

Wtedy przepleciony ciag systematyczny wraz z wygenerowanym na jego podstawie

1 wymazanym ciagiem parzystosci bedzie miat postac jak w tab. 1-4.

Tab. 1-4. Tlustracja wymazywania bitow parzystosci kodera pierwszego. Przeplot blokowy parzysto-
nieparzysty.

Xo X5 X10 X1 X6 X11 X2 X7 X12 X3 X8 X13 X4 X9 X14

- C25 - C21 - C211 - €25 - C23 - C2,13 - €29 -

Na wyjsciu kodera, za multipleksatorem ciagéw parzystosci, otrzymamy ciagi systematyczny

1 parzystosci jak w tab. 1-5.

Tab. 1-5. Jak w tab. 1-4, lecz dla ciagu kodera drugiego.

X0 X7 X2 X3 X4 X5 X6 X7 X8 X9 X10 X1 X12 X3 X14

10 25 Ci2 C21 Ciq4 | C211 | Cl6 C25 €18 C23 | CLio | €213 | CLi2 | €29 | C1 14

Widzimy teraz, tab. 1-5, ze kazdy z bitéw ciagu systematycznos$ci posiada swoj odpowiednik
wsrod bitéw zakodowanych. W takim przypadku, kazdy z przektamanych bitéw ma szansg

(potencjalnie) na to, by zosta¢ poprawionym przez turbodekoder.
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Przeplot blokowy skosny od przeplotu blokowego rézni si¢ jedynie tym, iz odczyt
nastgpuje diagonalnie z lewej strony do prawej, z dotu do géry oraz ze liczba jego kolumn
powinna by¢ wielokrotnoscia (v +1), gdzie v jest pamigcia kodera sktadowego.

Calkowite opdznienie, wprowadzane przez uklad przeplotu-rozplotu blokowego (end-
to-end), wynosi 2mn, natomiast pamig¢, wymagana do zapisania prébek w nadajniku jak

1 odbiorniku wynosi mn.

Przeplot splotowy

Do tej grupy przeplotéw zaliczamy: przeplot splotowy (convolutional interleaver) oraz
z cyklicznym przesunig¢ciem (cyclic shift interleaver).

W przeplocie splotowym wiadomos$ci sa wprowadzane szeregowo na kolejne wejscia
grupy L rejestrow przesuwnych o wzrastajacej dlugosci. W ukladzie przeplotu, pierwszy
rejestr ma zerowe opodznienie, drugi - opdznia o M taktdw, trzeci - o 2M, itp., az do
ostatniego, ktéry ma opdznienie (L-M)B. Sygnaty z uktadu przeplotu sa podawane na wyjscie

w takiej samej kolejnosci, w jakiej byly wprowadzane na wejscie.

(L-2)B

Przeplot Rozplot

1o

—

i0={1234567891011121314 151617 18 1920 21}
1={100400720105013831611619149017120201500180021 }
Rys. 1-15. Przyktad przeplatania i rozplatania splotowego dla parametréw L=3, B=2.

Operacje, wykonywane przez uklad przeplotu splotowego mozna opisa¢ nastgpujaca

tablica-mapa:

fi)=i+[(i-1)mod L]LB (1-13)
Uktad rozplotu wykonuje operacje komplementarna.

Przyktad przeplatania i rozplatania splotowego dla parametréw L=3, B=2 pokazano na
rys. 1-15. ,,0” widoczne w ciagu na wyjsciu sa efektem poczatkowych stanéw zerowych
rejestrOw przesuwnych.

Przeplot ten wprowadza catkowite op6znienie (end-to-end) réwne (L-1)LB. Wymagana

pamig¢ do zapisania probek w nadajniku jak i odbiorniku wynosi (L-1)LB/2. Zauwazmy, ze
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parametry te sg mniej wigcej o potowg krétsze, niz dla przeplotu blokowego o podobnych

wlasciwosciach.

19 16 13 10 7 4 1 19 16 13 10 7 4 1
20 17 14 11 8 5 2|—> 14 11 8 5 2 20 17
21 18 15 12 9 6 3 9 6 3 21 18 15 12

Macierz wej$ciowa Macierz wyj$ciowa

Rys. 1-16. Przyktad przeplotu z cyklicznym przesunigciem.

Wada tego przeplotu sa pojawiajace si¢ na poczatku przeplatania ,,0” w ciagu
wyjsciowym. Wydluza one ciag wyjsciowy. ,,0” te mozna wyklucza¢, jednakze wiaze sig to
z pogorszeniem wlasnosci przeplotu [Vuc00].

Innym rodzajem przeplotu splotowego jest przeplot z cyklicznym przesunigciem.
W przeplocie tym wiadomosci sa zapisywane do macierzy o rozmiarach m x n w porzadku
kolumnowym, od lewej do prawej strony (m<n). i-ta sekwencja wierszowa jest kolejno
wprowadzana do i-tego rejestru przesuwnego, ktéry przesuwa jej elementy w lewo o (i-1)B,
gdzie B jest liczba naturalng dobierana tak, aby spelniata warunek B<n/m. Z tak
zreorganizowanej macierzy odczyt odbywa si¢ takze kolumnowo w takim samy porzadku - od
lewej do prawej strony. Jako przyktad takiego przeplatania rozwazmy przeplot o parametrach
m, n 1 B réwnych odpowiednio 3,7,2 i ciagu wiadomosci o dtugosci 21, rys. 1-16. Jak wida¢,
pierwszy wiersz pozostaje niezmieniony, w drugim - kazdy z jego elementéw zostaje
przesunigty w lewo o dwie pozycje, w trzecim - o cztery.

Zaleta tej techniki wzgledem przeplotu splotowego jest to, ze przy jednoczesnym
zachowaniu wilasciwosci klasycznego przeplotu splotowego nie powoduje zwigkszenia

dlugosci ciagu wyjsciowego.

Przeplot pseudolosowy

Do tej grupy przeplotéw zalicza si¢ przeplot pseudolosowy réwnomierny (pseudo-
random interleaver), blokowy pseudolosowy (non-uniform interleaver) oraz w potowie
pseudolosowy, tzw. S-pseudolosowy (Semi pseudo-random).

Przeplot pseudolosowy réwnomierny (czgsto nazywany po prostu przeplotem
pseudolosowym) jest jednym z najczgséciej stosowanych przeplotéw w turbokodach. Jego

zasada dzialania polega na wpisywaniu do wiersza bitéw i kolejno po jego zapisaniu
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pseudolosowym przemieszczaniu na inne pozycje. Przyklad takiego przeplatania dla bloku

danych o dtugos$ci 8 pokazano na rys. 1-17.

Tablica-mapa

Rys. 1-17. Przyktad przeplatania z wykorzystaniem przeplotu pseudolosowego

Do wygenerowania tablicy-mapy, dla dtugosci przeplotu N=2"-1, moze poshuzy¢ rejestr
przesuwny ze sprzgzeniem zwrotnym ztozony z m przerzutnikOw (taki sam jaki stuzy do
generacji m-ciaggu PN).

Gdy wiadomosci sa dlugie, wtenczas funkcjonowanie tego przeplotu jest zadowalajace.
Gdy ciagi te staja si¢ krotsze, wtedy jego efektywnos$¢ zaczyna male¢. Jego wymagania
odnos$nie pamigci wynosza N. Opdznienie catkowite, jakie wprowadza, jest réwne 2N.

Zasada dziatania przeplotu blokowego pseudolosowy jest podobna do zasady dziatania
przeplotu réwnomiernego pseudolosowego. Ro6zni si¢ jednak tym, iz zapis danych jest
realizowany do macierzy o takiej samej liczbie wierszy i kolumn réwnej m (m — kwadrat

dowolnej liczby). Odczyt danych odbywa sig¢ zgodnie z nastgpujaca tablica-mapa:
i = [% + 1)(1' + j)mod M
k=(i+ j)modL (1-14)
J. ={{P(k)(j +1)] - 1}mod M
Bity sa przemieszczane z numeru wiersza-kolumny i, j do numeru wiersza-kolumny i,, j,, L —
dowolna liczba catkowita, P(k) (k=0,1,2,...,L-1) - liczby pierwsze.

Przyktadowo Berrou, Glavieux i Thitimajshima w pionierskiej pracy [Ber93]

zastosowali wlasnie przeplot blokowy pseudolosowy o nastgpujacych parametrach: M=256 ,
L=8, a P(k), k=0,1,2,....7, P(0)=17, P(1)=37, P(2)=19, P(3)=29, P(4)=41, P(5)=23,
P(6)=13, P(7)=7.

Wymagania odnos$nie pamigci, jak i opéznienia wprowadzanego przez przeplot blokowy

pseudolosowy sa takie same, jak przeplotu blokowego.

36



Oblicz S =+/L/2 , gdzie
L — dlugos¢ przeplotu.
v
Zapisz wszystkie bity do
wektora przeplotu.
Wektor ten jest
numerowany do zera.

v
n=0, gdzie n — kolejna
pozycja wektora.

P

n=n+1

v

Wybierz losowo nowa |

pozycjg od 0 do L-1.
v

Pozycje [ poréwnaj z
pozostatymi S poprzednio
wylosowanymi
pozycjami.

Czyljest<S
poprzednio
wybranych pozycji?

Wpisz nowa pozycjg do
tablicy-mapy.

Sprawdz, czy
wszystkie pozycje
zostaly wybrane,
n=L-1?

Rys. 1-18. Algorytm przeplotu S-pseudolosowego.

Ten sposéb przeplatania zapewnia, ze dwa wystgpujace koto siebie bity w ciagu do
przeplecenia, w ciagu przeplecionym na pewno koto siebie wystepowac nie bgda.

Przeplot S-pseudolosowy zostal pierwszy raz zaproponowany prze Divsalara i Pollara
[Div95i]. Stanowi on kompromis pomigdzy przeplotem losowym (jak pseudolosowy),
a zdeterminowanym (jak blokowy), tj. takim, nad ktérym jego projektant ma petna kontrolg

(w ktérym projektant ustala, z jakiej pozycji na jaka dany bit ma by¢ przenoszony).
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Procedura przeplatania S-pseudolosowego przebiega zgodnie ze schematem podanym

narys 1-18. Przyklad przeplatania S-pseudolosowego podano na rys. 1-19.

o] [] [o] [o] [ [ [o] [o] [ [o] [o] [ [ [o] [1] [o]
o) bl 2] (3] 4l 5 7] (8] 9] [of [] [12] [13] [14] [15]

"(‘
EIEEIIEIIII
o] [o] [o] [o] [of] [n] [1] [ [o] [o] [of [1] [1] [o] [x] [1]

Rys. 1-19. Przyktad przeplatania z wykorzystaniem przeplotu S-pseudolodowego dla =151 S=2

“;’

/»
«

Zauwazmy, ze gdy S=1, wéwczas przeplot S-pseudolosowy staje si¢ przeplotem
pseudolosowym réwnomiernym.

Zaleta przelotu S-pseudolosowego jest jego zdolno$¢ reorganizowania wigkszo$ci
rozktadéw ,,0” i ,,1” (w tym niekorzystnych). Tyczy to si¢ jednak gtéwnie tych wiadomosci,
ktérych dtugos¢ nie przekracza S+1 [Vuc00]. Poza tym, podobnie jak przeplot blokowy
pseudolosowy, zapewnia on rozproszenie dwoéch bitoéw wystepujacych kolo siebie, tj. w ciagu
przeplecionym bity te koto siebie na pewno wystgpowac nie bgda. Migdzy innymi te cechy
przeplotu S-pseudolosowego sprawiaja, ze jest on lepszy od przeplotu blokowego

pseudolosowego.
1.3. Optymalne struktury turbokodera

Niniejsza sekcja opisuje sposob uzyskiwania optymalnych - w sensie minimum BER -
struktur turbokoderéw. Struktury te maja szczegdlnie znaczenie w obszarze duzych wartosci
stosunkow sygnal/szum.

Przedstawienie struktur tych rozpoczniemy od zdefiniowania efektywnej odlegtosci
swobodnej kodera sktadowego Dy o Dfee o jest najmniejsza waga stlowa kodowego
turbokodera,  stosujacego  pseudolosowy  przeplot réwnomierny, wygenerowana
przez wiadomo$¢ (ciag informacyjny) o wadze 2. Dj.. o mozna wyznaczy¢ z nastgpujacego

wzoru [Vuc00]:
Dfiee,eﬁ': 2 + 2Zpin (1'15)

gdzie z,,;, jest najmniejsza waga blednej Sciezki kodowej kodera sktadowego. z,;, mozna

wyznaczy¢ z omawianej wczes$niej funkcji A(2,Z,1) w nastgpujacy sposob [Ben96]:
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A(2,Z,1)=Zm 4 7270 g 25t g
7% (1-16)
-z

Wraz ze wzrostem Dy, o zmniejsza si¢ BER. Maksymalizacja Dfc. e jest realizowana

w drodze maksymalizacji zyin.

Benedetto i Montorosi [Ben96i] oraz Divsalar i Pollar [Div95i] wykazali, ze z,,;, osiaga
maksimum, gdy wielomian S$ciezki zwrotnej gO(D) kodera sktadowego RSC jest

wielomianem pierwotnym nad cialem GF(2). Dla kodera o sprawnosci kodowania R=1/2,

opisanego macierza generacyjna

G(D):[l, gl(D)} (1-17)

glrna granica z,, jest nie wigksza niz

<(n-1)2"" +2) (1-18)

Zmin

gdzie ¥ - pamig¢ kodera systematycznego RSC.
Wyjas$nijmy, dlaczego wielomian gO(D) powinien by¢ wielomianem pierwotnym.
Najmniejsza waga ciggu informacyjnego, generujaca ciag parzystosci o skonczonej liczbie
17, wynosi dwa. Zatézmy, ze ciag 1+ D’ (I —liczba catkowita) jest najkrétszym ciagiem

wejsciowym o wadze dwa generujacym skonczona sekwencj¢ wyjsciowa. Ciag ten podajemy

D
na koder o funkcji przejs¢ (1-17). Ciag parzystosci tego kodu bedzie wynosit (1+ D' )m

8 o(D )
Jezeli ciag ten ma by¢ ciagiem o skonczonej liczbie ,,17, tj. koder sktadowy ma zosta¢
wyzerowany, to wielomian (1+ D' ) musi by¢ podzielny przez to gO(D). Przyktadowo, gdy

8o (D)=1+D+D?, to wtenczas najkrotszy ciag wejéciowy zerujacy ten koder bedzie
wynosit 1+D’. Im wigksze I (wicksza odleglo$¢ pomiedzy dwoma ,1” w ciagu
wejsciowym), tym wigksze prawdopodobienstwo pojawienia si¢ ciagu kodowego o wigkszej
wadze. Jakikolwiek wielomian podzielny przez gO(D) ma okres < 2” —1. Okres ten bedzie
wynosit 1 =2" -1 tylko i wylacznie wtedy, gdy g, (D) bedzie wielomianem pierwotnym.

Na ponizszym przyktadzie udowodnimy, ze turbokodery, ktérych wielomian g, (D) sa

pierwotne sa lepsze od turbokoderéw, ktérych wielomiany te nie sa pierwotne. Zat6zmy, ze
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wystepuja dwa turbokody — oznaczmy je TC1 i TC2 - o nastgpujacych macierzach

generacyjnych (funkcjach przejsé):

1+ D? 1+ D+ D?
TC1: G,\D)=|1,—— |, TC2: G,\D)=|1,———— 1-19
/(D) [ 1+D+D2} (D) { 1+ D> } (1-19)

Jak tatwo zauwazy¢, kodery sktadowe obu turbokoderéw maja pamigci réwne v = 2.
Sprawdzmy najpierw, wielomian gO(D) ktérego z koderéw, TC1 czy TC2, jest wielomianem
pierwotnym. Dokona¢ tego mozna w nastgpujacy sposéb [Moc97].

W pierwsze] kolejnosci przyréwnuje si¢ dany wielomian do zera. Kolejno tworzy
zaleznos$¢ rekurencyjng stowarzyszong z tym wielomianem. W punkcie trzecim zakltada si¢
dowolny stan poczatkowy, ktéry jednak musi by¢ rézny od zera i nastgpnie, zgodnie z

zaleznoscig rekurencyjng, generuje si¢ kolejne elementy ciagu. Powstajacy w ten sposéb ciag

jest nieskonczony, aczkolwiek okresowy. Gdy okres tego ciagu bedzie réwnaé si¢ I =2" -1,
wtedy wielomian ktéry go utworzyl bedzie wielomianem pierwotnym. W przeciwnym

przypadku wielomianem ten bgdzie niepierwotny.

e Kod TCI1.

Generowanie sekwencji dla g, (D) kodera TC1: 1+ D+ D?.

Przyréwnanie gO(D) do zera:

1+D+D?=0
Zalezno$¢ rekurencyjna stowarzyszong z tym wielomianem tworzy si¢ wg nastgpujacej
zasady: s; odpowiada 1, s, - D' , itp. Postepujac zgodnie z ta zasada dla powyzszego

wielomianu otrzymujemy:
Sisg =St gdzie j =0,1,2,....

Zakladajac stan poczatkowy réowny s,=1, s,= 0 (jak zostalo powyzej powiedziane stan ten
moze by¢ dowolny, acz niezerowy), postgpujac zgodnie z zalezno$cia rekurencyjna
otrzymujemy wartos$ci jak w tab. 1-6. Pierwszy wiersz tej tabeli zawiera warto$ci parametru j,
drugi - symbole elementéw ciagu s;, trzeci — wygenerowana sekwencje.

Jak wynika z tab. 1-6 okres tego wielomianu wynosi 3. Maksymalny okres 7 =2"—1

dla v=2 wynosi takze 3. Wielomian ten jest zatem pierwotny.
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Tab. 1-6. Generowanie sekwencji okresowej dla kodera TC1.

Ciag poczatkowy |j=0 j=1 j=2 j=3 j=4 j=5 j=6
So S S2 53 S4 S5 S6 S7 S8

1 0 1 1 0 1 1 0 1

e Kod TC2

Generowanie sekwencji dla g,(D) kodera TC1: 1+ D?

Przyréwnanie g, (D) do zera

1+D*=0

Zalezno$¢ rekurencyjna stowarzyszona z tym wielomianem ma postac

Postepujac analogicznie jak w przypadku TC1 otrzymujemy wartos$ci, ktére zamieszczono w

tab.1-7.

Tab. 1-7. Jak w tab. 1-5, lecz dla kodu TC2.

Ciag poczatkowy |j=0 J=1 Jj=2 Jj=3 Jj= Jj=5 Jj=6
So S S 2 S 3 S 4 Ss S6 S7
1 1 1 1 1 1 1 1

Z tab. 1-7 wnioskujemy, ze wielomian ten ma okres réwny 1. Nie jest on zatem wielomianem

pierwotnym.

W tab. 1-8 przedstawiono wyniki symulacji komputerowych kodu TC1 i TC2 w kanale

‘AWGN’ [Hen02]. Symulacje te przeprowadzono dla kodera o nastgpujacych parametrach:

przeplot pseudolosowy o dlugosci 1000 bitéw, dekoder Log-MAP, 8 iteracji, modulacja

BPSK.

Tab. 1-8. Przedstawienie BER dla wybranych warto$ci E,/N, dla

kodu TC1 1 TC2

5—’; [dB] BER dla TC1 BER dla TC2
0.5 6*10° 5%10°

0.7 4.2%10? 4.2%107

1 107 3%10°

1.5 7%10™ 0.8%107

1.8 10 107
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Jak wynika z tab. 1-7, dla matych E,/Ny, mniejszych niz 0,5, TCI jest lepszy od TC2.
Potwierdza to regule, Ze ten system (ten kod), ktéry zyskuje wzgledem innych systeméw
(o innym kodowaniu lub bez kodowania) w obszarze S$rednich i duzych stosunkéw
sygnal/szum traci w obszarze matych stosunkéw sygnal/szum. Sytuacja ta zaczyna sig
diametralnie odwraca¢ dla stosunkéw sygnal/szum wigkszych od okoto 0,7 dB. Przy E,/Ny =
1,8 dB BER dla TC2 jest o okoto dwa rz¢dy gorsza od BER dla TC2 (BER dla TC1 réwna si¢
10, podczas gdy BER dla TC2 réwna si¢ 107).
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Podsumowanie

Celem pierwsze] czgsci rozdziatu bylo przedstawianie sposobu, w jaki mozna
wyznaczy¢ prawdopodobienstwo biedu dla kodu splotowego dekodowanego algorytmem
z maksymalnym prawdopodobienstwem. Zaprezentowano dwa sposoby: pierwszy polega na
wyznaczeniu goérnej granicy BER. Sposéb ten jest, dla kodéw o duzych dlugosciach
ograniczonych niepraktyczny, gdyz wymaga wielu skomplikowanych obliczef. Drugi spos6b
polega na obliczeniu zysku kodowania i odpowiednim przesunigciu krzywej BER dla
rownowaznej transmisji nieckodowanej. Sposéb ten jest tatwiejszy i stad szerzej stosowany
w praktyce.

Obliczenia BER, wedlug obu wspomnianych metod, przeprowadzono dla
przyktadowego kodu CC (2,1,5). Wybdr tego kodu byt podyktowany tym, iz w dalszej czg$ci
pracy jest on wykorzystywany do budowy fancucha Viterbiego, na bazie ktérego jest
analizowany wplyw szumoéw innych niz AWGN na kodowanie.

Wyniki obliczen teoretycznych poréwnano z wynikami symulacyjnymi. Okazato sig, ze
sg one do siebie zblizone.

Niniejsza analiza odnosi si¢ do systeméw waskopasmowych, natomiast jest tez
prawdziwa dla systemu DSSS, gdy szum w kanale jest AWGN. Gdy szum w kanale nie jest
AWGN, wtedy wyniki moga by¢ inne. Osobne potraktowanie tego zagadnienia jest
przedmiotem rozdziatu II.

W drugiej czesci rozdziatu zbadano i oméwiono rolg, jaka odgrywa przeplot
wewnetrzny w turbokodowaniu. Pomimo, iz teoria przeplotéw jest znana, jednak ich
szczegblowa analiza, tym bardziej w zastosowaniach do turbokodéw, nie jest powszechnie
dostgpna. Ponadto, jak zostato przedstawione, przeplot wewngtrzny stosowany w turbokodach
petni nieco inng rol¢ niz ten, stuzacy do rozgrupowywania btedéw bedacych efektem
zaklécen w kanale. Z tego powodu opracowano kolejny paragraf - dotyczacy sposobéw
realizacji przeplotéw wewngtrznych. Poza opisem rodzajéw przeplotéw wewngtrznych, w tej
czesci opracowania wyspecyfikowano takze ich wady i zalety.

W konicowej partii materiatu rozwazono zagadnienie poszukiwania optymalnej struktury
kodera sktadowego turbokodera gwarantujacego uzyskanie niskiej stopy biedéw. Okazuje sig,
ze aby dekoder pracowal z maksymalnymi zyskami, wielomian opisujacy $ciezke zwrotna
kodera sktadowego g, (D) powinien by¢ pierwotny (oczywiscie nie jest to jedyny czynnik

warunkujacy uzyskiwanie niskich BER, lecz z pewnoscia jeden z tych, ktérego w trakcie
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projektowania turbokodera poming¢ si¢ nie powinno).
Wiedza zawarta w niniejszym rozdziale zostanie wykorzystana do zaprojektowania

efektywnego symulatora turbodekodera.
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Rozdziat 11

DETEKCJA SYGNALU DSSS W SRODOWISKU NIE-AWGN -
TEORIA

2.1. Teoria detekcji niebialej
2.2. Entropijna teoria zysku
2.3. Szum/zakl6cenie o rozkladzie niegaussowskim w systemie DSSS

2.4. Wplyw rozpraszania sygnalu na jakos¢ dekodowania w kanatach
‘kolorowych’
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Rozdziat 11

DETEKCJA SYGNALU DSSS W SRODOWISKU NIE-AWGN

Niniejszy rozdzial poswigcony jest detekcji sygnatu DSSS w $rodowisku szuméw
addytywnych, niebialych o rozkladzie Gaussa lub bialych, lecz o rozktadzie innym niz
gaussowskim.

W pierwszej czgéci rozdzialu omawia si¢ szczegbélowo zasade dzialania detektora
optymalnego dla szumu/zakiécenia niebiatego, wprowadzonego w rozdziale wstgpnym.

W drugiej czgsci odpowiemy na pytanie czy szum/zaklécenie skorelowane powodujace
powstanie btedow nieprzypadkowych pogarsza funkcjonowanie dekodera o maksymalnej
wiarygodnosci w systemie DSSS. Jednym z uzytych narzg¢dzi analizy bgda wybrane statystyki
rozktadéw biedéw pozyskiwane na wejSciu dekodera. Poréwnanie tych statystyk z
analogicznymi, uzyskiwanymi w obecnosci szumu AWGN pozwoli na okreslenie stopnia
losowosci btedéw wystepujacych na wejsciu dekodera. Jak wiemy ma to decydujace
znaczenia dla dekodowania opartego na regule maksymalnego prawdopodobienstwa.

W rozdziale tym przedstawiono takze sposéb, w jaki zaklécenie niegaussowskie

wplywa na detekcje i dekodowanie sygnatu DSSS.
2.1. Teoria detekcji niebiatej

Mozna wykaza¢ [Bac67], [Paw02], [Pio02], [Byk05], Zze liniowy filtr odbiorczy
zapewnia maksimum stosunku sygnal/szum, jesli jego odpowiedz impulsowa spetnia

réwnanie catkowe
T
as(t, —7)= j hWR(T=v)dv (0<T<T) (2-1)
0

gdzie: s(t0 —17) - sygnal uzyteczny przesuniety o t, 1 odwrécony wzgledem 7, t, jest
momentem podejmowania decyzji, R(x)- funkcja autokorelacji szumu, a - dowolna stata
rzeczywista.

Zalézmy najpierw, ze rozwazany szum jest bialy. Wtedy R(7)=0; (r), gdzie

szum
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0 szum

jest wariancja szumu. Po podstawieniu tego wzoru do wzoru (2-1), korzystajac

z wlasnosci filtracyjnej funkcji delta Diraca, otrzymujemy:
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_4
) =16,

0 szum

0 dlat poza(0,T)

s(t, —7) 0<7<T 22

Ze wzoru (2-2) wynika, ze w przypadku bialego zakldcenia (dodajmy addytywnego
i gaussowskiego) optymalnym filtrem odbiorczym, w sensie maksimum stosunku
sygnal/szum, jest filtr o odpowiedzi impulsowej takiej samej jak sygnal uzyteczny, lecz
odwrdconej 1 przesunigtej o ¢, . Jest to popularna zasada zwierciadia.

Sprobujemy w oparciu o powyzsze relacje wyznaczy¢ charakterystyke filtru dla
szumu/zaktdocenia niebiatego. Podtrzymujemy zalozZenia, Ze na zewnatrz obszaru catkowania
<0, T> h(r)=0. Zatem stosujac wtasnosci transformaty Fouriera - przesuni¢cia w czasie

oraz twierdzenia o splocie otrzymujemy

P Fourier . -
as(t,—7) = J.h(v)R(T —v)dv - aS (w)e™ = H(w)P(w) (2-3)
0

gdzie: S(w)- widmo sygnalu uzytecznego, S (w)- widmo sprzezone z widmem sygnatlu
uzytecznego, P(@)- widmo mocy szumu/zakldcenia, H (w)- poszukiwana transformata filtru
optymalnego.

Poniewaz czion exp(jaxy) wprowadza wytacznie op6znienie pomijamy go, a w miejsce
stalej a wstawiamy 1. Zatem transformata optymalnego filtru odbiorczego dla

szumu/zaktdcenia niebiatego jest nastgpujaca:

S (w) . B
=——= 2-4
H(w) P(@) S ()P (o) (2-4)

Wzér ten jest prawdziwy takze dla wersji bialej, poniewaz wtedy P(@) = const
i transformata filtru dopasowanego réwna sie S ().

Aby przejs¢ do dziedziny czasu dyskretnego nalezatoby przedstawi¢c H (@)
w dziedzinie przeksztalcenia Z. Stosujac przeksztalcenie Z dla transmitancji H(w)

otrzymujemy:

B S*(l/z*)
H(Z)—W (2-5)

Widmo mocy szumu/zakiécenia  P(w) moze by¢ przedstawione jako

P(w)=V(o)V (w) = |V(a))|2 . Przedstawiajac P(w) w dziedzinie transformaty Z i wstawiajac
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do wzoru (2-6), otrzymujemy:

_ stz
Pa) AéG(z)G*( l*j

Z

(2-6)

gdzie: A,G(z) odpowiada V(w), AOG*(L*j -Viiw), A, jeststala, a z= re’®
Z

Zastosujmy podstawienie [/ (z)=(A0G(z))71. Niech [I(z) reprezentuje filtr
wybielajacy, a i niech bgdzie jego odpowiedZ impulsowa.

Optymalny detektor dla szumu/zakidcenia niebialego przedstawiono na rys. 2-1.
Dziala on nastgpujaco. Na filtr wybielajacy /(z) podany zostaje sygnal uzyteczny s,
z szumem/zaktéceniem n, , gdzie k - numer chipu, / — jeden z dwéch sygnatéw nadanych (w

przypadku transmisji binarnej). Filtr ten wybiela szum/zakidcenie, czyli pozbawia je
wewngetrznej korelacji. Ze wzgledu na fizyczng nieroztacznos¢ sygnatu i szumu/zaktdcenia,

czgSciowemu wybieleniu podlega takze sygnat s, . W dziedzinie czasu na wyjsciu filtru

wybielajacego otrzymujemy:
s, =5, *h 2-7)

gdzie hy - odpowiedz impulsowa filtru, * - znak splotu.

Chcac wyznaczy¢ sygnal (reprezentowany przez replikg) dopasowany do sygnatu

reprezentowanego replika s, , dokonujemy na (2-7) operacji sprz¢zenia [s, #h, | = sy %hy .

Poniewaz h, jest z natury rzeczywiste, przeto ostatecznie otrzymujemy:

[Slk * Ry ] = sy *hy (2-8)
Sy T 1, I_=iltr_ n,
wybielajacy —
szum S[k *hk k
sl*k *hy,
Filtr Sl*k
modelujacy ~——
replike

Rys. 2-1. Schemat detektora dla szumu niebiatego (z podwéjnym dopasowaniem)
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Czynno$ci, opisane réwnaniem (2-8), realizuje filtr modyfikujacy replikg, rys. 2-1.

-1
Odpowiadaja one operacji [AOG*( 1* H , hatomiast transmitancja S *(1/ z) (transmitancja
Z

filtru dopasowana do sygnalu. Optymalny filtr odbiorczy H(z) miatby transmitancje réwna

S (1/ z) gdyby szum byt bialy) zostala zastapiona uktadem korelatora, rys. 2-1.

Zysk wynikajacy z zastosowania detekcji niebialej jest charakteryzowany rdéznica

energii sygnaléw wybielonych [VanO1]

=3 (as;) (2-9)

k

gdzie As, =As, *h, =(s,, s, )*h, dla k=1,2,..,Npy (Npy — dhugosé ciagu PN). Dla
przypadku sygnatéw antypodalnych (s, (t)= —sz(t)) (modulacji, np. BPSK) wz6r ten bgdzie

dany wyrazeniem

=3 (A5 ) =3 (51 =50 )5, ) =D (25, % (autor, 2-10)"
k

k k

W kolejnej czgsci rozdzialu wyjasniono skad sig bierze zysk detekcji niebiatej (w czym tkwi

jego potencjat).
2.2. Entropijna teoria zysku
Zgodnie z [Sha57] (twierdzenie 18, strona 68), przepustowos¢ kanatu C, zakldcanego

dowolnym szumem addytywnym, jest ograniczona obustronnie przez

P+, <C<Wlog, P+ N

1 1

Wlog, (2-11)

gdzie: P - moc sygnalu, N - moc szumu, a N; - moc entropijna szumu.
Dla proceséw ciagtych wygodniej jest zamiast entropig postugiwaé si¢ moca entropijna

N, . Moc ta definiuje si¢ w nastgpujaco:

N, =W exp( v ‘zlog S.(f )dfj 2-12)

gdzie: S(f)- znormalizowana widmowa gesto$é mocy ( '[S (f Mf =1). Dla szumu biatego,

—oo

12 )
W ten sposob beda oznaczane wzory opracowane przez autora.
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danego widmowa gestoscia mocy S(f)=J2/W , moc entropijna wynosi:

NI:Wexp[%/Vv(fjlog[ )dfj Wexp[%/vlog( jjdf}
:Wexp(%vlog[%sz] W%z—é'z

(2-13)

Rys. 2-2. Przebieg czestotliwo$ciowy zakldcenia waskopasmowego

Podstawiajac wynik obliczenia (2-13) do wzoru (2-11), otrzymujemy, Ze przepustowos¢

kanatu, w ktérym wystgpuje szum bialy, wynosi

2 2
W log, P+o <C<Wlog, —P;f (2-14)
P+6°
C=Wlog, 52 (2-15)

Zastanbwmy sig, jak zmieni si¢ przepustowos¢ kanatlu wraz ze zmniejszaniem si¢
entropii szumu/zaktocenia, tj. zwigkszaniem jego korelacji. Rozwazania podobne do
przedstawianych tutaj mozna znalez¢ w [Paw82], [Pio03]. Zat6zmy, Ze sygnat jest zaktocany

szumem/zaktéceniem o widmowej gestos¢ mocy jak na rys. 2-2:

M, dla f<W_Af

W —4f

S(f)=M,dla——L< f <Af +

W — Af
2

—4f
> (2-16)

M, dla f> Af +

Moc entropijna tego szumu wynosi
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w —
N, :Wexp( %V j(W ZAf logM , + Af logM, + f logszdfj:
0

(2-17)
=W exp(%)v vjV((W — Af logM , + Af logM, )df) =Wexp((W — 4f JlogM , + Af logM ,)

W granicznym przypadku, gdy Af — 0, czyli gdy szum/zaklécenie begdzie zbliza¢ sig
widmowo do pojedynczej harmonicznej, M, bedzie dazy¢ do o, a M, - do 0. Otrzymujemy

wtedy:
W exp(WlogM ,)=WM," — 0 (2-18)

Widzimy wiec (2-18), ze wraz z koncentracja mocy szumu/zaktécenia w coraz to wezszym
pasmie, jego moc entropijna maleje do zera.

Podstawiajac (2-18) do wzoru (2-11), otrzymujemy W log, P < C < o . Wida¢ zatem, ze
gbérng granica przepustowosci C dla szumu/zakldcenia w postaci sinusoidalnej fali ciagtej
(CW — contineous wave) jest nieskonczono$¢. Moze to si¢ wyda¢ dziwne, ale wiadomo, ze
takie zakt6cenie mozna odfiltrowa¢ nieskonczenie waskopasmowym filtrem bez szkody dla
sygnatu uzytecznego [Paw82], [Paw(2], [Pio02].

Widzimy wige, ze zmniejszajac entropi¢ szumu/zakidcenia (zwigkszajac jego
autokorelacj¢) mozemy poprawi¢ jako$¢ (lub szybko$¢) transmisji. Wykorzystuje sig
w danym przypadku przewidywalnos$¢ szumu/zaktécenia. Im jest ona wigksza, tym tatwiej ten

szum/zaklécenie usuna¢ (lub zmniejszy¢ jego destrukcyjny wptyw na sygnat).
2.3. Szum/zakt6cenie o rozkladzie niegaussowskim w systemie DSSS

Odseparujmy szum/zaklécenie od sygnalu. Rozpatrzmy zachowanie si¢ skupiacza
(uktadu skupiajacego) w odpowiedzi na ten szum/zakt6cenie. Mozna nam tak czyni¢,
rozpatrywa¢ szum/zaktdcenie osobno, gdyz sygnal z szumem/zakldceniem jest wzajemnie
addytywny, a skupiacz jest ukladem liniowym (dodajmy, zeby zakwalifikowaé go do
odpowiedniej grupy), niezmiennym w czasie. Uktady takie sa okreslane jako LTI (Linear
Time-Invariant).

Wartos$¢ k-tej probki szumu na wyjsciu uktadu skupiajacego jest wynikiem sumowania
si¢ n probek szumu w kanale, gdzie n jest dlugoscia repliki (ciagu rozpraszajacego PN),
rys. 2-3.

Zatézmy, w pierwszym podejsciu, ze szum/zakidcenie jest skorelowane. Jezeli

efektywna dlugos¢ korelacji szumu/zaktécenia w kanale bgdzie mniejsza od dtugosci repliki,
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wtedy w powyzszej sumie bgdzie wystgpowaé dostatecznie duzo stabo skorelowanych
sktadnikéw aby zostaly spelnione zatozenia centralnego twierdzenia granicznego. Skutek tego
bedzie taki, ze rozklad szumu wyjsciowego begdzie sig zblizal asymptotycznie do rozkladu

gaussowskiego.

bity chipy

o Rozpra Sku- s
Zrédlo [—p _szacz piacz L9 Ujscie

Szum
niegaussowski

Rys. 2-3. Uproszczony schemat systemu DSSS z kanatem ‘niegaussowskim’

W drugim przypadku - szumu nieskorelowanego - wyraznie ,,ugaussowienie” sygnatu
wyjsciowego bedzie juz widoczne dla repliki o dtugosci 3+4 [Sza01].

Powyzsze zjawisko jest typowym efektem ,,ugaussowienia” procesu w wyniku jego
przejécia przez uklad LTI. W tym przypadku procesem tym jest szumu, uktadem LTI -

skupiacz.

Eksperyment 1. Zat6zmy, ze mamy do czynienia z prostym systemem DSSS, takim, jaki jest
pokazany na rys. 2-3. Zalézmy, ze ciag PN sklada si¢ ze 127 chipéw oraz ze szum w kanale
jest biaty o rozktadzie eksponencjalnym, rys. 2-4. Zbadajmy, jak szum o takim rozktadzie

wplywa na BER oraz jaki bedzie rozktad szumu na wyjsciu ukladu skupiajacego.

Rys. 2-4. Szum w kanale o warto$ci $redniej réwnej O i wariancji 1, rozktad eksponencjalny
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Do wyznaczenia rozktadéw zastosowano histogram. Na podstawie symulacji mozna
stwierdzi¢, rys. 2-5a, ze szum na wyjsciu uktadu skupiajacego asymptotycznie zbliza si¢ do
gaussowskiego. Potwierdza to wyzej przedstawiang teori¢ o ,,ugaussowianiu” si¢ szumu
wejsciowego.

Krzywa BER dla tego zakldcenia jest nieomal identyczna jak dla szum AWGN,
rys. 2-5b. Réznice - widoczne na rysunku - mogg by¢ wynikiem niedokladnosci obliczen
symulacyjnych.

Z symulacji tych mozna wyciagna¢ nastgpujacy wniosek. Sygnal w systemie DSSS
bedzie tak samo odbierany (z taka sama jako$cia) niezaleznie od rozktadu szumu panujacego
w kanale (przy zalozeniu oczywiscie, ze szum we wszystkich przypadkach jest biaty). Reguta
ta ma tez swoje konsekwencje dla kodowania, tzn. dekodowanie z maksymalng
wiarygodnoscia (w takim systemie) bedzie zachodzi¢ z takim samym prawdopodobienstwem

btedu niezaleznie od rodzaju rozktadu szumu w kanale.

BER =f(Eb/No)

(1) biaty szum addytywny o rozktadzie
eksponencjalnym
) — (2) szum AWGN

‘\\“\

BER 0,01 ~
0,001 '\

0,0001 \

o 0 20 Eb/No [dB]

Rys. 2-5b. Detekcja sygnatu DSSS osadzonego w biatym

szumie eksponencjalnym. Dla poréwnania przedstawiono

krzywa szumowa dla sygnatu DSSS transmitowanego w
biatym szumie gaussowskim.

T0

Rys. 2-5a. Rozktad szum na wyjsciu
uktadu skupiajacego.

2.4. Wplyw rozpraszania sygnalu na jakos¢ dekodowania w kanatach

‘kolorowych’.

Wiedzac, ze szum o dowolnym rozktadzie sig ,,ugaussosawia” w wyniku przejs$cia przez
skupiacz (oczywiscie z uwzglednieniem okreslonych ograniczen), w ponizszych
rozwazaniach bedziemy zaklada¢, dla uproszczenia analizy, Ze szum/zakldcenie jest
gaussowskie.

Na jakos¢ dekodowania wplywa nie tylko liczba bledow pojawiajacych si¢ na wejsciu
dekodera (zalezna z reguly od stosunku sygnal/szum jak i tez rodzaju zaktdcenia), ale takze

sposéb w jaki btedy te si¢ rozkladaja. Wigkszos¢ algorytméw dekodowania (podobnie jak te,
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bedace przedmiotem niniejszej pracy) dziataja zgodnie =z regula maksymalnego
prawdopodobienstwa. Reguta ta czyni je optymalnymi w kanalach, w ktérych btedy na
wejsciu dekodera wystepuja losowo (random errors).

Biedy, wystepujace w kanatach ‘kolorowych’, w zalezno$ci od stopnia korelacji
szumu/zakiécenia bgda skorelowane. Skupiacz, poréwnujac odbierane chipy, a wsrdd nich
skorelowane biedy, z replika bedzie je niejako ,,ulosawial”. Dzieje si¢ tak, poniewaz i-ta
probka sygnatu na wyjsciu skupiacza (bit) jest ztozeniem N prébek sygnatu z kanatu (chipow)
(N- dtugos¢ repliki). Czasami moze si¢ zdarzyC tak, szczegélnie gdy korelacja szumu nie
bedzie duza, a ciag PN odpowiednio diugi, ze bledne bity (wystgpujace na wyjsciu
skupiacza) bgda wystgpowaé w sposob zupelnie losowy. Wtedy, dekodowanie w kanale
‘kolorowym’ bedzie zblizone do dekodowania w kanale ‘AWGN’.

Odseparujmy ponownie, jak uczyniliSmy to wczesniej, probki sygnatu odbieranego od
szumu/zaktocenia. Naturalnym sposobem okreslenia losowosci btedéw na wyjsciu skupiacza
(wejsciu dekodera, gdy zatozymy, ze przeplot nie wystgpuje) jest wykreslenie funkcji
autokorelacji szumu/zaktécenia w tym miejscu. Gdy funkcja ta bedzie delta Diraca (lub
bedzie si¢ do niej zblizac), bedzie to oznaczac, ze btedy na wyjsciu skupiacza sa tak samo

(lub prawie tak samo) losowe jak w przypadku kanatu ‘AWGN’.
Eksperyment 2. Zal6zmy, ze ciag PN sklada si¢ ze 127 chipéw, widmo mocy zaklécenia ma

ksztatt sygnatu BPSK. Zajmuje ono okoto 15% widma sygnatu DSSS. Wykreslmy korelacjg

tego zaklécenia przed i za uktadem skupiania.

Sample Autocorrelation Function (ACF) Sample Autocorrelation Function (ACF)
T T T T T T T T T T T T T

o
@

o
=)

o
=

Sarnple Autocorrelation
Sarnple Autocarrelation

o
i

o

. N R T S T R N S | I N R N N
! 0 10 20 0 40 50 60 70 60 90 100 0 o 20 a0 40 50 80 70 8 80 100
Lag Lag

Rys. 2-6a. Funkcja autokorelacji szumu BPSK Rys. 2-6b. Funkcja autokorelacji szumu za
przed zawezaniem pasma (szum w kanale) uktadem skupiania (zaalokowanego szumu BPSK)

Korelacja szumu w kanale jest widoczna na rys. 2-6a. Rozciaga si¢ ona do wartosci 0.01

do okoto 20 chipéw. Szum na wyjsciu uktadu skupiajacego praktycznie juz nie wykazuje
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korelacji, rys. 2-6b. Efektem tego begdzie to, ze dekodowanie zakodowanego sygnatu DSSS
w powyzszym kanale bedzie si¢ odbywac z taka sama (lub nieomal taka sama) jakoS$cia jak w
kanale ‘AWGN’. Zalozenie to zweryfikujemy symulacyjnie w nastgpnych rozdziatach,

w ktérych bedziemy przedstawia¢ wyniki eksperymentéw symulacyjnych.

Innym sposobem oceny rozktadu btedéw jest analiza statystyk btedéw na wejsciu
dekodera. Gdy statyki te dla kanatu ‘kolorowego’ beda si¢ zbliza¢ do statystyk uzyskanych z
kanatu ‘AWGN’, bedzie to oznaczaé, ze biedy te sa losowe. Istnieje wiele takich
charakterystyk [Urb05]. W niniejszej pracy zastosujemy dwie z nich:

e wagowe widmo btedéw. Charakterystyka ta opisuje prawdopodobienstwo przektamania n
bitow w blokach o dtugosci k, przy czym k jest zawsze = n;

e rozklad pauz pomigdzy btgdami. Ta charakterystyka okresla prawdopodobienstwo
poprawnego odbioru przynajmniej n kolejnych bitéw. Do jej obliczenia wykorzystuje si¢

peten strumien przestanych bitéw (bez ich podziatu na bloki).

Eksperyment 3. Zat6zmy, ze szum w kanale jest taki sam, jak w Eksperymencie 2. Okre§lmy
powyzsze statystyki bledéw dla tego kanatu pomigdzy skupiaczem, a rozplataczem, punkt A,
rys. 2-7 oraz rozplataczem, a dekoderem, punkt B, rys. 2-7. Poréwnamy nastgpnie
charakterystyki te z charakterystykami z kanatu ‘AWGN’. BER dla obu kanaléw wynosi

0,01421. Symulacje przeprowadzono w srodowisku C++.

bity chipy A B

Prze- Rozpra Sku- Roz- Deko-
Koder —> plOt _> -Szacz piacz plOt der

Szum
niegaussowski

Rys. 2-7. Miejsca wykreslania charakterystyk
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Szum BPSK

Bity w punkcie A

0,1

0,01

0,001

0,0001
012345678 910111213141516171819 20212223 242526 27282930 3132

Rys. 2-8a. Wagowe widmo btedéw, dlugos¢ bloku 32 bity

0,1

0,01

0,001

0,0001

0123456789 11 131517 1921 232527 2931 3335 373941 4345 474951 5355 575961 63

Rys. 2-8b. Wagowe widmo btedéw. Diugos¢ bloku 64 bity

0,9

0,8

0,7

0,6

0,5

4
,4

0,3

0,2

0,1

1 2 3 45678911152027 36486384 120180272409

Rys. 2-8c. Rozktad pauz pomigdzy btedami
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Bity w punkcie B

0,1

0,01

0,001

0,0001 1
012345678 910111213141516171819 20212223 24 2526 27282930 3132

Rys. 2-9a. Wagowe widmo btedéw, dtugosé¢ bloku 32 bity

0,1

0,01

0,001

0,0001

0123456789 11 131517 1921 232527 2931 3335 373941 4345 474951 5355 575961 63

Rys. 2-9b. Wagowe widmo biedéw. Dtugos¢ bloku 64 bity

1
0,9

0,8
0,7
0,6
0,5
0,4

0,3
0,2
0,1

0

1 2 3 45678911152027 36486384 120180272409

Rys. 2-9c. Rozktad pauz pomigdzy btedami

Zauwazmy, ze statystyki na wejsciu rozplatacza i dekodera sa nieomal identyczne. Jest
to dowodem na to, Zze przeplot dla analizowanego kanalu ‘BPSK’ zupelnie nie ulosawia
btedéw. Mozna by wigc w tym przypadku go wyeliminowac. Interesujacym jest fakt, ze tego
typu rozktady mozna by wykorzysta¢ do oceny mozliwo$ci ulosowiania btedéw przez uklady

przeplotu-rozplotu dla konkretnych modeléw zaktocen.
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Szum AWGN

Gdy szum jest biaty w kanale wtenczas przeplotu si¢ nie stosuje. Z tego wzgledu

w ponizszej analizie wykluczono go z uktadu.

Bity na wejsciu

dekodera

0,001

0,0001

012345678 91011121314151617181920212223 242526 27282930 3132

Rys. 2-10a. Wagowe widmo btedéw, dlugos¢ bloku 32 bity

0,1

0,01

0,001

0,0001

0123456789 11131517 1921 232527 2931 3335 373941 4345 474951 5355 575961 63

Rys. 2-10b. Wagowe widmo btedéw. Dtugos¢ bloku 64 bity

0,9

0,8
0,7
0,6

0,5

0,4

0,3
0,2
0,1

1 2 3 45678911152027 36486384 120180272409

Rys. 2-10c. Rozktad pauz pomigdzy bigdami

Analiza wynikéw dla obu kanatéw znajduje si¢ w tab. 2-1.
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Tab. 2-1. Zestawienie wynikow rozktadu biedéw w kanale ‘BPSK’ i ‘bialym’.

Charakterystyka

Kanat ‘BPSK’ punkt A

Kanat ‘BPSK’ punkt B

Kanal ‘AWGN’

Wagowe widmo
bledéw, blok o
dtugosci 32 bitéw

Z prawd. 0.6 Zzaden bit nie
bedzie przektamany, z
prawd. 0.07 — 2 bity, rys. 2-
8a

Jak dla kanatu ‘BPSK’
przed przeplotem, rys. 2-9a

Z prawd. 0.62 Zaden bit
nie bedzie przektamany, z
prawd. 0.065 — 2 bity,
rys. 2-10a

Wagowe widmo
bledéw, blok o
dlugosci 64 bitow

Z prawd. 0,4 zaden bit nie
bedzie przektamany, z tym
samym prawd. 1 bit bedzie
przektamany, prawd.
zaktdcenia 2 bitéw wynosi

jak dla ‘BPSK’ przed
przeplotem, rys. 2-9b

Podobne wyniki jak dla
‘BPSK’ przed przeplotem
z ta r6znica, ze prawd.
zakldcenia 2 bitéw wynosi
okoto 0.17, rys. 2-10b

0.15, rys. 2-8b
Z prawd. 0.5 przynajmniej | tak samo jak dla kanatu Z prawd. 0.5 przynajmniej
Rozklad pauz 50 bitéw wystgpujacych ‘BPSK’ przed przeplotem, |52 bity wystgpujace
; . | kolejno po sobie bgdzie rys. 2-9c kolejno po sobie nie
pomlqdzy bedami niezakt6conych, , rys. 2-8c zostang zakiécone,
rys. 2-10c

Z analizy tej wynika, ze btedy w obu kanatach (‘BPSK’

w sposéb do siebie zblizony.

i ‘AWGN’) wystepuja
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Podsumowanie

W niniejszym rozdziale poruszono kwestie wptywu kanatu ‘nie-AWGN’ na transmisj¢
(w szczegblnosci kodowana) w systemie DSSS.

W rozdziale tym przedstawiono wzdr opisujacy operacje wykonywane przez detektor
obustronnie dopasowany. Dalej zaprezentowano jego schemat w wersji korelacyjnej,
uzytecznej w praktycznej implementacji. Wykazano takze, ze w granicznym przypadku, gdy
widmo zakt6cenia zbiega si¢ do pojedynczej harmonicznej (fali CW), przepustowos¢ kanatu
zdaza do nieskonczonosci. Potwierdza to sugestie wysuwane wcze$niej w [Paw82], [Pio02].

Kolejno udowodniono stusznos¢ twierdzenia, na przykladzie szumu o rozkladzie
eksponencjalnym, ze proces o dowolnym rozktadzie w wyniku przejscia przez skupiacz
(uktad spetniajacy warunki LTI) ulega ,,ugaussosowieniu”.

Na jako$¢ dekodowania, opartego na regule maksymalnego prawdopodobienstwa,
wplywa nie tylko liczba btedow, ale takze sposéb ich wystgpowania. Algorytmy, oparte na
regule maksymalnego prawdopodobienstwa, dziataja optymalnie w sytuacji, gdy biedy te sa
losowe. W rozdziale tym wykazano, ze skupiacz, w wyniku poréwnywania odbieranych
chipow z replika, ,,ulosawia” te biedy. Niekiedy moze si¢ zdarzy¢ tak, ze bledy na jego
wyjsciu beda zupetnie losowe. Wydaje si¢ to nam w pewnym sensie o tyle oczywiste, iz wiele
zakldcen, bedacych kolorowymi dla sygnatu szerokopasmowego (DSSS), sa biale dla sygnatu
waskopasmowego (czyli tego przed operacja rozpraszania). Dzigki temu zysk kodowania
w systemach DSSS w obecnosci niezbyt ,.kolorowych” zakldcen (o wzglednie niewielkiej
korelacji, przynajmniej duzo mniejszej od dlugosci repliki PN) moze by¢ poréwnywalny,
w uktadach bez wybielania, do zysku kodowania w kanatach ‘AWGN”.

Nalezy jednak wyraznie zaznaczy¢, ze odbior taki nie gwarantuje uzyskania
maksymalnych zyskéw. Dzieje si¢ tak, gdyz detektor realizujacy ,.detekcje biata” (uktad
korelatora lub filtr dopasowany) nie wykorzystuje zmniejszonej entropii szumu (jego
przewidywalno$ci). Nalezy przypuszczac, ze po zastosowaniu detektora niebiatego odbidr,
poza zyskiem kodowania, poprawi si¢ o zysk detekcji niebialej. Zalozenia te zostana

symulacyjnie zweryfikowane w kolejnym rozdziale.
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Rozdziat 111
DETEKCJA SYGNALU DSSS W SRODOWISKU NIE-AWGN

— EKSPERYMENTY SYMULACYJNE

3.1. Stanowisko badawcze: uklady pomiarowe, zalozenia
3.2. Badanie lancucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’
3.3. Badanie tancucha turbo w kanale ‘kolorowym’

3.4. Badanie lancucha niekodowanego w kanale ‘mieszanym’
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Rozdziat 111

DETEKCJA SYGNALU DSSS W SRODOWISKU NIE-AWGN -
EKSPERYMENTY SYMULACYJNE

W rozdziale tym znajduja si¢ wyniki symulacji tancucha Viterbiego oraz turbo
w srodowisku szuméw addytywnych, gaussowskich i niebiatych.

Zysk kodowania, jak powszechnie wiadomo, zalezy nie tylko od przyj¢tej metody
kodowania, ale takze od parametrow kodu. Z tego wzgledu w niniejszym rozdziale
zweryfikowano wplyw modyfikacji najwazniejszych parametréw obu technik kodowania na
BER, w szczegdlnosci dla kodéw splotowych jest to dlugo$¢ ograniczona oraz dla
turbokod6w: stopa kodu, algorytm dekodowania, rozmiar oraz rodzaj przeplotu.

W ostatniej czg$ci rozdziatu przedstawiono skuteczno$¢ zastosowania techniki detekcji
niebialej (nacelowanej na zmniejszanie wptywu szumu/zaktocenia niebialego na odbiér) w

warunkach, gdy poza szumem/zakléceniem tym wystepuje dodatkowo szum AWGN.

3.1. Stanowisko badawcze: uktady pomiarowe, zatozenia

Lancuch Viterbiego i tafcuch turbo przebadano w uktadzie jak na rys. 3-1. Majac na
uwadze rozdzial dotyczacy detekcji niebialej i mozliwe do uzyskania z jej pomoca zyski
(rozdziat IT) odbiornik wystepuje w dwdch wersjach.

W wersji pierwszej, bloki z6tto-czerwone, odbiornik realizuje detekcje klasyczna, tzn.
optymalna w szumie bialym. W jego sktad wchodzi: demodulator zrealizowany w oparciu o
korelator, skupiacz, blok przeplotu, dekoder oraz uktad decyzyjny.

Druga wersja, bloki niebiesko-czerwone, jest realizacja detekcji niebiatej, optymalne;j
dla szumu/zakt6cenia niebialego. W zestawie widoczne sa dodatkowe filtry w torze sygnatu
i repliki.

Zauwazmy, 7ze gdy w kanale wystgpuje szum biaty, woéwczas nie ma znaczenia, ktéry
odbiornik zastosujemy — filtry: modyfikujacy i wybielajacy beda wtedy miaty funkcje
transmitancji réwng jednosci.

Jako przyktad szumu/zakidcenia kolorowego uzyjemy sygnatu uzytecznego BPSK,
ktéory moze pochodzi¢ od uzytkownika systemu waskopasmowego lub systemu
szerokopasmowego, oferujacego odpowiednio mniejsze predkosci transmisji  lub

zrealizowanego w oparciu o krétszy ciag rozpraszajacy PN.
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Przyjmujac, ze funkcja ksztattujaca g(r) dana jest impulsem prostokatnym o czasie
trwania 7 1 amplitudzie A, wariancja ciggu informacyjnego I, (modulujacego no$na) wynosi

jeden, jego Srednia jest rowna zeru i ponadto ciag ten jest nieskorelowany widmowa gestos¢

mocy sygnatu zaklécajacego BPSK mozna wyrazi¢ wzorem [Pro01]:

SBPSK(f)ZAzT/z(Sinﬂ.jTj (3-1

7 fT

Na rys. 3-1 mozna zobaczy¢ przyklad rzeczywistego przebiegu widma mocy dla
sygnatu BPSK. Nos$na tego przebiegu jest czgstotliwos¢ 1,83 GHz. Wzgledem tego widma

bedzie mozna pordwna¢ widma sygnatéw BPSK wygenerowanych na potrzeby symulacji.

l\l

J

i

" llh ' H ) ..

0 Canter 1,35 GHz Span 10 MHz

Rys. 3-1. Rzeczywisty przebieg widma mocy dla sygnatu BPSK

Zaklécenie BPSK wygenerowano filtrem modelujacym o nieskonczonej odpowiedzi
impulsowej (IIR — Infinite Impulse Response), rys. 3-2. Filtr ten spetnia warunki stabilnosci,
liniowo$ci oraz niezmienno$ci w czasie (LTI). Na jego wejscie podajemy biaty szum
gaussowski i na wyjsciu, zgodnie z teoria, uzyskujemy takze szum gaussowski, lecz juz

kolorowy. Aby w miarg rzetelnie odzwierciedli¢ S, (f), do jej wygenerowania uzylismy

filtru 11 rzedu.
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Rys. 3-2. Schemat stanowiska do badania tancucha Viterbiego i turbokodéw w kanale
gausssowskim

W celu sprawdzenia czy i w jaki sposéb szerokos¢ widma sygnatu zaktdcajacego

wpltywa na jakos$¢ odbioru, zastosowano dwa zaklécenia BPSK o réznych szeroko$ciach

widma:

® zaktocenie BPSK o wezszym widmie, zwanym dalej celem skrocenia zapisu ‘BPSKs’.

Kanat, w ktorym bedzie ono wystepowac, bedzie tez nazywany kanatem ‘BPSKw’,

e zaktocenie BPSK o szerszym widmie, zwane dalej BPSKs. Podobnie jak wyzej, kanal,

w ktorym bedzie ono wystepowad, bedzie tez nazywany kanatem ‘BPSKw’,

. . . . . . . . .
0 01 02 03 04 05 06 D7 08 08 1
|Unormowana czgstotliwo$é wg pasma sygnatu |

Rys. 3-3a. Charakterystyka amplitudowa filtru
modelujacego BPSKw

0Bk @ : @

DEL

ngh a¥ % ok ox g

-1 -05 0 0 ‘5 1
Rys. 3-3b. Zera i bieguny transmitancji filtru
modelujacego BPSKw na ptaszczyznie Z
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|Un0rmowana czgstotliwo$¢ wg pasma sygnatu |
Rys. 3-4a. Charakterystyka modutu filtru Rys. 3-4b. Zera i bieguny transmitancji filtru
wybielajacego BPSKw modelujacego BPSKw na plaszczyznie Z

Charakterystyke amplitudowa (przebieg modutu) filtru modelujacego zaktdcenie
BPSKw pokazano na rys. 3-3a. Charakterystyka ta jest przedstawiona w dziedzinie
unormowanej czgstotliwo$ci rownowaznego sygnatu dolnopasmowego, tj. czgstotliwos¢ 1 jest
najwyzsza harmoniczng tego sygnatu. Bieguny i zera funkcji transmitancji filtru
modelujacego pokazano na rys. 3-3b.

W badaniach zatozono, ze widmo zaktocenia jest znane, a skoro tak, to filtr wybielajqcy
stanowi odwrotno$é filtru modelujqcego®. Szczegétowe informacje na temat pozyskiwania
widmowej gestosci mocy zaklécenia/szumu kolorowego mozna znalezé przykladowo
w [Jac98], [Jac03] lub [Wan04].

Charakterystyke amplitudowa filtru wybielajacego BPSKw przedstawiono na rys. 3-4a,
polozenie zer i biegunéw jego transmitancji H(z) na rys. 3-4b. Korelacje szumu BPSKw

przedstawia rys. 3-5.

. AL o
; l : ®
ey ---|------- T Tl ELCTETTTETEY SEEPPETERR SPREREE -
Tl =) I I A S S S o
1 i i i i i
(Opéznienie

Rys. 3-5. Znormalizowana (6” = 1) funkcja autokorelacja BPSKw. Kolejne warto$ci opéznienia
oznaczaja kolejne numery chipéw

13 Jest to przyczyna, dla ktérej filtr modelujacy musi spetniaé warunek minimalnej fazowosci, gdyz inaczej, po
odwréceniu jego funkcji transmitancji, bylby on niestabilny - zera znajdujace si¢ poza obszarem kota
jednostkowego statyby si¢ biegunami.
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Rys. 3-6a. Charakterystyka amplitudowa filtru
modelujacego BPSKs
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Rys. 3-7a. Charakterystyka amplitudowa filtru
modelujacego
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Rys. 3-6b. Zera i bieguny transmitancji filtru
modelujacego BPSKSs na ptaszczyznie Z
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Rys. 3-7b. Zera i bieguny transmitancji filtru
modelujacego na ptaszczyznie Z

Charakterystyke amplitudowa filtru generujacego zakldcenie BPSKs pokazano na

rys. 3-6a, jego zera i bieguny na rys. 3-6b. Odpowiednie charakterystyki filtréw odwrotnych

pokazano na rys. 3-7aib.

Funkcja autokorelacji zaktécenia BPSKs wykreslona jest na rys. 3-8.

20

Op6Znienie

Rys. 3-8. Znormalizowana (6° = 1) funkcja autokorelacji BPSKs
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Z poréwnania charakterystyk, rys. 3-5 i1 3-8, wynika, ze korelacja w pierwszym
przypadku BPSKw jest silniejsza i sigga 20 prébek, natomiast w drugim przypadku jest
stabsza i sigga tylko 8 probek.

Jako kryterium oceny jakosci detekcji wybrano BER w funkcji Ey/Ny, gdzie Ny wyraza
jedynie widmo mocy szumu/zaktdcenia kolorowego.

Wigkszos¢ ukladéw badawczych, tancuch Viterbiego, tancuch turbo bazujacy na
algorytmie dekodowania SOVA stworzono w §rodowisku ANSI C++. Jedynie symulator
fancucha turbo z dekodowaniem Log-MAP zostat stworzony w MATLAB. Jego wybrane
algorytmy zapozyczono od Yufei W. Blankenship'®. Kazdy z punktéw krzywej jest wynikiem
usrednienia wielu wynikéw symulacji, od 8 do 20. Mniejsza liczba symulacji byla
przeprowadzana dla duzych BER, wigksza, ze wzgledu na trudnosci w uzyskaniu

wymiernych wartosci (koniecznos$¢ symulacji z duza ilocia prébek), dla matych BER.
3.2. Badania tancucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’

Do symulacji tancucha Viterbiego wybrano koder systemu GSM CC(2,1,5). W GSM
wykorzystuje si¢ go do kodowania sygnaléw mowy o predkosci 13 kb/s. Szczegétowe
parametry tego kodera zostaty przedstawione w rozdziale 1. Zastosowanym przeplotem byt
przeplot blokowy o rozmiarze 57 kolumn i 8 wierszy. Zapis w tym przeplocie odbywat si¢
wierszowo, natomiast odczyt - kolumnowo'.

Kodowaniu podlegaty skoniczone bloki danych. Ich dtugos¢ byla taka, aby mozna byto
w calosci jednorazowo wypeti¢ uktad przeplotu — wynosita zatem 57*8=456 bitéw. W toku
symulacji zauwazono, ze zwigkszanie dlugos$ci bloku do dwu- i trzykrotnej pojemnosci
przeplotu nie poprawialo w zaden sposéb BER. Jest to w zgodzie z teorig [Pro01], ktéra
mowi, ze stosowanie blokow o dlugosci wigkszej niz 5*K kodera praktycznie nie poprawia
odbioru (gdzie K — dtugo$¢ ograniczona kodera). Prawda jest, ze podejmowane w ten sposob
decyzje nie sa juz o maksymalnej wiarygodnosci, ale i tak, jak pokazuje praktyka, sa rownie
dobre.

Ze wzgledu na kodowanie skonczonej liczby probek, a nie calo$ci przesylanego
strumienia danych, koder kazdorazowo przed rozpoczgciem kodowania byt zerowany

(wygaszany). Procedur¢ wygaszenia kodera realizowano za pomoca tzw. ogona, sktadajacego

“Yufei W. Blankenship, Motorola Labs, (Virginia Tech, Blacksburg), USA, informacja prywatna.
15Przeplot o identycznym rozmiarze (blokowy) stosuje si¢ takze w GSM, w kanale rozméwnym. Zastosowany w
niniejszej pracy rézni si¢ tego w GSM sposobem odczytu danych.
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si¢ z 4 bitéw zerowych. Tak wigc 4 ostatnie bity kazdego z 456 bitowego bloku danych
sktadaty si¢ z samych ,,0”.

Sumator
modulo-2
any
L/ ci
L Przerzutnik g .
wyjsciowy
1 2 >3 >4 56 —7 >

zew  f f f f f t 1

Rys. 3-9. Uklad rejestru przesuwnego ze sprzezeniem zwrotnym o uktadzie potaczen [7,1]
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Rys. 3-10. Funkcja autokorelacji ciagu PN Rys. 3-11. Korelacja wzajemna dwdch replik
(liczona dla dostatecznie dtugiej funkcji préby) ciagu PN

Do rozproszania sygnatlu uzyto m-ciagu (ciagu o maksymalnej dtugosci) o dlugosci 127
chipéw. Do jego wygenerowania postuzono si¢ rejestrem przesuwnym o potaczeniach [7,1]
wykorzystujacym liczby pierwsze Mersenne’a. Rejestr ten pokazany jest na rys. 3-9.

Funkcja autokracji tego ciagu, liczona dla dostatecznie dlugiej funkcji préby, pokazana
jest na rys. 3-10. Korelacja wzajemna dwoch przyktadowych replik pokazana jest na
rys. 3-11.

Po stronie odbiorczej do dekodowania zastosowano dekoder Viterbiego. Wystgpowat
on zaréwno w wersji migkko- jak i twardodecyzyjne;.

W pierwszej kolejnosci zasymulowano transmisj¢ kodowanego sygnatu DSSS w kanale
‘AWGN’, rys. 3-12. Krzywe szumowe uzyskane w tym kanale begde stanowi¢ (niekiedy)

punkt odniesienia dla krzywych szumowych uzyskanych w kanatach ‘kolorowych’.
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BER =f(Eb/No)

(1) Brak kodowania
(2) Koder (2,1,5), twarde decyzje
(3) Koder jw., migkkie decyzje
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Rys. 3-12. Krzywe szumowe dla kanalu ‘“AWGN’ (jako odniesienie)

Zaktocenie BPSKw

W toku badania tancucha Viterbiego wykonano nastgpujace eksperymenty
symulacyjne:
e sygnat bez kodowania i z kodowaniem, dekoder twardo- i migkkodecyzyjny, rys. 3-13,
e sygnat bez kodowania i z kodowaniem oraz z wybielaniem i bez, twarde decyzje,
rys. 3-14,
e sygnat bez kodowania i z kodowaniem, z wybielaniem i bez, migkkie decyzje, rys. 3-15,
e sygnat kodowany, brak wybielania, wybielanie jedynie w torze sygnatu, wybielanie w obu
torach, tylko migkkie decyzje, rys. 3-16.

BER = f(Eb/No)

(1) Brak kodowania
\\.\ (2) Kodowanie, twarde decyzje
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Rys. 3-13. Wplyw kodowania na BER
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BER = f(Eb/No)

1
(1) Brak wybielania, brak kodowania
\\ > |(2) Brak wybielania, kodowanie
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Rys. 3-14. Wptyw wybielania na transmisjg, tylko twarde decyzje
, BER =f(Eb/No)
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Rys. 3-15. Jak rys. 3-11, tylko migkkie decyzje

BER = f(Eb/No)

. (1) Brak wybielania
s - (2) Wybielanie w torze sygnatu
ot \ N (3) Wybielanie w obu torach
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Rys. 3-16. Wybielanie jedynie WEtz):z; :;]gnalu, tylko migkkie decyzje

Z eksperymentu pierwszego wynika, Ze kodowanie dla kodera CC(2,1,5)
z dekodowaniem Viterbiego w obecnosci szumu BPSKw poprawia stosunek sygnal/szum
(E»/Np) na poziomie BER 10e-5 o okoto 2.2 dB dla twardych i okoto 4 dB dla migkkich
decyzji, rys. 3-13. Zauwazmy, ze podobna popraweg uzyskuje si¢ w kanale ‘AWGN’,
rys. 3-12. Potwierdza to teorig prezentowana w rozdziale II, ze jako$¢ dekodowania w kanale
‘AWGN’ i ‘kolorowym’ o niezbyt diugiej funkcji autokorelacji (przynajmniej duzo krétszej
od ciagu PN) sa poréwnywalne.

Poprawe jako$ci transmisji rzedu kilkunastu dB, zar6wno dla systemu z kodowaniem

jak i bez, uzyskujemy w wyniku zastapienia klasycznego detektora, stosowanego
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powszechnie w odbiornikach DSSS, detektorem podwdéjnie dopasowanym. Sumaryczny zysk
wybielania i dekodowania migkkodecyzyjnego wynosi okoto 17 dB (dla badanego
zaktécenia), rys. 3-15.

Rys. 3-16 pokazuje, Zze stosowanie wybielania tylko w torze sygnatu takze poprawia
transmisj¢. Dla zadanych warunkéw - o okolo 9 dB, czyli o okoto 4 dB mniej, niz w

przypadku wybielania sygnatu w obu torach.

Zaktocenie BPSKs

Te same eksperymenty jak dla kanatu BPSKw powtdrzono dla kanatu BPSKs.

BER = f(Eb/No)

1
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Rys. 3-17. Jak narys. 3-13 (kanat BPSKs)

0,00001
0

BER = f(Eb/No)

1
(1) Brak wybielania, brak kodowania
T~ (2) Brak wybielania, kodowanie
o “\,»\\ “\'\ (3) Wybielanie, brak kodowania
— (4) Wybielanie, kodowanie
NN ybielanie,
. '\"\.

RS AN
oo (4}\\ Q . \\\(\1
| N X NN

0,0001

-6 - -4 - - B 2 4 5 6 8 9 10

1
Eb/No [dB]

Rys. 3-18. Jak narys. 3-14 (kanat BPSKs)
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Rys. 3-19. Jak narys. 3-15 (kanat BPSKs)
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BER =f(Eb/No)

(1) Brak wybielania
| ) (2) Wybielanie w torze sygnatu

(3) Wybielanie w obu torach
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Rys. 3-20. Jak na r;sbm;- 1[d652kanal BPSKs)

Z rys. 3-13 i1 3-17 wynika, ze zyski kodowania, dla badanych zaklécen, przy
zastosowaniu dekodera migkko- jak i twardodecyzjnego nie zaleza od przyjetych szerokosci
pasm sygnaléw zakldcajacych i sa takie same (dla dekodera migkko- i twardodecyzjnego
wynosza odpowiednio okoto 2 i 4 dB). Ponadto, sa takie same jak uzyskane w kanale
‘AWGN’. Mozna z duzym prawdopodobienstwem zatozy¢ , ze gdyby korelacja zakldcen byta
duzo dtuzsza (taka, ktéra wptywataby na nieprzypadkowe wystgpowanie btgdéw na wyjsciu
skupiacza), woéwczas dekodowanie by si¢ pogorszyto.

Zysk detekcji niebialej, rys. 3-18, w przypadku zakiécenia BPSKs jest o 4 dB mniejszy,
niz w przypadku zakiécenia BPSKw (13 dB tego drugiego w poréwnaniu z 9 dB tego
pierwszego). Réznica bierze si¢ stad, iz zaklécenie BPSKs ma wigksza entropig, jest wigc
bardziej nieprzewidywalne i trudniejsze do usunigcia.

Wyniki z rys. 3-16 i 3-20 pokazuja, ze strata detekcji wynikajaca z zastosowania
wybielania jedynie w pojedynczym torze - sygnatu - wzgledem wybielania w obu torach jest

niezalezna od entropii szumu i wynosi dla obu zakt6cen okoto 4 dB.
Wplyw zmiany dtugosci ograniczonej kodera na BER

Sprawdzmy, jak si¢ zmieni si¢ krzywa BER, gdy zamiast kodu o dlugo$ci ograniczone;j
5, liczba standéw kodera 16, kod CC(2,1,5), zastosujemy kod o dtugo$ci ograniczonej 3, liczba
stanéw 4, kod CC(2,1,3). Zaktadamy, ze zaktéceniem w kanale jest zakt6cenie BPSKw oraz
ze dekoder wystgpuje w wersji migkkodecyzyjnej. Pozostate zalozenia pozostaja takie jak
wyzej.

Widzimy, rys. 3-21, ze wydtuzenie dlugosci ograniczonej kodera z 3 do 5 powoduje

poprawg jakoS$ci transmisji o okoto 0.5+1 dB na poziomie BER 10%+107.
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BER =f(Eb/No)

(1) Kod CC(2,1,3)
(2) Kod CC(2,1,5)
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Rys. 3-21. Zmiana dlugosci ograniczonej kodera z 5 na 3 via BER, kanat ‘BPSKw’

3.3. Badania tancucha turbo w kanale ‘kolorowym’

Niniejsza sekcja prezentuje wyniki eksperymentéw symulacyjnych funkcjonowania
fancucha turbo w kanale ‘kolorowym’. Podstawe¢ analizy stanowi tancucha turbo
o parametrach jak ponize;j:

1+u’
e koder sktadowy jest opisany nastgpujaca funkcja przejs¢ G(u):{l,ﬁ] Jak
u+u

wynika z tej funkcji - jego sprawno$¢ wynosi R=1/2 i dtugos$¢ ograniczona K=3;

® trzy strumienie bitow wychodzace z turbokodera wymazywane sa zgodnie z macierza

11
wymazywania (wykluczania) P=|1 0|, gdzie pierwszy wiersz odpowiada ciagowi
0 1

systematycznemu (jak widac - jego bity nie sa wykluczane), drugi - ciagowi parzystosci
pierwszego kodera i trzeci - drugiego kodera. Bity tych ciagow sa wykluczane
naprzemiennie;

® bloki poddawane kodowaniu sktadaja si¢ ze 169 bitéw. Bloki o tej wielkos$ci stosuje sig
m.in. w 8 kbit/s systemach transmitujacych dane glosowe o czasie trwania pojedynczego
bloku okoto 20 ms [Han02]. Sygnaly mowy o tej przeplywnosci sa efektem stosowania
kodeka mowy G.729, ktéry przykladowo jest wykorzystywany w systemie
UMTS [Wo0097];

e do zerowania kodera zastosowano metode Divsalara i Pollara, przedstawiona w
rozdziale I. W rezultacie stosowania tej metody powstaje dodatkowych 6 bitéw, po 2 dla
ciagu informacyjnego, parzystosci kodera pierwszego i drugiego. Bite te sa dotaczane do

zakodowanego ciagu danych;

73



e jako przeplot wewngtrzny, ze wzgledu na prostote realizacji, zastosowano przeplot
blokowy parzysto-nieparzysty. Jak pamigtamy z rozdziatu I, przeplot ten jest przeplotem
specjalnie opracowanym dla turbokodéw =z naprzemiennym wykluczaniem bitéw
parzystosci;

e przeplot ten sktada si¢ 13 wierszy i tylu samo kolumn. Zgodnie z Hanzo [Han02], sposréd
wszystkich przeplotéw blokowych, przeploty kwadratowe przyczyniaja si¢ do
uzyskiwania najnizszych BER;

e przeplot zewngtrzny (kanatowy) jest takim samym przeplotem (blokowym) jaki zostat
zastosowany w symulatorze tancucha Viterbiego. Liczba jego wierszy wynosi 8 (jak w
przypadku tancucha Viterbiego), natomiast liczba jego kolumn 22 (w przypadku tancucha
Viterbiego byto ich 57). Modyfikacja liczby kolumn, wzgledem liczby kolumn przeplotu
stosowanego w tancuchu Viterbiego, byta niezbedna celem dopasowania go do wielkosci
przesytanych danych (22x8=176);

¢ do dekodowania zastosowano algorytm SOVA;

e ciag PN jest taki sam jak stosowany w fancuchu Viterbiego.

Lancuch ten przebadano w warunkach wystgpowania tych samych zaktdcen co taficuch
Viterbiego.
Tak jak wyzej oraz z tych samych powoddéw co wyzej - w pierwszej kolejnosci

wykreslimy krzywe BER dla tahcucha SOVA w kanale ‘AWGN’, rys. 3-22.

, BER = f(Eb/No)
(1) Brak kodowania
(2) 1 iteracja
0.1 (3) 2 iteracja
(4) 4 iteracja
. (5) 8 iteracja
l\ \*\
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Rys. 3-22. Poprawa detekcji w miarg zwigkszania liczby iteracji, kanat ‘AWGN’, przeplot 13x13
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Zaktocenie BPSKw

W obecnosci zaktécenia BPSKw wykonano nastgpujace eksperymenty:
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e gsygnal kodowany, iteracje od 1 do 8, 16 rys. 3-23,
¢ sygnat kodowany i nickodowany, wybielanie i brak wybielania, rys. 3-24,
e gsygnal kodowany, brak wybielania, wybielanie jedynie w torze sygnatu, wybielanie w

torze sygnatu i repliki, rys. 3-25.

BER =f(Eb/No)
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(4) 4 iteracja
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Rys. 3-23. Poprawa detekcji w funkcji liczby iteracji, przeplot 13x13, kanat ‘BPSKw
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Rys. 3-24. Poprawa detekcji w zaleznosci od wybielania, przeplot 13x13, kanal ‘BPSKw’

BER = f(Eb/No)

(1) Brak wybielania
= (2) Wybielanie w torze sygnatu
(3) Wybielanie w obu torach
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Rys. 3-25. Poprawa detekcji w zaleznosci od wybielania jedynie w torze sygnatu, przeplot 13x13,
kanat ‘BPSKw’

Dla turbodekodowania, 8 iteracji krzywe BER, w kanale ‘AWGN’ jak i ‘BPSKw’,

16w wigkszoS$ci zastosowan nie stosuje si¢ wigcej iteracji niz 8. Warto$¢ tg¢ uwaza si¢ za rozsadny kompromis
pomiedzy czasem potrzebnym na wykonanie obliczen przez dekoder, a uzyskiwana jako$cia dekodowania.
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przesuwaja si¢ o okoto 6 dB w kierunku malejacych wartosci Ep/Ny wzgledem transmisji
niekodowanej, rys. 3-22 i 3-23. Nieco lepsza jako$¢ transmisji uzyskuje si¢ w kanale
‘AWGN’. Réznice te sa jednak niewielkie. Na poziomie BER 10 wynosza okoto 0,2 dB. Jest
to pewna réznica wzgledem kodu splotowego, gdyz tam jako$¢ dekodowania w kanale
‘BPSKw’ byla praktycznie taka sama jak ‘AWGN’.

Wydatna poprawe odbioru uzyskuje si¢ na skutek wybielania, i to zaréwno
w przypadku transmisji kodowanej jak i nie, rys. 3-24. W badanym przez nas przypadku -
szumu BPSKw - poprawa ta wynosi okoto 13 dB.

Przy zastosowaniu wybielania tylko w torze sygnatu poprawa ta zmniejsza si¢ o okoto

4 dB, rys. 3-25.
Zaktocenie BPSKs

Te same eksperymenty powtorzono dla kanatu ‘BPSKs’.

BER =f(Eb/No)

(1) Brak kodowania
(2) 1 iteracja
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Rys. 3-26. Jak rys. 3-23, dla szumu BPSKs

BER =f(Eb/No)
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Rys. 3-27. Jak rys. 3-24
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BER =f(Eb/No)

(1) Brak wybielania
(2) Wybielanie w torze sygnatu
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Rys. 3-28. Jak rys. 3-25

Dekodowanie dla kanatu ‘BPSKs’ jest nieco lepsze niz dla ‘BPSKw’, rys. 3-22, 3-26.
Jest to efektem tego, iz zaktocenie BPSKs jest blizsze bialemu, a wigc temu, w obecnos$ci
ktérego dekoder z maksymalng wiarygodno$cia dziata optymalnie.

Jakos¢ detekcji poprawia sig, gdy zastosujemy wybielanie, rys. 3-27, 3-28 (podobna
sytuacj¢ mieliSmy dla kodu splotowego). Poprawa ta jest wicksza dla kanatu ‘BPSKs’, niz
‘BPSKw’, co wynika z mniejszej entropii zaklécenia ‘BPSKs’ wzgledem ‘BPSKw’.
Hipotetycznie, gdyby BPSK zajmowato cale pasmo sygnatu DSSS, wtedy Zzadnego zysku
wybielania by nie byto.

Zyski kodowania turbo sa wigksze od zyskow kodowania splotowego, zar6wno dla
kanalu "TAWGN’ jak i ‘kolorowych’ — nie stanowi to dla nas zaskoczenia, w koncu turbokod
cechuje si¢ wigksza wydajnoscia niz kod splotowy.

Wartym odnotowania jest fakt, ze dekodowanie turbo jest bardziej wrazliwe na
korelacje btednych bitéw niz splotowe, tj. podczas, gdy zyski kodowania splotowego zar6wno
w kanale ‘AWGN’ jak i ‘kolorowych’, mozna uzna¢ z duzym przyblizeniem, za takie same to
adekwatne zyski w przypadki kodowania turbo juz takie nie sa. Dodatkowo, mozna
zauwazy¢, ze im korelacja zaktocenia staje si¢ wigksza, tym zyski te staja si¢ mniejsze.
Réznice, co prawda, nie sa wielkie, gdyz na poziomie 10* wynosza okoto 0,5 dB.

Najwazniejszym wnioskiem wynikajacym z tych symulacji jest jednak to, iz
niedopasowanie odbiornika, w przypadku szumu/zaktécenia kolorowego zaréwno do sygnatu
jak i zaktécenia moze powodowaé, w zaleznosci od entropii szumu/zakiocenia, degradacje

jakos$ci odbioru nawet do kilkunastu decybeli.

Do najwazniejszych parametréw turbokodu zalicza sig:
e rodzaj przeplotu;

® rozmiar przeplotu;
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e wynikowa stopa kodu (w przypadku nie wymazywania ciagdéw parzystosci turbokodera
jego sprawnos$¢ wynosi 1/3. Najczegsciej stosuje si¢ naprzemienne wymazywanie bitow
z ciagéw parzystosci i wtedy stopa kodu zmniejsza si¢ do 1/2);
e algorytm dekodowania;
Ponizej zweryfikujemy jak modyfikacja tych parametréw wplywa, w warunkach jak

wyzej, na BER.
Wplyw modyfikacji wybranych parametrow tancucha na BER

1. Rozmiar przeplotu via BER.

Zalozenia:

o przeplot blokowy kwadratowy o rozmiarze 1024 (32x32) via 169 (13x13) via 25 (5x5),

e funkcja przejs¢ kodera sktadowego jak wyzej,

e stopa turbokodu 1/2 (przy zastosowaniu takiej samej macierzy wykluczajacej jak wyzej),
e algorytm dekodowania SOVA,

e kanal ‘BPSKw’.

BER =f(Eb/No)

(1) bez kodowania
(2) przeplot 5x5
= (3) przeplot 13x13

. "N (3) przeplot 32x32
BER 0,01 Y '\'I\

7
f

0,001

—~
N
~

NE) ) B

0,0001

0 1 3 4
Eb/No [dB]

Rys. 3-29. Wptyw rozmiaru przeplotu na odbidr, liczba iteracji 8, kanat ‘BPSKw’

Zysk kodowania w miar¢ wzrastania liczby iteracji zwigksza si¢ mniej wigcej
logarytmicznie. Analogicznie zachowuje si¢ ten zysk w funkcji rozmiaru przeplotu, rys. 3-26.
Gdy przeplot jest niewielki 5x5=25, wtedy 5-krotne zwigkszenie jego rozmiaru (13x13=169)
poprawia transmisj¢ o kilka decybeli, natomiast gdy przeplot jest juz stosunkowo duzy
(13x13=169), wtedy nawet ponad 6-krotne zwigkszenie jego rozmiaréw (z 169 do 1024) nie

poprawia tak znacznie charakterystyk, bo jedynie o okoto 0.5+0.8 dB.
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2. Rodzaj przeplotu via BER;
Zalozenia:
e przeplot blokowy o rozmiarze 169 (13x13) via przeplot pseudolosowy o takim samym
rozmiarze,

e funkcja przejs¢ kodera sktadowego jak wyzej,
e stopa turbokodu 1/2 (przy wykorzystaniu takiej samej macierzy wykluczajacej jak wyzej),
e algorytm dekodowania SOVA,
e kanal ‘BPSKw’.

Jak wynika z rys. 3-30 z uzyciem przeplotu pseudolosowego uzyskuje si¢ lepsze
wyniki, niz przeplotu blokowego. Réznice te sa jednak niewielkie - na poziomie BER
10°+10* turbokod z przeplotem pseudolosowym przewyzsza turbokod z przeplotem

blokowym o okoto 0,6 dB.

, BER = f(Eb/No)
(1) brak kodowania
(2) przeplot blokowy
0.1 — (3) przeplot pseudolosowy
'\I
BER 0,01 i: '\'l\
0,001 \x \
3) (2)
0,000 10 T 5 +

Eb/No [dB]

Rys. 3-30. Wptyw rodzaju przeplotu: blokowy contra pseudolosowy, 8 iteracji, BPSKw

3. Wplyw wymazywania (zmiany stopy kodu z R=1/2 do 1/3)
Zalozenia:
e stopa kodu: 1/2 (na skutek naprzemiennego wymazywania bitow z ciqgow parzystosci)
oraz 1/3 (brak macierzy wykluczajqcej na wyjsciu turbokodera),
e funkcja przejs¢ kodera sktadowego jak wyzej,
e przeplot wewngtrzny pseudolosowy,
e algorytm dekodowania SOVA,
e kanat ‘BPSKw’,
Jak bylo do przewidzenia, rys. 3-31, zmniejszenie sprawnosci kodu z 1/2 do 1/3
wplyneto na poprawe pracy turbokodu. Nie mozna jednak zapomnie¢ o tym, iz dzieje sig to

kosztem poszerzenia pasma sygnatu, w tym przypadku 1,5-krotnym.
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BER =f(Eb/No)

(1) brak kodowania
(2) kodowanie R=1/2
(3) kodowanie R=1/3

I\.
I\.
BER 0,01 \ '\.
\ (h
0,001 \
[€) =(2)

0,0001

1 2
Eb/No [dB]

Rys. 3-31. Wptyw stopy kodera: 1/2 contra 1/3, 8 iteracji, przeplot pseudolosowy, BPSKw

4. Wptyw algorytmu dekodowania (SOVA contra Log-MAP);
Zalozenia:

algorytm dekodowania SOVA via Log-MAP,

e funkcja przejs¢ kodera sktadowego jak wyzej,

e przeplot wewngtrzny pseudolosowy,

e stopa turbokodu kodu 1/2 (przy wykorzystaniu takiej samej macierzy wykluczajacej jak
wyzej),

e kanal ‘BPSKw’.

Oba algorytmy, SOVA i Log-MAP zaliczaja si¢ algorytméw suboptymalnych.
Optymalnym algorytmem dekodowania jest algorytm Maximum A-Posteriori (MAP).
Opracowany on zostat w 1974 roku przez Bahl, Cocke, Jelinek i Raviv i czasem tez jest
nazywany, od inicjatéw jego twércéw - BCJR.

Algorytm MAP wymaga ogromnej ilo$ci pamigci i obliczen, w szczegdlnosci operacji
mnozenia i podnoszenia do potegi oraz sumowania - stad w praktycznych rozwiazaniach nie
jest stosowany. Z tego wzgledu opracowano jego suboptymalne wersje: poprzez przeniesienie
odpowiednich prawdopodobienstw do dziedziny logarytmicznej i kolejno obliczania
maksimum otrzymuje si¢ algorytm Max-Log-MAP. Dokonujac poprawy aproksymacji
realizowanej przez algorytm Max-Log-MAP funkcja korekcyjna wykorzystujaca algorytm
Jacobiana, otrzymuje si¢ algorytm Log-MAP. Log-MAP cechuje si¢ nieomal taka sama
jakos$cia dekodowania jak MAP, begdac od niego duzo prostszym.

Innym algorytmem, takze suboptymalnym, jest algorytm SOVA (Soft Output Viterbi
Algorithm) - Viterbiego z migkkim ,,wyjsciem”. Jest to przerobiona wersja zrédlowego
algorytmu Viterbiego, ktéry w zmodyfikowanej wersji, poza aproksymowaniem bitéw

informacyjnych, podaje informacj¢ o prawdopodobienstwie poprawnego ich zdekodowania.
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BER =f(Eb/No)

(1) brak kodowania
(2) algorytm SOVA
(3) algorytm Log-MAP

\\

N '\.
BER 0,01‘§\
\ M
~2

0,001 (3) \ )

0,0001

0 1 3

2
Eb/No [dB]

Rys. 3-32. Wptyw algorytmu dekodowania: SOVA contra log-MAP, przeplot PN, 8§ iteracji

Podstawowa réznica pomigdzy algorytmem MAP a SOVA polega na tym, ze MAP
znajduje najbardziej prawdopodobny bit, bazujac na ciagu odebranym, podczas gdy algorytm
Viterbiego poszukuje najbardziej prawdopodobnej sekwencji kodowej (Sciezki kodowej).
Sprawno$¢ algorytmu SOVA jest poréwnywalna z Max-Log-MAP.

Rys. 3-32 potwierdza réznice w dekodowaniu.
3.4. Badanie tancucha niekodowanego w kanale ‘mieszanym’

Dotychczas zakladaliSmy, ze szumu bialego w kanale nie ma, ze jedynym szumem
degradujacym transmisj¢ jest szum kolorowy. Oczywistym jest, ze takie zalozenie jest duzym
uproszczeniem. W praktyce, szum bialy stanowi istotne ograniczenie dla transmisji
1 przetwarzania sygnalow i przy praktycznej ocenie badanych ukladéw jego pominigcie
bytoby duza nieostrozno$cia. Szumem bialym modelowany jest chocby szum termiczny
wywotany chaotycznym ruchem elektronéw we wszystkich elementach rozproszonych takich
jak rezystory, itp. Szumu termiczny jest tez wprowadzany w kolejnych elementach lacza
radiowego.

Z tego wzgledu w niniejszej sekcji zostanie zbadane czy wybielanie - technika
nacelowana na usuwania szuméw/zaktdcen niebiatych - jest takze skuteczna, gdy w kanale
poza szumem/zakldceniem kolorowym bedzie wystgpowac szum biaty.

Eksperymenty przeprowadzono w ukladzie z rys. 3-33. Ze wzgledu na charakter
badania - sprawdzenie skuteczno$ci wybielania oraz uwzgledniajac wyniki uzyskane
w punktach wczesniejszych (tj. tego, ze zysk kodowania sumuje si¢ z zyskiem wybielania)
zdecydowano si¢ na pominigcie kodowania.

Jako przyklad zaklécenia waskopasmowego uzyto sygnatu BPSK. Ksztatt jego widma

gesto$ci mocy pokazano na rys. 3-34.
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Rys. 3-33. Schemat blokowy stanowiska do badan wptywu wybielania w kanale ‘AWGN’ z
dodatkowym szumem/zaktéceniem kolorowym

Miara jakos$ci transmisji, podobnie jak poprzednio, jest BER w funkcji E,/N, .
Jednakze tym razem Ny wyraza jedynie moc szumu bialego. Zakt6cajacy sygnat BPSK zostat

wyrazony parametrem, tj. zaklada sig, ze stosunek mocy sygnalu BPSK do sygnalu

rozproszonego DSSS jest w zakresie wszystkich warto$ci E»/Ny taki sam.

]
Q

NooRo@W
T T T T
I I | I

Warto$¢ bezwzgledna
5

o N = O @
T
|

a1 [ = 0.3 GI4 DIS DIS a7 (=1 0.2 1
Znormalizowana czgstotliwos¢ wg Tepip

o

Rys. 3-34. Widmowa gesto$¢ mocy zaktdcenia waskopasmowego

Powyzsze przedstawienie relacji energetycznych pomigdzy szumem bialym,
zakléceniem oraz sygnatem zapewnia wymierno$¢ wynikow. Gdyz gdyby poprzez Ny

wyrazono zardwno moc szumu jak i zaklécenia, to otrzymano by rézne wyniki dla tych
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samych Ny w zalezno$ci od procentowych zawartoSci obu zaktécen, np. gdyby Ny
w pierwszym przypadku skladato si¢ z 1/3 porcji zaktdcenia kolorowego i 2/3 porcji szumu
AWGN, a w drugim — odwrotnie, to otrzymalibySmy rézne wyniki (przebieg krzywych

szumowych bylby r6zny).

Eksperyment 1. W eksperymencie tym zaklada si¢, ze stosunek mocy zaktécenia do mocy
sygnatu rozproszonego (P, /P, ), czyli ze ten powyzszy parametr wynosi 15 dB. Poziom
BER bez wybielania dla E,/Ny=14 dB wynosi okoto 0.007 i opada bardzo powoli. Gdy
zastosuje si¢ wybielanie, wtedy praktycznie eliminuje si¢ wptyw tego zakldcenia, rys. 3-35.
Transmisja, w tym przypadku, jest gorsza jedynie o okoto 2 dB od transmisji w ,,czystym”

szumie biatym.

W BER =f(Eb/No)
0.1 f——
'\’ ——
— §\|
0.01 \K\ '\\n—\
I
BER \ \ F\\I
0.001 ™~ N 1)
. )\
0.0001](1) BPSKw, bez wybielania . \\ 2)
(2) BPSKw, z wybielaniem 3 \
oo l3) AWGN, Poy/Prgss=0 \

1 2 3 4 6 7 8
Eb/No [dB]

Rys. 3-35. Poprawa transmisji na skutek zastosowania detekcji niebiatej, P, /Py = 15 dB

Eksperyment 2. W tym eksperymencie zatozono, ze stosunek P, /P, wynosi 20 dB

(czyli, ze jest 0 5 dB wigkszy niz w Eksperymencie 1). BER bez wybielania jest duzo gorsza
niz w poprzednim przypadku - po osiagnigciu poziomu okoto 0,09, krzywa szumowa
praktycznie juz si¢ nie obniza. Osiaga ona poziom graniczny (w nomenklaturze
anglojezycznej okre$lany mianem error floor [Sk101]).

Z przeprowadzonych symulacji wynika, ze detekcja podwdjnie dopasowana jest
skuteczna nie tylko w kanatach, w ktérych wystepuje szum kolorowy, ale takze w kanatach,
w ktérych obok szumu AWGN wystepuje szum kolorowy. Wskutek jej zastosowania
uzyskuje si¢ jakos¢ transmisji niewiele gorsza do jakosci uzyskiwanej w ,,czystych” kanatach
‘AWGN’ (dla analizowanych przypadkéw o okoto 2dB). Pogorszenie to moze by¢ efektem
modyfikacji szumu bialego, ktéry przepuszczany przez filtr wybielajacy podlega pewnej
korelacji. Nieco lepszy odbidr otrzymuje si¢ dla zakt6cenia o mniejszej mocy - na poziomie

BER 0.0001 o okoto 0.2 dB.
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Z duzq pewnoSciq mozna zatozyé, ze gdyby powyzszy uktad doposazyé w uktady kodera-

dekodera, to jakosc¢ detekcji poprawithy sie o zyski kodowania.

‘ BER =f(Eb/No)
s ——
] —
— a—
- A
BER \ \
0,001 \ \
0.00071(1) BPSKw, bez wybielania (3) \\ 2)
(2) BPSKw, z wybielaniem \
0.00001 (3) AWGN’ PMk/PDSSS:O 10 11 T2 13 T4

7
Eb/No [dB]

Rys. 3-36. Poprawa transmisji w wyniku detekcji niebiatej, P, / P, =20dB
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Podsumowanie

Rozdzial ten poswigcony jest symulacjom zakodowanego sygnatu DSSS,
z zastosowaniem techniki splotowej jak i turbo (takze opartej na kodowaniu splotowym),
osadzonego w niebiatym szumie gaussowskim.

W rozdziale tym wykazano, ze stosujac detektor obustronnie dopasowany uzyskuje si¢
poprawe detekcji w kodowanym systemie DSSS od kilku do kilkunastu decybeli w zakresie
typowych stosunkéw widm sygnatéw DSSS do zaktécen waskopasmowych (0,15+0,5).
,»Wezszych” zaktocen nie badano. Wraz z zawe¢zaniem si¢ widma zaktocenia (zwigkszaniem
jego przewidywalnosci), zyski detekcji niebiatej staja si¢ wigksze. Zyski te sg opisane réznicg
energii sygnaléw wybielonych (wzory 2-9, 2-10).

Z przeprowadzonych badan wynika, Ze zyski wybielania sa niezalezne od zyskéw
kodowania. Kazde wnosi swoja cze$¢ w sumaryczny efekt poprawy. Biorac pod uwage fakt,
ze po zastosowaniu detekcji niebialej btedy wystgpuja rzadko, a dla rzadszych btedéw
dekodery dzialaja lepiej, wynik ten nie stanowi dla nas zbytniego zaskoczenia.

W tej czesci rozdziatu pokazano takze, jak zmiana poszczegdlnych parametrow kodu
splotowego jak i turbokodu wptywa na dziatanie dekoderéw. Wyniki sa nastepujace:

e zwigkszenie dlugosci wymuszonej kodera splotowego z 3 do 5 poprawia dzialanie
dekodera o okoto 0.5+1 dB na poziomie BER 10*+107. Niestety, wiaze si¢ to ze
zwigkszeniem jego stanéw z 4 do 16, a co za tym idzie ze skomplikowaniem jego
realizacji praktycznej;

e zwigkszenie rozmiaru przeplotu poprawia transmisj¢ w sposob logarytmiczny, tj. zyski
kodowania staja si¢ coraz mniejsze wraz ze wzrostem rozmiaru bloku/przeplotu (25 contra
169 - poprawa rzedu 2 dB, 169 contra 1024 — poprawa okoto 0,5 dB);

e przeplot wewngtrzny pseudolosowy jest lepszy od blokowego m.in. z tego powodu, ze
w wigkszym stopniu dekoreluje bity podawane na drugi koder wzgledem bitéw
podawanych na pierwszy koder. Przeplot ten takze efektywniej reorganizuje niektdre
rozktady ,,0” 1,,1” w ciggach informacyjnych o niskich wagach;

¢ nieskorzystanie z wymazywania (czyli zmniejszenie stopy kodu z 1/2 do 1/3) poprawia
transmisj¢ o okolo 0,5+1dB. Jednakze wiaze si¢ to z 1,5-krotnym poszerzeniem pasma
zajetosci sygnatu;

e podobne zyski - jak w punkcie wyzej - uzyskuje si¢ przy zamianie algorytmu
dekodowania z SOVA na Log-MAP.

Ostatnia sekcja rozdzialu jest bardzo istotna. Wykazano w niej mianowicie, zZe
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wybielanie jest skuteczna technika nie tylko w sytuacjach, gdy sygnal jest degradowany
szumem/zakidceniem kolorowym, ale takze w sytuacji, gdy poza tym zakiéceniem wystgpuje
szum AWGN. Gdy stosunek szumu/zaktdcenia niebialego do sygnatu jest duzy, siggajacy
kilkunastu decybeli, wtenczas transmisja bez wybielania jest obarczona tak duza liczba
btedéw, ze praktycznie nie wychodzi naprzeciw wymagan zadnej ze wspodtczesnych ustug
transmisji danych. Wybielanie powoduje, Ze stopa btedéw staje si¢ niewiele gorsza od stopy
osiaganej w ,czystym” kanale ‘AWGN’. Przyktadowo, w przypadku braku wybielania,

parametru P, /P, =20 dB, BER stabilizuje si¢ na poziomie 0,09 i dalej si¢ nie zmniejsza.

Po zastosowaniu wybielenia uzyskuje si¢ odbiér o jedynie 2 dB gorszy niz w kanale

‘AWGN’.
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Rozdziat IV

KANAL Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM - TEORIA

4.1. Model kanalu z zanikami powolnymi i selektywnymi o rozkladzie
Rayleigha i szumem addytywnym

4.2. Modelowanie zanikow Rayleigha

4.2.1. Metody kategorii Ricea
4.2.2. Metody bazujqce na filtracji biatych procesow gaussowskich

4.3. Demodulator Rake
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Rozdziat IV

KANAL Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM - TEORIA

Gdy na wejscie rzeczywistego kanatu radiowego podamy nieskonczenie waski impuls
(granicznie impuls delta Diraca), wéwczas wyjsciu uzyskamy ciag impulséw (w przypadku
impulsu delta Diraca - odpowiedz impulsowa), ktérych ksztatt zalezny bedzie od momentu
podania tego impulsu na wejscie [Pro01]". Dzieje si¢ tak za sprawa zmieniajacej si¢ struktury
kanatu radiowego. Kanat taki nazywa si¢ zmiennym w czasie (TI1 — Time-Variant). Efektem
tego sa zaniki sygnatu. Sytuacja taka ma miejsce w nieomal kazdym kanale radiowym,
poczawszy od kanaléw HF (3+30 MHz), skonczywszy na SHF (3+30 GHz). Zgodnie z tym
co podaje Wesotowski, wyjatkiem od reguty moze by¢ jedynie model zakidcen wystgpujacy
w kanale radiowych linii horyzontowych, ktéry przez wigkszos$¢ okresu czasu, bo okoto 98%),
moze by¢ przedstawiany za pomoca szumu AWGN [Wes03].

Kierowani tymi motywami w niniejszym rozdziale przedstawiamy do badan kanat
z szumem/zaktéceniem addytywnym i =zanikami. Oczywiscie, szumem/zaktéceniem
addytywnym - stanowigcym gtéwny obszar zainteresowan autora - jest szum/zaktocenie
niebiate.

Analizie zostana poddane jedynie zaniki krotkookresowe. Tego rodzaju zaniki sa
zwiazane z szybka zmiana poziomu mocy odbieranej wokot wartosci sredniej. Rozwazymy
najniekorzystniejszy rodzaj zanikéw - takich, gdy skltadowa bezposrednia sygnatu
nadawanego jest niedostgpna dla odbiornika. Obwiednia sygnatu zanika wtedy zgodnie z
rozktadem Rayleigha.

Wstgpem do materiatu przedstawianego w niniejszym rozdziale moze by¢ dodatek A
Zarys Teorii Zanikow, gdzie podano podstawowe wzory i definicje kanaléw z zanikami,
a takze dokonano klasyfikacji kanaléw wielodroznych.

W pierwszej kolejnosci okreslimy model kanatu z zanikami systemie DSSS. Ze wzgledu
na poszerzenie pasma sygnalu i krétki czas trwania elementu modulujacego no$na
(w przypadku transmisji binarnej - chipu) zaniki w systemie DSSS najczgsciej przyjmuja
posta¢ powolnych i selektywnych czgstotliwosciowo. Istnieje wiele metod modelowania

zanikow. Wybierzemy trzy z nich, czgsto stosowane: metod¢ Jakesa i dokladnego

17 Niekiedy, np. w przypadku kanalu troposferycznego, bardziej stosowanym jest modelowanie odpowiedzi
takiego kanatu (w przypadku delty Diraca - impuslowej) w sposéb ciagly a nie dyskretny [Pro01].
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rozproszenia Dopplera, nalezace do kategorii metod Ricea oraz metod¢ Smitha, nalezaca do
kategorii metod filtracji biatych proceséw gaussowskich i poréwnamy je ze soba.
Przedstawimy kolejno najczgéciej stosowana metod¢ odbioru sygnalu DSSS
w Srodowisku zanikéw jak wyzej. Metoda ta jest odbiornik Rake, bedacy realizacja techniki
sumowania z maksymalnymi proporcjami MRC (Maximum Ratio Combing) i zaliczajacy sig
do technik odbioru zbiorczego czasowego. Dodatkowo, zostanie przedstawiony jego schemat

optymalny dla szumu kolorowego.

4.1. Model kanatu z zanikami powolnymi i selektywnymi o rozktadzie

Rayleigha i szumem addytywnym

Idac za Sklarem [SklO1], gdy liczba sktadowych docierajacych do odbiornika jest
rozroznialna i skonczona, wowczas réwnowazny dolnopasmowy sygnat z wyjs$cia kanatu

z zanikami mozna wyrazi¢ wzorem
K . ;.
n()=> a,(t)e > s [t—7,(1)] (4-1)
n=1

gdzie: «, () - ttumienie wprowadzane przez n-ta sktadowa, T, (t) - opbznienie n-tej
sktadowej, f. -czgstotliwos¢ fali nosnej, s, (t) - réwnowazny dolnopasmowy sygnat nadany, K

— liczba sktadowych.

Zat6zmy, ze przesylamy niemodulowana no$na. Innymi stowy, ze sygnat modulujacy

—Jj2x.T, (1) L (t)e—jZﬂch,l(t)

n

K
s, (r) w kazdej chwili czasu jest réwny 1. rl(t):Za” (t)e mozna

n=1
takze  przedstawi¢ =~ w  postaci  algebraicznej u), = p1 (1), + ju,(),,  gdzie
u(0), =a,(t)os2af.z, (1), u,), =-a,(t)sin(27f,z,(t)). Gdy liczba K jest na tyle duza,
7e zostaja spelnione warunki centralnego twierdzenia granicznego, wtenczas skladowa
rzeczywista 1 zespolona procesu f(t),a wigc y,(t) 1 f,(t), maja w przyblizeniu gaussowska
funkcje¢ rozkladu prawdopodobienstwa. W wigkszosci kanatéw radiowych zaktada sig, ze
opOznienie 1 tlumienie zwigzane z dang S$ciezka jest nieskorelowane z opdznieniem
i ttumieniem innej $ciezki (US — Uncorrelated Scattering) [Pro0O1]. Powoduje to, ze sktadowe

M, (1) 1 u,(t) sa wzajemnie nieskorelowane. Ponadto, dla niewielkich odstgpow czasu'®

18 Przyktadowo, Prasad podaje [Pra96], ze model ten, dla systeméw zamknigtych (indoor) jest zachowany dla
odcinkéw czasu nie dluzszych niz 2 sekundy.
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mozna zatozy¢, ze u,(t) 1 i,(t) sa stacjonarne w szerszym sensie. Model takiego kanatu po
raz pierwszy zaproponowal Bell w 1963 roku i nazywat go modelem ze sktadowymi
nieskorelowanymi, stacjonarnymi w szerszym sensie (WSSUS — Wide-Sense Stationary
Uncorrelated Scattering) [Bel63].

Zal6ézmy dalej, ze wariancje obu procesOw g, (t) 1 p,(t) sa takie same 1 wynosza
Var{/li(t)}:ﬁoz. Gdy zadna ze skladowych nie jest dominujaca (brak bezposredniej

widoczno$ci pomigdzy antenami), wtenczas Srednie fZ sktadowych g, (t) 1 u,(¢) sa réwne 0O
i obwiednia (modut) procesu () ma rozklad Rayleigha, faza natomiast procesu g(t)
rozktada si¢ réwnomiernie w przedziale (0,27].

Na kompletny opis stacjonarnego procesu gaussowskiego sklada si¢ $rednia oraz
funkcja autokorelacji [ProO1]. Majac Srednie proceséw x4, (t) (i=1,2) pokuSmy sig
0o wyznaczenie ich autokorelacji. Clarke', w pracy [Cla68], wykazat, ze dla
wyidealizowanego §rodowiska propagacyjnego, braku bezposredniej widocznosci pomigdzy
antenami, nieruchomego nadajnika, mocy odbieranej rownomiernie ze wszystkich kierunkéw,

funkcje autokorelacji proceséw g, (t) wynosza [Cla68], [Rap02]:

ruu (T)= 807, 2, 1) =12 (4-3)

gdzie: f jest maksymalnym przesunigciem Dopplera, J, - funkcja Bessela zerowego

rzedu, pierwszego rodzaju.

Transformata Furiera r, , (r) (i=1,2) jest dopplerowskq widmowq gestosciq mocy

(Doppler Power Spectral Density) [Rap02]:

% <t
S ()= 2 1= (F/ fu) (i=1.2) (4-4)
0 112 froas

Réwnanie (4-4) jest tez okreslane w literaturze mianem jakesowskej widmowej gestosci mocy
(Jakes Power Spectral Density) [Jak74] lub wzorem Jakesa [Wes99]. Ze wzoru tego wynika,
ze S,,(f) (i=1,2) osiaga nieskonczono$¢ dla f=fua, czyli dla sktadowych odbieranych

z kierunkéw 0° i 180°. Nie stanowi to problemu, gdyz kat ten jest ciagta zmienna losowa,

a wigc prawdopodobienstwo, ze wyniesie doktadnie 0° i 180° jest réwne zeru.

!9 Model Clarkea nie jest jedynym. Jednym z pierwszych stosowanych jest model Ossany [Oss68]. Obecnie jest
on rzadziej wykorzystywany giéwnie dlatego, ze zaklada si¢ w nim dostgpno$¢ bezposredniej sktadowej dla
odbiornika. Zatem nie mozna go stosowa¢ w srodowiskach zurbanizowanych [Rap02].
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Powyzsze wzory: (4-1), (4-2), (4-3), (4-4), opisuja przypadek bardzo wyidealizowany,
jednakze uzyteczny w modelowaniu kanatu radiokomunikacyjnego.

Sposéb klasyfikowania zanikéw podano w tab. 4-1 Szczegdtowo, zagadnienie to zostato
rozpatrzone w dodatku A Zarys teorii zanikéw. Zgodnie z tab. 4-1, do okreslenia rodzaju
zanikow potrzebujemy zna¢ T, W, Af., Ar. (opis parametréw tych znajduje si¢ w powyzszym

dodatku lub w tab. 4-1). Wobec tego wyznaczmy ich typowe wartosci dla systemu DSSS.

Tab. 4-1. Rodzaje zanikéw w kanale

T << At, T >> At,
W << Af. wolne, nieselektywne szybkie, nieselektywne
W >> Af. wolne, selektywne szybkie, selektywne

W - szeroko$¢ pasma sygnatu, T - szeroko$¢ odstepu modulacji
Af. - pasmo koherencji kanatu Az, - czas koherencji kanatu

Zalézmy, ze nadajnik stosuje modulacj¢ dwuwartosciowa oraz ze sygnaty s,l(t) i slz(t)
sa antypodalne, tj. takie, ktérych wspoétczynnik korelacji wzajemnej wy wynosi -1 [Pro01]
Indeks / oznacza, ze sa to r6wnowazne sygnalu pasma podstawowego. Odstep modulacji20 zZ

uwzglednieniem kodowania i rozpraszania wynosi:

R
= 4-
R. 4-5)

NPN

inf

gdzie: R, jest szybkoscia strumienia bitéw zrodlowych, R - sprawnoscia kodera (o ile
wystepuje. Gdy kodowania si¢ nie stosuje, wtenczas w miejsce R wstawia si¢ 1), Npy jest

dtugoscia ciagu PN. Pasmo réwnowaznego sygnalu w pasmie podstawowym (one-sided)™"

Wynosi:
W = 1 (4-6)
T
Czas koherencji kanatu Az, jest odwrotno$cia maksymalnego przesuniecia Dopplera.
1
At = — 4-7)
fmax

S Oblicza si¢ ze wzoru

**'W przypadku modulacji dwuwartosciowej czas ten = symbolowi = bitowi.
*! Widmo sygnatu rzeczywistego (radiowego) (two-sided) bedzie dwukrotnie szersze W = 2/T
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Soax = é‘i (4-8)
C

gdzie: ¥ - predkosc¢ odbiornika (wzgledem nadajnika), f, - czgstotliwo$¢ fali no$nej oraz ¢ —
szybkoS¢ Swiatla. Pasmo koherencji kanalu Af, jest odwrotnoscia rozproszenia

wielodroznego w kanale Ty,

o= (4-9)

mn

Rozproszenie to, dla réznych czgstotliwosci 1 $rodowisk propagacyjnych, jest rdézne.
W praktyce, wyznacza si¢ je w drodze pomiaru. Przykltadowo, w systemach pracujacych na
zewnatrz (outdoor), operujacych w zakresie od kilkuset MHz do okoto 2 GHz wielokrotne
pomiary wykazaty, iz rozproszenie wielodrozne w srodowiskach zurbanizowanych i $rednio-
zurbanizowanych zawiera si¢ w przedziale od 10 pus do 30 ps [ProO1]. Natomiast dla
systemdéw, pracujacych w Srodowiskach zamknigtych (indoor), typowe wartosci tego
parametru wynoszg [Pra96]:
e dla czestotliwosci 900 MHz - od 50 do 250 ns,
e dla czestotliwosci od 2.4 GHz do 11.5 GHz - od 10 ns do 20 ns.

Z kolei wedlug Haykina [Hay98] parametr ten w Srodowisku otwartym (outdoor) moze
wynies¢ nawet 20 Us.

Natomiast norma ETSI GSM 05.05 [Wes99] podaje, ze T, w zalezno$ci od rodzaju
terenu, wynosi:
e teren plaski - 1us,
e teren gorzysty - do 20us,

e teren miejski - do Sus.

Przyklad 4-1.
Wyznaczyé szerokos¢é pasma sygnatu radiowego przy zatozeniu, ze szybkoS¢ strumienia

bitow zrodtowych R,

inf o

=16 kb/s, sprawnos¢ kodera R=1/2, dtugos¢ ciqgu PN
N,y =127.

Rozwigzanie

Podstawiajqc powyzsze wartosci do wzoru (4-5), (4-6) otrzymujemy, ze T =0,246 s,
a W=4,064 MHz
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Przyklad 4-2.

Okresli¢ czy kanat jest selektywny czy ptask, jezeli T,,=5, 10, 15 us, a W = 4,064 MHz,.
Rozwigzanie

Podstawiajqc wartosci T,, do wzoru (4-9) otrzymujemy:

T,=5us = Af.=0,2 MHz

T,,=10us = Af.=0,1 MHz

Tn=15us = Af.=0,066 MHz

Widzimy, Ze dla wszystkich przypadkow W>> Af ., wiec kanat jest selektywny.

Przyklad 4-3.
Obliczy¢ maksymalne przesuniecia Dopplera oraz ich znormalizowane odpowiedniki
Jfinax_morm  (znormalizowane wzgledem T), dla dwdch czestotliwosci nosnych

f. =900 MHz i 1800 MHz i dla czterech predkosci poruszania sie odbiornika ¥ = 40,

75, 150, 250 km/h oraz okresli¢ czy przy podanych zatoZeniach kanat jest wolno- czy
szybkozmienny. Zaktada sie, ze jedynym czynnikiem, ktory przyczynia sie do zmiennosci
kanatu jest ruch odbiornika, tj. gdyby tego ruchu nie byto to kanat bytby niezmienny
w czasie (jego odpowiedz impulsowa bytaby niezmienna, niezalezna od t). Dla sygnatu

nalezy przyjac zatozenia jak w przyktadzie 1.

Tab. 4-2. Rozwiazanie zadania z przyktadu 3.

b | ofon| | v | g e | ] e
1 [250 900 208 0000102 |4
2 [150 900 125 0000061 |8
3|75 900 62,5 0000031 |16
4 |40 900 33 0000012 |30
5 [250 1800 416 0000204 |2
6 [150 1800 250 0000123 |4
7 |75 1800 125 0,000061 |8
8 |40 1800 66 0000032 |15
Rozwiazanie

Podano je w tab. 4-2. Widzimy, ze kazdy z obliczonych czasow koherencji kanatu At,

jest duzo wiekszy od T = 0,246 us. Kanat jest wiec, przy podanych zatozZeniach,

wolnozmienny.
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Widzimy wigc, ze zaniki w systemie DSSS z reguly sa selektywne (W >>Af))
i wolnozmienne (7 <<At,). Z tego wzgledu taki model zanikéw przyjmujemy tez w
niniejszej pracy.

Z warunku wolno zmieniajacego si¢ kanalu otrzymujemy, ze kanal pozostaje staty
przynajmniej w czasie trwania pojedynczego symbolu. Natomiast selektywnos$¢ kanatu
implikuje, ze odpowiedz impulsowa kanatu jest dtuzsza od szerokosci odstgpu modulacji.
Zgodnie z [Pro01], [Pra96] kanat taki w pa§mie podstawowym mozna przedstawi¢ w postaci
linii op6zniajacej z L odczepami o zmiennych w czasie wspoétczynnikach (procesach)
zespolonych ,u(t)nzz, n=1,2,....L (trapped-delay model of frequency selective channel).
Odstep czasu pomigdzy kolejnymi odczepami réwna si¢ czasowi trwania symbolu. Model
takiego kanatu pokazany jest na rys. 4-1. Ponadto, z warunku nieskorelowanych sktadowych
(warunek US — Uncorrelated Scaterring) wynika, ze procesy u(t), n=1,2,...,.L sa wzajemnie
nieskorelowane, a poniewaz sa takze gaussowskie, wigc sa tez niezalezne. Liczbe odczepow

L, zgodnie z [Pra96], [Ben02] mozna obliczy¢ ze wzoru

L{T%JH (4-10)

gdzie I_xj jest cecha.

5,(1)

SIE
Sk
S

1
W

m @ §§ i, (1) (1) @9 (1)

e

5

/RN .
y L k
10 =305 15 200
S k=1 W
Zum
addytywny

z(1)
Rys. 4-1. Réwnowazny dolnopasmowy model kanatu z zanikami selektywnymi, wolnozmiennymi i
szumem addytywnym.

* Zwréémy uwage na oznaczenia. Do oznaczenie wspétczynnika H(1), uzyto indeksu dolnego za nawiasem,
podczas gdy do oznaczenia sktadowej urojonej i rzeczywistej wspdtczynnika g (¢), (i=1,2) indeksu przed

nawiasem.
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Znajac liczbg odczepdw, sygnal z wyjscia kanatu mozna zapisa¢ wzorem [Pro0O1]
< n
n(t)=2ﬂ(t)nsl[f—wj (4-11)

Sprébujmy przyblizy¢ (fizycznie) zjawisko selektywno$ci kanatu, opierajac si¢ na
nastgpujacym przykladzie. Przyjmijmy, ze czas trwania symbolu wynosi 2 ns, rozproszenie
wielodrozne - 6 ns, a czas propagacji najkrétszej Sciezki - 1 ns. Przyjmijmy takze, ze liczba
sktadowych docierajacych do odbiornika, jest policzalna i skonczona. Skoro tak, to pewna
liczba sktadowych (zalézmy, Ze jest ich k) bedzie dociera¢ do odbiornika w przedziale [1 ns;
3 ns), inne sktadowe (zat6zmy, ze jest ich [) — w roztacznym przedziale [3 ns; 5 ns), trzecia
grupa sktadowych (przyjmujemy, ze ich liczba wynosi m) w przedziale [5 ns, 7 ns).
Najczesciej k<l<m. Zauwazmy, ze ostatnie echo sygnalu bedzie dociera¢ do odbiornika
op6znione o trzy symbole. Kanat ten bgdzie wigc kanatem o trzech $ciezkach (odczepach),

rys. 4-2.

Kanat wielodrozny

Nadajnik »| Odbiornik

Rys. 4-2. Przyktad kanatu wielodroznego o 3 $ciezkach (odczepach).

Przyklad 4. Obliczy¢ liczbe Sciezek L w kanale selektywnym przy zatoZeniach
T,=5usiW=4064 MHz.

Rozwiazanie

Po podstawieniu powyzszych parametrow do wzoru (4-10) otrzymujemy, ze L=21.

4.2. Modelowanie zanikéw Rayleigha

Do stworzenia modelu kanalu z zanikami selektywnymi o rozkladzie Rayleigha
potrzebnych jest L wspdllczynnikéw (proceséw) u(t), = u,(t), + ju,(t),, n=12,..,L.
Wszystkie te procesy powinny cechowac si¢ tymi samymi wlasno$ciami, tj.

¢ ich $rednie powinny by¢ réwne zeru;
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e moduly u(f), powinny by¢ opisane rozktadem Rayleigha, ich fazy - rozktadem
jednorodnym;

e unormowane funkcje autokorelacji skladowej rzeczywistej u,(t), 1 urojonej [, (1),
powinny byc¢ takie same;

e skladowe proceséw (g, (t), 1 M,(t),) jak 1 same procesy u(t), powinny by¢ wzajemnie

nieskorelowane.

Moc kazdej ze S$ciezek (kazdego z odczepéw) wyznacza si¢ ze Wwzoru
E{R* (1)}= 2Var{u, (n}.
Pojedynczy proces Rayleigha, posrednio proces wu(t),, (n=1,2,..,L), najczgsciej

modeluje si¢ metodami dwoch kategorii [Pat99]. Metody pierwszej kategorii odwotuja si¢ do
wczesnych prac Ricea [Ric44], [Ric45] i stosuja skonczona liczbe harmonicznych do
generacji procesu Gaussa. Metody drugiej kategorii bazuja na wygenerowaniu dwoch
niezaleznych bialych proceséw gaussowskich i1 nastgpnie, celem ich pokolorowania,
przefiltrowaniu ich filtrem o ksztalcie zblizonym do widma Dopplera (wzér 4-4) [Rap02],

[JetO3].

4.2.1. Metody kategorii Ricea

Zgodnie z Rice [Ric44] [Ric45] sktadowe g, (t) (i=1,2) moga by¢ modelowane jako

superpozycja nieskonczonej liczby, odpowiednio wywazonych, rownomiernie roztozonych w

zadanym przedziale czgstotliwosci harmonicznych:
N;
w(1)=lim 3 c,, cos(27f,,1+6,) (i=1.2) (4-12)
i n=l

gdzie c,, - wagi, 6, - fazy, r6wnomiernie roztozone w przedziale [-w, ), a f;, - dyskretne
czestotliwo$ci Dopplera. Dwie pierwsze wielko$ci dane sa wzorem

Ci,n = 2\[ Af;’S/ti/t, (f;',nj (4_13)

fi,n = naf, (4-14)

Zauwazmy, ze gdy N, - oo wtenczas Af, = 0. Roéwnanie (4-12) reprezentuje model
analityczny 1 ze wzgledu na nieskonczong liczbg harmonicznych niemozliwy do praktycznej

realizacji. Gdyby jednak ograniczy¢ N,, wtenczas otrzymalibySmy estymatg procesu i, (¢)
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f(1)= ¢, cos(2nf,1+6,,) (i=1.2) (*15)

ktéra nie bylaby juz procesem stricte gaussowskim, jednakze dla dostatecznie duzego N,
(Patzold podaje, ze przynajmniej =7 [Pat99]) by go z duza dokladnoscia aproksymowata.
W oparciu o wzor (4-15) mozna juz zrealizowa¢ symulator zanikéw Rayleigha R(1), rys. 4-3.

Ostatnim krokiem jest uzyskanie parametréw c, ., f;,, 6;,. Dokona¢ tego mozna jedna

z ponizszych metod:

¢ metoda doktadnego rozproszenia Dopplera (method of exact Doppler spread) [Pat95],
e metoda Jakesa (Jakes method) [Jak74], [Pat98],

¢ metoda Monte Carlo (Monte Carlo method) [Hoh92],

* metoda rownych obszaréw (method of equal areas) [Pat85],

® metoda Lp-norm (Lp-Norm method) [Pat95]

Dalej poddane analizie zostana dwie pierwsze metody.

Cri

cos(27rf].]l + 0,',) O—>®—>

Cr2

cos(anut + 0]2) © > C 3

+ ()
Ciw,

cos(anLN/t + H,le ) O—P®—>

Cai

Cos(zﬁz,lt"'gz,l) O—P@—P

Coo

cos(27rf2y2t + 922) o—>®—>

Con,

cosonfn 0.1, ) 0w

Rys. 4-3. Symulator zanikow Rayleigha bazujacy na metodach kategorii Ricea.

=R(t)

+ (1)

Metoda doktadnego rozproszenia Dopplera; W metodzie tej parametry c,,, f;, oblicza si¢

1

/ 2
ci,n = é‘0 Vl (4_16)
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Fir = Fon sin{%[n—%ﬂ @-17)

gdzie n=1,2,..N; (i=1,2), f,, - maksymalne przesuniecie Dopplera, &, =./Variu, (1)}
(i=1,2). Fazy natomiast sa losowo generowane z przedziatu [-mw, ). Aby zapewni¢ brak
korelacji pomigdzy £, (¢)i f,(¢) N; musi rézni¢ si¢ o jeden od N-. Najczgsciej przyjmuje sig,

ze N;=71 N,=8.

Metoda Jakesa; W metodzie Jakesa parametry c,,, f;,, 6., oblicza si¢ z nastgpujacych

i in

WZOrow:
200 G| 2 n=12,.N,-1, i=1
1 (N, -1
N, ——
2
¢, = 206, cos| - n=12..N, -1, i=2 (4-18)
' 1 N, -1
N, ——
2
2 n=N,, i=12
w1
2
nrw _
f;',n = fmaxcos{zNi_lJ n—1,2,...,N,-—1, l—1,2 (4_19)
fmax nzN,- i=1,2
6.=0 n=12,..N, i=12 (4-20)

gdzie: 9, i f, . - jak wyzej.

Przyjmuje sig, ze N;=N,. Czgstotliwosci f,, 1 f,, dla wszystkich n=1,2,....N;(N2) sa
takie same.

Zauwazmy, ze w metodzie Jakesa, po przyjgciu pewnych parametréw wejsciowych,
generowane probki sa za kazdym razem zdeterminowane (nie zmieniaja podczas wykonania
kolejnych symulacji). W metodzie dokladnego rozproszenia Dopplera, dzigki losowo
generowanym fazom, probki sa za kazdym razem inne. Cecha ta jest istotng przewaga metody

doktadnego rozproszenia Dopplera nad metoda Jakesa.
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4.2.2. Metody bazujace na filtracji biatlych proceséw gaussowskich

Jako przyktad tej kategorii metod zastosowano metod¢ Smitha. Metoda ta jest
kompletnie opisana w [Rap02]. Jej schemat blokowy w rownowaznym pasmie podstawowym
przedstawia rys. 4-4. Zgodnie z tym rysunkiem procedura generacji zanikéw Rayleigha
przebiega nastepujaco:

1. Zalozy¢ liczbg punktow N na dodatniej pdtosi czgstotliwosci i obliczy¢ maksymalne

przesunigcie Dopplera.

2. Obliczy¢ odleglosci pomigdzy sasiednimi czgstotliwosciami af = f ma%v .

3. Wygenerowa¢ N probek zmiennej zespolonej Gaussa w galezi synfazowej
i kwadraturowej™.

4. Przemnozy¢ poszczegolne probki w galezi synfazowej i kwadraturowej przez pierwiastek
kwadratowy z jakesowskiej widmowej gestosci mocy m (i=1,2).

5. Aby uzyska¢ znormalizowane pasmo sygnatu, tj. Nequist = I (czgstotliwo$¢ prébkowania
2*Nequist = 2) nalezy uzupetni¢ uzyskany ciag probek w pkt. 4 o tyle zer aby
Af *dtugosc ciqgu byta réwna 2. Po obliczeniu IFFT uzyska si¢ ciag, ktérego najwyzsza
czestotliwos$¢ bedzie réwna 1.

6. Obliczy¢ IFFT uzyskanych probek w pkt. 5.

7. Podnie$¢ czgSci rzeczywiste wartosci probek uzyskanych w pkt. 6 do kwadratu,

zsumowac je i obliczy¢ pierwiastek kwadratowy.

®Mozna tego dokona¢ w nastgpujacy sposéb. Generuje si¢ cztery rzeczywiste ciagi Gaussa o dtugosci N: G1,
G2, G3, G4, kazdy o wartosci $redniej rownej 0 1 wariancji 1. Sumujac

ZGl+ =GI +jG2

ZG2+ =G3 +jG4
uzyskuje si¢ dwa zespolone ciagi Gaussa dla dodatniej pétosi czgstotliwosci. Sprzegajac wartosci ZG1+ 1 ZG2+
uzyskuje si¢ prébki dla ujemnej pétosi czgstotliwosci

ZGIl- =Gl - jG2

ZG2-=G3 - jG4
Dla sktadowej zerowej w widmie czgstotliwosci przypisuje si¢ warto$¢ 0. Ostatecznie otrzymujemy:

ZGI =[ZGI- 0 ZGI+]

ZG2 =[ZG2- 0 ZG2+]
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Zespolone Filtr
zrédto —» Dopplera —» IFFT [ Re{} ()2 ]
Gaussa
=
N f‘ \ R
e 0
=) N
(1)
Zespolone Filtr
zrédto ! Dopplera —»{ IFFT > Re{ } > ( )2 B
Gaussa

Rys. 4-4. Schemat blokowy symulatora Rayleigha wg metody Smitha.

4.2.3. Poréwnanie metod Jakesa, dokladnego rozproszenia Dopplera i Smitha

Metody te zaimplementowano w jezyku MATLAB, po czym wyznaczono dla nich
najczesciej stosowane charakterystyki. Zgodnie z [Pat99] charakterystykami tymi sa:

statystyki drugiego rzgdu - autokorelacja proceséw g () (i=1,2) fﬂiﬂi (r) (i=1,2), korelacja
wzajemna /L, (1) (i=1,2) 7, (r), autokorelacja procesu R(t) 7.r (t) oraz rozktady proceséw

Gaussa fﬂi (z) (i=1,2) i Rayleigha fR(z). Dla proceséw /,(t) (i=1,2) stosuje si¢ zatoZenie, ze
sg one ergodyczne, w szczegdlnosci w sensie $redniej i korelacji. Dzigki temu mozliwym jest
ich u$rednianie po czasie (czyli wykonywanie obliczen wzdluz procesu). Do oszacowania
rozktadéw wykorzystano powszechnie stosowana estymatg - histogram. Dodatkowo, dla
kazdej z metod, wykres§lono przyktadowa realizacj¢ procesu R(1).

Do obliczen funkcji autokorelacji i korelacji wzajemnej postuzono si¢ ich
implementacjami w jezyku C++24, Funkcja autokorelacji procesow f, (t) (i=1,2), liczona byta
Ze wzoru

rya (@)=Y 4k k-7) i=12 (4-21)

k=0

gdzie N - liczba prébek przyjetych do obliczen. Po czym wynik réwnania (4-21) dla

wszystkich 7 byt normalizowany wzgledem wartosci maksymalnej r, , (0) (i=1,2):

2 Uczyniono to z tego wzgledu, iz dostgpne funkcje w Matlabie, takie jak autcorr, crosscorr, xcorr, dla 7
milionéw prébek, jaka zostala przyjete do symulacji, gwarantujaca uzyskanie wzglednie poprawnych
charakterystyk, ,,pozeraty” zbyt duzo pamigci, wigcej anizeli byla dostgpna na stanowisku badawczym, ktérym
byt komputer ztozony z Intel Pentium IV 2,8GHz i pamieci RAM DDR 512MB. Efekt byt taki, iz przerywane
byt ich dzialanie.
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{7 i=12

0

i F)

"a,
"a,

Funkcjg korelacji wzajemnej procesow [, (t) iU, (t) obliczano ze wzoru

o (0= () (k —7)

k=0

po czym, podobnie jak w przypadku autokorelacji, dokonywano jej normalizacji

_ T, (T)
rﬂlﬂZnorm(T)_ e qut{ElEZ}

(4-22)

(4-23)

(4-24)

gdzie E; i E, sa warto$ciami $redniokwadratowym odpowiednio proceséw i, (t) iu, (t)

Metoda Jakesa

Parametry przyjete do symulacji znajduja si¢ w tab. 4-3. Wigksza cze$¢ z nich

(predkos¢ o, czestotliwo$¢ nosna f., maksymalne przesunigcie Dopplera f,,, czas trwania

symbolu 7, znormalizowane maksymalne przesuniecie Dopplera f,_znomm) zostala policzona w

przyktadach 4-1 i 4-3 (punkt 6 tabeli 1I). W przykladach tych obliczano typowe miary

kanaléw wielodroznych w systemie DSSS.

Tab. 4-3. Parametry przyjete do symulacji

Parametr Wartos$¢
Predkos¢ 150km/h
Czestotliwosc f. 1800MHz
Maksymalne przesunigcie Dopplera f,, 250Hz
Czas trwania symbolu T 0,49us
Znormalizowane maksymalne przesunigcie Dopplera f,,_uom 0,000123

=

Sktadowe (), i=1,2

=0, Varli,(H}=0.5

Moc procesu Rayleigha obliczona ze wzoru E{Ié2 (t)}: 2Var{u, (1)} 1

Ni=N; 8

Liczba prébek (prébki symbolizuja kolejne chipy) 7000000

Wyniki analizy znajduja si¢ ponize;j.
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Rys. 4-5a. Histogram pojedynczej
realizacji. Uzyskano: g (¢)-
71=1.1086e-4, Var{a (r)}=0.4995.

A //
\
o \ /
N // funkcja
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0 1000 2000 3000 4000 5000 600D 7000 000 S000 10000

Rys. 4-5d. Funkcja autokorelacji ()
7., (z). Odcigte, jak rys. 4-5b. Linia

czerwona przerywana, jak wyzej.

Rys. 4-5g. Histogram pojedyncze;j
realizacji R(t). Uzyskano

E{R*(1)}=0.9984

0.8 \
0.6 \\
o4 \ funkcja
N\ —
02 | teoretyczna -~
N
)
\/ //

0.2 \ /
0.4 ~ —
0.6
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0 1000 2000 3000 4000 5000 BOOD 7000 8000 9000 10000

Rys. 4-5b. Funkcja autokorelacji 4, (r)

P (1)25. Odcigta symbolizuje kolejne

probki. Linig przerywana czerwona
zaznaczono przebieg funkcji
teoretycznej (idealnej), wzor (4-3).

0.4
0 1000 2000 3000 4000 5000 GO0 7000 6ODD

Rys. 4-5e. Funkcja korelacji

wzajemnej » (z)- Odcigte, jak

rys. 4-5b.

0 1000 2000 3000 4000 5000 GOOO 7000

Rys. 4-5h. Funkcja autokorelacji
R(t) 7, (7). Odcigte, jak rys. 4-5b.

Rys. 4-5c. Funkcja ggstosci
prawdopodobienstwa procesu f(¢)-

Uzyskano ;= -7.9095¢-5,
Varip,(n)} = 0.4989

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000

Rys. 4-5f. Dla poréwnania
przedstawiono korelacje wzajemna
dwéch niezaleznych proceséw
gaussowskich utworzonych funkcja
randn() w MATLABie. Odciete — nr
kolejnej probki.

(T

Rys. 4-5i. Przebieg funkcji proby
procesu fe(;) . Odcigte, jak rys. 4-5b.

» Przyjeto konwencjg opisywania funkcji jak i przedstawienia jej wyrazeniem z obawy, ze na wydruku dolne
indeksy wyrazenia mogtyby by¢ nie widoczne i nie wiadomo by byto o jaka funkcje chodzi.
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Metoda doktadnego rozproszenia Dopplera

N;=81N,=7, pozostale parametry jak wyzej. Wyniki symulacji znajduja si¢ ponize;.

2 El 0 1 2 3
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05
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Rys. 4-6a. Histogram f (¢). Uzyskano: Rys. 4-6b. Funkcja autokorelacji g (¢)

£i=-0.0011, Var{fz (1)}=0.4993
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Rys. 4-6d. Funkcja autokorelacji
#, . (r). Odcigte, jak rys. 4-5b.
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b
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003
0 1000 2000 3000 4000 5000 GOOD 7000 BOOD

Rys. 4-6e. Funkcja korelacji
wzajemnej proceséw g (¢) 1 ,(r)-
Odcigte, jak rys. 4-5b.
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Rys. 4-6g. Funkcja autokorelacji

procesu R(t). Odciete, jak rys. 4-5b.
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]
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Rys. 4-6h. Przebieg funkcji proby
procesu R(t ) Odcigte, jak rys. 4-5b.

Rys. 4-6¢. Histogram f,(z).
Uzyskano: z;=-7.0013e-4,
Var{, (1)} = 0.5

15 2 25 3

Rys. 4-6f. Histogram R( ¢ ). Uzyskano
E{R2(1)}= 0.9993
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Metoda Smitha

N = 862 (liczba punktéw na dodatniej pélosi czgstotliwosci),

wczesniej. Wyniki symulacji znajduja si¢ ponize;j.

0 100 200 300 400 500 600 700 GO0 900

Rys. 4-7a. Jakesowska Widmowa
Gestos¢ Mocy S () (i=1,2)

o -~ N w = o ® W @ @

Rys. 4-7d. Histogram pojedynczej
realizacji f,(¢). Uzyskano: 7=-0.0336
i Var{u, (1)} = 0.5003

Rys. 4-7g. Histogram R(¢ ). Uzyskano
E{R?(1)}= 1.0238
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Rys. 4-7b. Histogram g (¢).

Uzyskano:
7= 0.15141 Var{u,(t)}= 0.4994.
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przedstawiono w tab. 4-4.

Tab. 4-4. Uzyskane $rednie z symulacji

Parametr Metoda Metoda MeFoda Wrorzec
Jakesa DRD Smitha

Warto$¢ srednia (1) 1.1086e-4 |-0.0011 0.1514 0

Wariancja g () 0.4995 0.4993 0.4994 0.5

Warto$¢ $rednia ,(¢) -7.9095e-5 |-7.0013e-4 [-0.0336 0

Wariancja z,(¢) 0.4989 0.5 0.5003 0.5

Warto$¢ sredniokwadratowa R(+) 0.9984 0.9993 1.0238 1

DRD — doktadnego rozproszenia Dopplera

Widzimy, tab. 4-4, ze prawie wszystkie S$rednie sa nieomal w pelnej zgodnoSci
z korespondujacymi wartosci idealnymi. Jedynie $rednia dla metody Smitha odbiega o okoto
15% od zatozonej warto$ci — wynosi 0,1514 (zaznaczono ja kolorem czerwonym).

Najblizsze idealnym, wzor (4-3), otrzymuje si¢ funkcje autokorelacji r, , (r) i=12

tylko dla metody doktadnego rozproszenia Dopplera. Dla pozostatych metod przebieg tych
funkcji nieco rézni si¢ od wzorca. Dla metody Jakesa funkcja autokorelacji prébek
uzyskanych z symulacji jak i teoretyczna sa w podobnej relacji ze soba jak pokazane
w [Pat98b]. Potwierdza to poprawnos¢ przeprowadzonych symulacji.

Procesy [tl(t) 1 ﬂz(t) powinny by¢ nieskorelowane (a poniewaz sa gaussowskie, wigc
takze niezalezne). Niestety dla zadnej z zastosowanych metod korelacja wzajemna nie jest
roéwna zeru. Aby przekonaé si¢ czy ten warunek jest tatwo realizowalny wykreslono funkcja
randn() w MATLAB dwie niezaleznie realizacje procesu Gaussa o liczbie prébek jednego
miliona. Jak si¢ okazuje, rys. 4-5f., ich korelacja tez nie jest idealnie zerowa. Jej warto$ci
zawieraja si¢ w przedziale od -0,003 do 0,003. Widzimy wigc, ze w praktyce trudno jest
spetni¢ ten warunek. Najmniejsze wartosci korelacji otrzymujemy dla metody doktadnego
rozproszenia Dopplera, od -0.025 do 0,025. Dla metody Smitha wartos$ci te wynosza od -0.01
do 0,04, a dla Jakesa sa az o rzad wielkosci wigksze, od -0,4 do 0,06. Przebieg funkcji
autokorelacji dla metody Jakesa jest zblizony do prezentowanego w [Pat98b].

Z uwagi na to, ze parametry wyj$ciowe dla metody Jakesa sg state, probki o rozktadzie
Rayleigha generowane ta metoda sa za kazdym razem takie same. W metodzie doktadnego
rozproszenia Dopplera oraz Smitha prébki te za kazdym razem sa inne. W pierwszym
przypadku dzieje si¢ tak za sprawa losowo generowanych faz, w drugim — za sprawa losowo
generowanych probek w gatezi synfazowej oraz kwadraturowej. Gdy zatem istnieje potrzeba
dysponowania wigksza ilosciga funkcji (przebiegéw Rayleigha), przy tych samych

parametrach wejsciowych (dokonanie chocby niewielkiej zmiany, spowoduje zmiang
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przebiegu funkcji wyjsciowej), wtenczas metoda ta okazuje si¢ by¢ nieprzydatna. Z sytuacja
taka mamy przyktadowo do czynienia w naszym przypadku, gdzie potrzebujemy dysponowac
L realizacjami procesow Rayleigha do utworzenia symulatora kanatu selektywnego.

Sumujac, najlepsze charakterystyki (najblizsze idealnym), sposréd trzech
rozpatrywanych metod, prezentuje metoda dokladnego rozproszenia Dopplera.
Przeprowadzona analiza pozwolita przyja¢ do dalszych badan, w szczegdlnos$ci
symulacyjnych metodg generacji zanikéw, ktéra w lepszy sposéb oddaje rzeczywiste warunki
panujace w kanale wielodroznym. Dzigki temu symulacje kodowanego systemu DSSS
w kanale wielodroznym beda bardziej wiarygodne. Na uwagg zastuguje weryfikacja korelacji

pomiedzy f,(r) i 4, (t), ktdra czesto w tego typu analizie jest pomijana.

4.3. Demodulator Rake

Ze wzgledu na poszerzenie sygnalu w systemach DSSS, mozliwe jest rozdzielenie
poszczegdlnych sktadowych docierajacych do odbiornika réznymi §ciezkami. W odbiorniku
otrzymujemy wigc L-krotnie t¢ sama informacj¢ (L - liczba $ciezek), tj. ten sam sygnat, lecz
op6zniony wzgledem siebie, przesunicty w fazie i w rézny sposéb sttumiony?. Zjawisko to
w systemach DSSS mozna wykorzysta¢ z korzyscia dla odbioru. Mozna bowiem zastosowac
odbidr zbiorczy czasowy realizowany z wykorzystaniem tzw. odbiornika Rake. Realizacja
tego typu odbioru nazywa jest sumowaniem z maksymalnymi proporcjami (MRC - Maximum
Ratio Combining) [Jac98], [Wes99].

Schemat blokowy demodulatora Rake pokazany jest na rys. 4-8. Jego dzialanie
przedstawia si¢ nastgpujaco. Za pomocg palcow (,zgbow grabi”) wydziela on
z poszczegdlnych Sciezek informacj¢. Poniewaz kazda ze Sciezek przesunigta jest o czas
trwania symbolu uzyskuje si¢ tym samym M-krotnie t¢ samg informacj¢ (M- liczba palcow).
Nastgpnie, celem optymalnego przetworzenia sygnatu, odbiornik ten dokonuje korekcji
sygnatu w fazie i amplitudzie. Po czym, sygnaly z wyj$§¢ odczepéw sumuje si¢ ze soba. Ze
wzgledy na to, Ze liczba $ciezek jest duza, moze sigga¢ niekiedy kilkudziesigciu, szczegdlnie
w systemach o duzej predkosci transmisji, stosujacych dilugie ciagi PN i szczegdlnie
nieprzyjaznych kanatach o diugich odpowiedziach impulsowych, liczbg palcéw odbiornika
Rake ogranicza si¢ do 3-4. Poszukuje si¢ wtedy 3-4 najmocniejszych $ciezek w kanale
[Wes99].

Przedstawiona wersja odbiornika jest optymalna, gdy szumem w kanale jest szum biaty.

2 Zaktadajac spetnienie warunku WSSUS.
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Aby odbiornik taki mdgl zapewnia¢ maksymalne zyski w warunkach szumu kolorowego
nalezy doposazy¢ go w filtry, wybielajacy i modyfikujacy replike, realizujace detekcje nie-
biata, rys. 4-9.

Powyzej zatozyliSmy, ze T7,>>T,. Gdy warunek ten jest spelniony, wodwczas
interferencje migdzysymbolowe (ISI — [Inter-Symbol Interference) sa do pominigcia.
W przypadku, gdy zalozenie to nie jest prawdziwe, wtedy nalezy zastosowac korektor do ich
eliminacji. Zagadnienie to jednak wykracza poza zakres niniejszej pracy. Wigcej informacji
na ten temat mozna znalez¢, np. w [Pro01].

Odbiornik Rake ma takze swoje ograniczenia. Gdy przyktadowo w systemie CDMA
zwigksza si¢ poziom zaklécen od innych uzytkownikéow (MAI - Multiple Access
Interference), wtenczas praca odbiornika si¢ pogarsza. Czgsto w takich przypadkach lepsze

efekty przynosi tzw. detekcja taczna [Wes99], [Cas02].

Sl* 1 (t ) R i . i _____________ i
w w w
c c 7:
() () ()
Kanato L o T TN T T
Sciezkach z
szumem biatym
[t [ [
[ '(b\
! Do uktadu
U=Re{} decyzyjnego
Kanat Demodulator

Rys. 4-8. Demodulator Rake dla szumu biatego

Poza technika MRC, mozemy wyrdzni¢ takze inne realizujace odbior zbiorczy czasowy.
Stosujac przyktadowo korekcje sygnatu jedynie w fazie (pomijajac jego korekcje
w amplitudzie, jak ma to miejsce w przypadku techniki MRC) otrzymamy technike
sumowania bez maksymalnych proporcji*’ (EGC - Equal Gain Combining). Wybierajac
sciezk¢ o najwigkszym chwilowym stosunku sygnal/szum (najwigkszym produkcie

demodulatora), otrzymamy technik¢ zwana wyborem najwigkszej warto$ci (SC - Selection

7 Ze wzgledu na nieodnalezienie w literaturze polskiej tlumaczenia dla tych dwdéch technik, autor zastosowat
wlasne.
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Combining). Odbiornik taki jest stosowany np. w taczu zwrotnym w systemie 1S-95 [Gan04].

Szczegdtowo techniki te sa opisane w [Rap02], [Gan04], [Pra96], [Pro01], [Sca01].

Kanato L
Sciezkach z

zumem kolorowym

Kanat

50 [ Filr 1 |1 1

— — — [ B —

wybielajacy| w w w

T T T

— 4 (D) H(0) M,

r(1) Fle | |
"'wybielajacy

[ 187 18%

JOI~ /
’ Do uktadu

U =Re{ } decyzyjnego

Demodulator

Rys. 4-9. Demodulator Rake dla szumu kolorowego
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Podsumowanie

W niniejszym rozdziale wprowadziliSmy model kanatu z zanikami i szumem
addytywnym zaréwno bialym jak i kolorowym. Ten drugi przypadek, zgodnie z wiedza
autora, jest zupelnym nowatorstwem. Wptyw takiego kanatlu na transmisj¢ sygnatu, tym
bardziej kodowanego, w zadnych dotychczasowych pracach, znanych autorowi, nie byt
rozpatrywany.

Ze wzgledu na rozpraszanie sygnatu zatozono, ze zaniki w kanale sg selektywne
i powolne. Sposob degradacji sygnalu w kanale jest najgorszym z mozliwych, takich gdy
sktadowa bezposrednia sygnalu jest niedostgpna dla odbiornika — sygnat zanika wtedy
zgodnie z rozktadem Rayleigha. Scharakteryzowano statystyczne wlasnosci kanaléw
z zanikami oraz sposoby ich modelowania. Przedstawiono szczegétowo trzy metody
modelowania zanikéw: najstarsza zrédtowa Jakesa, dokladnego rozproszenia Dopplera oraz
czgsto stosowang metod¢ Smitha. Metody te zaimplementowano w Matlabie 1 wykres§lono dla
nich wazniejsze statystyki. Okazalo si¢, ze w danych warunkach, najlepsze charakterystyki
prezentuje metoda doktadnego Dopplera.

W drugiej czesci rozdziatu wprowadzono odbiornik Rake, reprezentujacy realizacje
odbioru zbiorczego czgstotliwosciowego [Hay98]. Przedstawiono mozliwe wersje
wystgpowania tego odbiornika, w zaleznosci od rodzaju szumu: kolorowego lub biatego.
Celem kompletacji technik odbioru zbiorczego przedstawiono dwie inne techniki, cechujace
si¢ gorszymi wynikami, lecz bedace prostszymi w realizacji. Sq to:

e sumowanie bez maksymalnych proporcji EGC; w poréwnaniu z Rake nie wystgpuje
konieczno$¢ estymacji amplitud,

® wybor wigkszej wartosci SC; ta technika nie wymaga ani informacji o amplitudach, ani o
fazach.

W kolejnym rozdziale wszystkie te trzy techniki zostang poréwnane symulacyjne.

Z rozdziatem tym sa skojarzone sg dwa dodatki: dodatek A Zarys teorii zanikow oraz B
Prawdopodobienstwo btedu odbiornika Rake o matej liczbie palcow. Pierwszy z nich moze
by¢ wprowadzeniem do rozdziatu. Podano w nim podstawowe definicje parametrow
zwiazanych z zanikami oraz zdefiniowano rodzaje kanatéw wielodroznych.

W dodatku drugim wyprowadzono wzér na BER dla odbiornika Rake o pomniejszone;j
lub réwnej liczbie palcow wzgledem liczby odczepéw. Podobny wzoér jest dostgpny
w [ProO1]. Jednakze we wzorze wystgpujacym w [ProO1] stosuje si¢ zalozenie, ze odbiornik

jest wyposazony w tyle samo palcéw ile jest odczepéw w kanale. Powodem rozszerzenia tego
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wzoru jest fakt, ze w wigkszo$ci przypadkéw odbiornik pracuje z pomniejszong, wzgledem
liczby odczepdw w kanale, liczba palcow.

W kolejnym rozdziale zweryfikujemy symulacyjnie dzialanie tancucha Viterbiego
i wybranych technik turbokodowania w wyzej zdefiniowanym $§rodowisku. Zweryfikujemy

takze skutecznos$¢ stosowania techniki wybielania w takich warunkach.
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Rozdzial V

KANAL Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM

- EKSPERYMENTY SYMULACYJNE

5.1. Zaleznosci energetyczne w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi

o rozkladzie Rayleigha i szumem addytywnym

5.2. Poréwnanie odbioru z uzyciem wybranych metod odbioru zbiorczego

w systemie DSSS

5.3. Badania lancucha Viterbiego w kanale z zanikami powolnymi,

selektywnymi i szumem/zakléceniem kolorowym

5.4. Badania tancucha turbo w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi

i szumem/zakléceniem kolorowym
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Rozdziat V

KANAL Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM -
EKSPERYMENTY SYMULACYJNE

Niniejszy rozdzial jest eksperymentalna kontynuacja rozdzialu poprzedniego,
w szczegdlnosci zawiera on:
® spos6b wyznaczania E/Ny w kanale z zanikami powolnymi i selektywnymi,
e porownanie trzech technik odbioru zbiorczego czasowego, czgsto stosowanych
w systemie DSSS: MRC realizowanej z wykorzystaniem odbiornika Rake, EGC oraz SC,
e symulacje tancucha Viterbiego i turbo w réznych uktadach: z zastosowaniem odbiornika
klasycznego (korelatora), odbiornika Rake, przy zastosowaniu oraz nie detekcji
obustronnie dopasowanej, w obecno$ci szumu kolorowego jak i celem poréwnania

biatego.

5.1. Zaleznos ci energetyczne w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi

1 szumem/zakt6ceniem addytywnym

We wszystkich przypadkach, jako miarg jako$¢ transmisji postuzono si¢ BER w funkcji
stosunku E/Ny. Ze wzgledy na to, Ze moc procesu Rayleigha (moc z jaka zanika obwiednia
sygnatu) ma istotny wptyw na zaleznosci energetyczne, w zwiazku z tym w paragrafie tym
podajemy wzory, z jakich oblicza si¢ wypadkowe E/Nj.

Aby policzy¢ wypadkowe Ey/N, nalezy w pierwszej kolejnosci wyznaczyé E, /N
w kazdym z odczepéw (w kazdej ze Sciezek). Stosunek l_?h /Ny z uwzglednieniu szumu
addytywnego w k-tym odczepie wynosi

_ = — 2 =
N, NOE{R }k k=1,..,L (5-1)

gdzie E, /Ny jest stosunkiem energii na bit do widmowej gestosci mocy szumu. Dla sygnatéw

antypodalnych, tj. takich, ktére spetniaja warunek s, (t) = —s,(7) L_?b /Ny oblicza si¢ ze wzoru:

E 2
- Az— (5-2)
NO 250 szum
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gdzie: &; um JESt Wariancja szumu addytywnego w kanale, L jest liczba odczepéw w kanale,

E {Rz} - wartos$cia $redniokwadratowa (moca $rednia) procesu Rayleigha. Moc tg oblicza sig

Z€ WZOoru:
E{R*}, =282, k=1,...L (5-3)

gdzie &, - wariancja proceséw gaussowskich g, () i i,(f) o $redniej réwnej 0. Zauwazmy,

ze E {R2} w kazdym z odczepdw moze mie¢ inng warto$¢. Wynikowy stosunek E/Ny wynosi:

E, - E, Eh N 2
— =% 2 =—"% F\R k=1,..,L -
N, ;Nok Nokzl: { }k oY

Gdy stosuje si¢ kodowanie, oczywiscie nalezy uwzgledni¢ to w wynikowym E/Ny

poprzez podzielnie wzoru (5-4) przez odwrotno$¢ stopy kodu R.

5.2. Por6éwnanie odbioru z uz yciem wybranych technik odbioru zbiorczego w

systemie DSSS
zrédto
danych
|
| ciag PN
* v
T T kanat z zanikami
| llCZn/lk i powolnymi,
i bledow i selektywnymi i
szumem biatym

Rys. 5-1. Schemat blokowy badanego systemu w réwnowaznym pasmie podstawowym

Badania te dotycza oceny funkcjonowania trzech uktadéw wprowadzonych w
poprzednim dziale realizujacych odbiér zbiorczy czasowy: MRC, EGC i SC oraz dodatkowo,

uktadu bez realizacji odbioru zbiorczego czasowego (detektor klasyczny - odbiornik
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dopasowany do sygnatu) w obecnosci przyjetego do badan $rodowiska wielodroznego.
Badania te ze wzgledu na to, ze dotycza szumu bialego autor traktuje jako ponadplanowe. Do
ich realizacji zastosowano uktad badawczy jak na rys. 5-1.

Parametry systemu podano w tab. 5-1a i 5-1b. Czg$¢ z tych parametréw (przy zatozeniu,

ze kodowanie nie wystepuje) wynika z przyktadow: 4-1, 4-2 (punkt 6 tab. 4-2), 4-3.

Tab. 5-1a. Parametry nadajnika

Parametr Wartos¢

Szybkos¢ strumienia zrédtowego R, 8kb/s

inf o

Par.a’lrr.letry Dtugos¢ ciagu PN Npy; Jest to taki sam
WEJSCIOWE | cigg jak zastosowany w symulacjach w | 127 chipéw
Rozdziale II1.

Szeroko$¢ odstepu modulacji (czas

trwania symbolu) T 0,98 us
Parametry
wynikowe | Szeroko$¢ widma sygnatu pasmowego 5 040 MHz

(two-sided) W )

Tab. 5-1b. Parametry zwiazane z kanalem
Parametr Wartosé

Parametry | Predkos¢ odbiornika V 150 km/h
wejsciowe Czgstotliwos¢ nosna f, 1800 MHz

Maksymalne przesuniecie Dopplera f,... |250 Hz

Znormalizowane maksymalne.
przesunigcie Dopplera f,.. znorm
Parametry | (znormalizowane wzgledem T) 0,000245

wynikowe _
y fmax_ morm fmaxT

Liczba odczep6éw L (stosunek
sygnal/szum we wszystkich §ciezkach 21
jest taki sam)

W kanale mozemy wyr6zni¢ L = 21 Sciezek, po ktérych wedruje sygnat do odbiornika.
Odbiornik, zgodnie z rozdziatem IV, jest wyposazony jedynie w M (= 4) palcéw. Poniewaz
zatozono, ze moce wszystkich §ciezek sa takie same, wobec tego nie ma znaczenie ktére M z
L $ciezek zostanie wybranych przez odbiornik. W symulacjach zatozono, ze bgda to cztery
najkrotsze $ciezki. Wyniki badan prezentuje rys. 5-2.

Jak byto do przewidzenia, technika MRC (i realizujacy ja odbiornik Rake) cechuje si¢
najlepsza jakoscia odbioru. MRC na poziomie BER 0,0001 przewyzsza EGC o ~2 dB, a SC o
kolejny 1 dB.
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BER = f(Eb/No)

0,1 — — ——
\<-\§§\ N I e S
oo T~ ~ T
BER [~ ~ T
0,001 \'\\\\
(1) Odbiornik konwencjonalny ™ \GZ)\
0.0001](2) SC (3 2
(3) EGC “4) ~
0,00001 (4) MRC

14
Eb/No[dB ]

Rys. 5-2. Por6wnanie transmisji przy zastosowaniu odbiornika klasycznego i trzech technik odbioru
zbiorczego: SC, EGC i MRC.

5.3. Badanie tan cucha Viterbiego w kanale z zanikami powolnymi,

selektywnymi o rozktadzie Rayleigha i szumem/zakldceniem kolorowym

Parametry tancucha Viterbiego sa takie same jak podane w paragrafie 3.2 Badania
tancucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’. Jednakze w tych badaniach rozpatruje si¢ jedynie
migkkodecyzyjna wersj¢ dekodera.

Uktad, w ktérym zrealizowano badania przedstawia rys. 5-3. Elementami, ktérymi r6zni
si¢ on od uktadu prezentowanego na rys. 3-1 jest kanat, ktéry poza addytywnym zakiécaniem
sygnatu zaktéca go takze w spos6éb multiplikatywny oraz uktad realizacji demodulacji -
demodulator Rake. Dodatkowo, aby pokaza¢ skutki niestosowania odbioru zbiorczego w
warunkach  zanikéw  selektywnych  (niedopasowania odbiornika do  zanikow),
wykorzystywany jest demodulator klasyczny (korelator).

Gdy szumy/zaktocenia sa niebiale, wtenczas aby demodulatory te mogty pracowaé
optymalnie, nalezy doposazy¢ je w filtry wybielajace. Filtry te stanowia realizacje detekcji
obustronnie dopasowanej (brak filtréw wybielajacych na rys. 5-3 — detekcja biata, filtry
obecne — detekcja obustronnie dopasowana).

Parametry uktadu (nadajnika, kanatu i odbiornika) zamieszczono w tab. 5-2a, b, c.

Celem ukazania skutkéw niedopasowania odbiornika Rake, poza sygnatem i zanikami,
do szumu/zakldécenia niebialego, jego wersjg bez filtréw wybielajacych (optymalng dla szumu

biatego) przebadano takze w kanale ‘kolorowym’.
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Zr6dto

— Dekoder ~ Rozplot -

danych T
Replika Kanat multiplikatywny,
21 odczepow
——————
AWGN |» Filtr.
modelujacy
Uiscie ||, Dekoder + Rozplot =
danych
-

Demodulator Rake

Rys. 5-3. Schemat symulatora do badan kodowania w srodowisku zanikéw selektywnych, powolnych

z szumem addytywnym w réwnowaznym pasmie podstawowym

Tab. 5-2a. Parametry nadajnika

Parametr Wartos¢

Szybkos¢ strumienia zrédlowego R, ., | 8kb/s
Par'a}n.letry Sprawno$¢ kodera R 1/2
wejsciowe -

Diugos¢ ciagu PN N, 127 chipéw

Szeroko$¢ odstgpu modulacji (czas

trwania symbolu) T 0.49 ps
Parametry
wynikowe | Szeroko$¢ widma sygnatu pasmowego 4.064 MHz

(two-sided) W ’

Tab. 5-2b. Parametry zwiazane z kanalem
Parametr Wartos¢

Parametry | Predkos¢ odbiornika V 150 km/h
wejsciowe Czestotliwos$¢ nosna f. 1800 MHz
Parmetry Maksymalne przesunigcie Dopplera f,, 250 Hz
wynikowe

Znormalizowane maksymalne.

przesunigcie Dopplera f,, ,om

(znormalizowane 0,000123

wzgledem T)




Liczba odczep6éw L (stosunek
sygnal/szum we wszystkich §ciezkach
jest taki sam)

21

Tab. 5-2c. Parametry odbiornika

Parametr Wartos¢

Zbiorczy, Rake o 4 palcach
Odbidr

Klasyczny

Eksperymenty przeprowadzono w obecnosci szumu kolorowego i biatego. Pierwszym
powodem, dla ktérego byt analizowany przypadek z szumem biatym jest to, iz stanowi on
poréwnanie dla szumu kolorowego. Drugi powdd to taki, iz wyniki dla kanatu ‘bialego’ moga
by¢ interesujace chocby z tego powodu, iz w przedstawianym zakresie - stosowanego
kodowania kanatowego oraz zrealizowanego modelu wielodroznego (tab. 5-1 i 5-2) — zgodnie

z wiedza autora sa niedostgpne, tzn. autor nie dotart do zrédta literaturowego, ktére by je

prezentowalo.

Kanat 7 zanikami powolnymi, selektywnymi i zaktoceniem BPSKw

W toku symulacji wykonano nastgpujace eksperymenty:

¢ kodowanie, odbiornik klasycznym, tylko migkkie decyzje, rys. 5-4,

¢ kodowanie, odbiornik Rake, tylko migkkie decyzje, rys. 5-5,
e jak wyzej, plus wybielanie, rys. 5-6.

1 BER =f(Eb/No)
1 1 | (1) Brak kod(?wania
\\“\:\ (2) Kodowanie
0,1 =
= — (1)
e I e -
BER 0,01 -
T @

0,001

0,0001

Eb/No [dB]

Rys. 5-4. Wplyw kodowania na poprawe transmisji, odbiornik klasyczny, tylko migkkie decyzje

Ze wzgledu na slaba jako$¢ odbioru w warunkach zdefiniowanych zaklécen

z wykorzystaniem odbiornika klasycznego, eksperymentéw z wybielaniem dla niego nie

4 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 5




przeprowadzano. Technike detekcji podwdjnie dopasowanej zastosowano jedynie

w przypadku uzycia demodulatora Rake.

1 BER = f(Eb/No)
(1) Brak kodowania
(2) Kodowanie
T
0,1
~
§\\
—
BER 0,01
\
\ \
0,001 AN (2) \\' S
=
\
\
0,0001 1 2 4 7 8 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 2

9
Eb/No [dB]

Rys. 5-5. Jak wyzej, z ta r6znica, ze dla odbiornika Rake

. BER =f(Eb/No)
(1) Brak kodowania
:\\ ™ (2) Kodowanie . o
IRY — (3) Brak kodowania, wybielanie
\ k\ (4) Kodowanie, wybielanie
N %\\
™ ™~
BER 0,01
\\ q
0,001 N <
4 @I XQ (D)

0.0001 -9 - -7 -6 - -4 -3 - -1 1 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

Rys. 5-6. Wptyw wybielania na popraWQEt:;:lI:s;;Zs]ji, pozostate parametry jak rys. 5-5.

Jak widzimy, rys. 5-4, krzywa szumowa dla klasycznego demodulatora (zaréwno
kodowana jak i nie) opada do pewnego poziomu (BER 0,002+0,02) i dalej si¢ nie obniza.
Osiaga ona tzw. poziom error floor. De facto wyklucza to mozliwo$¢ zastosowania takiego
odbiornika w praktyce w warunkach zaklécen jak wyzej.

Przy zastapieniu odbiornika klasycznego odbiornikiem Rake, krzywa BER zaczyna
przyjmowac swdj naturalny przebieg, tj. wraz ze wzrostem stosunku sygnat/szum BER maleje
i przyktadowo przy Ep/Ny réwnym okoto 18 dB BER wynosi 0,0001. Po dodaniu kodowania
krzywa BER przesuwa si¢ o okoto 5 dB w kierunku malejacych warto$ci sygnat/szum.

Rys. 5-6 pokazuje - po raz kolejny - ze ogromny potencjal poprawy tkwi w wybielaniu.
W danym przypadku (zaktécenia BPSKw) poprawa ta sigga ~10dB. Zauwazmy jednak, iz jest
to o 3 dB mniej od adekwatnego zysku uzyskanego w kanale tylko z szumem BPSKw
(porownanie rys. 3-14 i 5-6). Wnioskujemy z tego, ze zaniki pogarszaja funkcjonowanie

detektora niebiatego okoto dwukrotnie.
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Kanat 7 zanikami powolnymi, selektywnymi i szumem AWGN

Zalozenia tancucha Viterbiego pozostaja jak wyzej. Zmienia si¢ jedynie kanat. Dwa
pierwsze eksperymenty, rys. 5-7 i rys. 5-8, sa takie same (kodowanie przy odbiorze
klasycznym, tylko migkkie decyzje oraz kodowanie, odbiornik Rake, tylko migkkie decyzje).

Trzeci eksperyment, rys. 5-9, jest sprawdzeniem (poréwnaniem) odbioru w §rodowisku
zanikéw skorelowanych, jakie wystepuja w rzeczywisto$ci z zanikami nieskorelowanymi.
Ten drugi przypadek jest przypadkiem wyidealizowanym, gdyz zaktada si¢ w nim, Ze efekt
Dopplera nie wystgpuje. Sytuacja taka odpowiadatby temu, gdyby w kolejnych odstgpach
modulacji sygnal zanikal w sposéb zupetnie losowy. Jak mozemy si¢ domyslaé, przypadek
taki nie moze mie¢ miejsca w rzeczywistosci (gdyby tak bylo to kanat z zanikami bytby
traktowany jako kanat bez pamigci). Ze wzgledu na charakter niniejszego testu (poréwnanie),

w symulacjach nie wzigto pod uwage kodowania.

. BER =f(Eb/No)
I (1) Brak kodowania
= .
e~ (2) Kodowanie
-
0,1
T
.-— |
[~ T - (1)
BER 0,01 -~ i
’ ~
‘\\\v_
'\\V\Q
0,001
0,0001 4 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50
Eb/No [dB]
Rys. 5-7. Jak rys. 5-4, szum AWGN
. BER =f(Eb/No)
1 | (1) Brak kodowania
— | '\\ (2) Kodowanie
01 '\\\
R~
\
BER 0,01 \
. \“\
0,001 \(’,\ (1
0.0001 1 2 4 7 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25

Eb/No [dB]

Rys. 5-8. Jak rys. 5-5, szum AWGN
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BER =f(Eb/No)

(1) Zaniki skorelowane
(2) zaniki nieskorelowane

BER 0,01 \Il\
N

Q| TY

6 7 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 2
Eb/No [dB]

Rys. 5-9. Poréwnanie transmisji w obecnosci zanikéw skorelowanych i nieskorelowanych.

0,001

0,0001

Pierwsze dwa eksperymenty sa dowodem na to samo, co uzyskaliSmy w symulacjach
przeprowadzonych w kanale z szumem BPSKw, tj. Zze odbiornik klasyczny jest zupeinie
nieprzystosowany do funkcjonowania w warunkach zanikéw selektywnych. Znaczaca
poprawe transmisji uzyskuje si¢ przy zastosowaniu odbiornika Rake. Gdy dodatkowo stosuje
si¢ tancuch Viterbiego, stopa bledow obniza si¢ o kolejne ~4dB.

Widzimy, rys. 5-9, ze zaniki nieskorelowane sa duzo mniej destrukcyjne dla odbioru niz
skorelowane, czyli te uwzgledniajace efekt Dopplera. Réznica na poziomie BER 10™ wynosi
okoto 4 dB. Po zastosowaniu kodowania, transmisja zapewne poprawitaby si¢ o zysk
kodowania, czyli o okoto 4 dB.

Z poréwnania krzywej (2) z rys. 5-9 z krzywa teoretyczna (4) z rys. A-1 policzong
w dodatku A Prawdopodobienstwo odbiornika Rake o matej liczbie palcow zauwazamy, ze
pierwsza krzywa reprezentuje transmisj¢ bardziej wiarygodna od drugiej, przyktadowo na
poziomie BER 0,0001 réznica wyrazona w E,/Ny wynosi okoto 2dB. Pogorszenie to jest
efektem tego, ze w modelu symulacyjnym, ktéremu blizej do praktycznych uktadéw:

e korelacja pomigdzy réznymi §ciezkami - mozna zatozy¢ z duza pewnoscia - nie jest
Zerowa;

e kanal wprowadza minimalne ISI L/Npy = 21/127 = 0.16 (wzglgdem czasu trwania bitu);

e przy wyprowadzeniu teoretycznego BER zaktada si¢ idealne wtasno$ci korelacyjne ciagu

o (t—k t—n

PN, 4. '([sli(VJsﬁ(detzO k#n i=12, gdzie s,(t) i=1,2 — transmitowane
sygnaly. W praktyce warunek ten nie jest spetniony;

e nadplanowy wniosek - w modelowanym kanale z zanikami skorelowanymi

(symulowanym) wspotczynniki w4, (t) n=1,2,...,M nie sa stale w obrgbie czasu 7}, cho¢

fakt, niewiele si¢ w nim zmieniaja, np. dla S$ciezki pierwszej, pierwszego bitu przy
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zatozeniu E{R?} = 1 zmiana wartos$ci wystgpuje w zakresie od 0,205 do 0,234.

5.4. Badanie tan cucha turbo w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi

1 szumem/zakt6ceniem kolorowym

Parametry tancucha turbo sa takie same jak w paragrafie 3.3 Badania taricucha turbo

w kanale ‘kolorowym’, parametry kanatu — jak w tab. 5-2a i 5-2b.

Odbiornika klasycznego (niestosujacego obioru zbiorczego) nie uwzglgdniono w
niniejszych badaniach z uwagi na to, iz cechuje si¢ on zbyt duza stopa btedéw (bardzo zia

jakos$cia transmisji). Zastosowano jedynie odbiornik Rake. Jako przyktad szumu niebiatego

wybrano zaktécenie BPSKw (czyli takie jak wyzej). Przebadano:

BER 0,01

0,001

0,0001

BER 0,01

0,001

0,0001

Widzimy, ze kodowanie w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi (21 odczepéw)

i szumem BPSKw poprawia transmisje na poziomie BER 10e-4 o okoto 12dB (przy podanych

wplyw wybielania, sygnat kodowany, rys. 5-11.

wplyw kodowania na poprawg¢ transmisji, rys. 5-10,

AN

BER =f(Eb/No)
(1) Brak kodowania
- (2) Kodowanie
—
—
\
\ ™~
. (2) T,
|
\
\
6 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19
Eb/No [dB]
Rys. 5-10. Wptyw kodowania turbo na BER
BER =f(Eb/No)
(1) Brak kodowania
. (2) Kodowanie
X K '\ (3) Brak kodowania, wybielanie
\K \\'wﬁ\ (4) Kodowanie, wybielanie
(4 \ 3 2) N
v - N

2 -1 0 1 4

Eb/No [dB]

Rys. 5-11. Wplyw wybielania na BER.
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zatozeniach), rys. 5-10. Dodatkowo, stosujac detekcje niebiala ,,odrzucamy” krzywa BER
w lewo o kolejne 9-10 dB. Sumaryczny zysk, kodowania i wybielania w ukladzie
z demodulatorem Rake wynosi az ~22dB.

Poréwnujac zysk wybielania w kanale tylko z szumem BPSKw, rys. 3-23, z zyskiem
w kanale z zanikami i szumem BPSKw mozemy zauwazy¢, ze zysk w tym drugim przypadku
jest o ~3,5dB mniejszy, rys. 5-11.

Z poréwnania rys. 5-5 1 5-8 wynika, ze gdy szumem addytywnym w kanale z zanikami
jest szum BPSKw, wéwczas transmisja jest obarczona nizsza stopa bledéw, niz gdy szumem
jest szum bialy. Réznice te, dla badanych przez nas przypadkéw, wynosza okoto 5+6dB.
Sprobujmy uzasadni¢ ten rezultat.

Aby tego dokona¢ stworzyliSmy uklad pomocniczy pokazany na rys. 5-12.
Poszczegdlne symbole na nim oznaczaja:

b; — i-ty bit

rj — j-ty chip repliki, j=1,2,...127

b;;j— j-ty chip i-tego bitu, j=1,2,...127

M — k-ta realizacja procesu Rayleigha,

szij— j-ty chip (j=1,2,...127) i-tego bitu po przejsciu przez kanat multiplikatywny (po skutkach
zanikania sygnatu)

Zjj — probka szumu (skorelowanego badz nie) zaklGcajaca j-ty chip i-tego bitu (liczba
wszystkich bitéw * 127 = liczba wszystkich prébek),

szsij - j-ty chip (j=1,2,...127) i-tego bitu po przejSciu przez kanal multiplikatywny (efekt
zanikania) i po zsumowaniu z probka szumu

s;; - j-ty sktadnik (j=1,2,...127) sumy i-tego bitu. Suma wszystkich sktadnikéw jest produktem
demodulatora Rake o 4 palcach. Pojedynczy sktadnik sumy s;; jest wynikiem sumowania si¢
czterech produktéw korelacji sygnatu (odpowiednio wywazonego) z replika (w symulacjach
zatozyliSmy, ze sygnaly te zostaly uprzednio idealnie skorygowane w fazie). Przyklad

obliczania 6 i 7 sktadnika sumy podano ponizej:

Si6= SZSi6 e U1 + STSi6 Vs o + STSi6 V4 U3 + STSi6 V3 Ha
= (z8i6 + Zis) Y6 Ui + (2Si6 + Zis) I's Mo + (ZSi6 + Zis) T4 M3 + (2Si6 + Zig) 13 Ma
=Zis (e M1 + 1s o+ 14 U3 + 13 Uy)+ ZSi6 Vs M1 + ZSis T5 Mo +2Sis T4 U3 + ZSis T3 My (5-5)

Si7=Zi7 (F7 1 + Y Mo+ ¥s Uz + Tq Uy)+ 28i7 77 1 + 2Si7 Yo Mo +28i7 Ts U3 + 287 ¥4 My

Gdy bitem nadanym jest ,,1”, jak na rys. 5-12, wtenczas demodulator poda prawidtowy

produkt (o prawidtowym znaku), gdy suma wszystkich s;; j=1,2,...127 bedzie wigksza od zera.
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Rys. 5-12. Uktad pomocniczy do ilustracji wptywu szumu (skorelowanego badz nie) na BER.

Powyzsze rownanie (5-5) pokazuje wptyw szumu na warto$¢ sumy (warto$¢ produktu
demodulatora). Gdyby szumu nie bylo (nie byto czynnika z;;) to odbiér bylby teoretycznie
idealny (przy dodatkowym zatozeniu, ze liczba $ciezek réwnataby si¢ liczbie palcow
demodulatora). Odbioér bedzie wigc tym lepszy, im udziat z;; we wzorze (1) bgdzie mniejszy.
Sprawdzmy wigc, kiedy tak jest czy wtedy gdy szumem jest szum biaty, czy BPSKw.
Sprawdzenia tego dokonamy w ten sposéb, iz pordwnany n-kolejnych produktéw
demodulatoréw, na ktérych wejscia podawany jest sygnat odpowiednio z kanatéw:

e 7 zanikami bez szumu,

e 7 zanikami i szumem BPSKw,

e 7 zanikami i szumem bialym.

Poréwnanie to pozwoli nam stwierdzi¢, w obecno$ci jakiego szumu, produkty demodulatora
sg blizsze produktom idealnym (czyli takim jakie uzyskuje si¢ w kanale bez szumu).

Zacznijmy od wygenerowania strumienia informacyjnego. Zat6zmy, ze zrédlo generuje
101. Bity te pokazano na rys. 5-13. Amplitudy bitow wynosza 4,77. Daje to, po

uwzglednieniu mocy szumu (8, = 1) oraz mocy proceséw Rayleigha (E{Rz}k =1/21,

szum

k=1,2,...,21), wypadkowy stosunek E,/Ny = 10dB. Zalézmy dalej, ze bity o takich
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warto$ciach, podobnie jak i probki proceséw Rayleigha dla kazdego z rozwazanych

przypadkdw pozostaja state, tj. powtarza je si¢ dla kazdego z kanatow.

Arnplituda

AT o QI BiED O JENRUOMD SN il SARO DI

5 1 1 1 1 1
0 20 40 B0 80 100 120

Biity
Rys. 5-13. Bity nadane

Widzimy, rys. 5-14, ze gdyby szumu w kanale nie byto, demodulator Rake za kazdym
razem podawalby prawidlowa odpowiedz (o znaku odpowiadajacym bitowi nadanemu).

Wykres ten bgdzie dla nas punktem odniesienia.

15 T T T T T
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T
A guc

_1 5 1 1 1 1 1
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Produkty demodulatara

Wiartosc

gy

Rys. 5-14. Wartosci kolejnych produktéw demodulatora Rake (odpowiadajace kolejnym bitom
nadanym z rys. 5-13) dla przypadku, gdyby szumu w kanale nie byto
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Rys. 5-15 pokazuje warto$ci produktéw, gdy sygnal poza degradacja wynikajaca
z zanikania, jest dodatkowo zaktécany szumem BPSKw. Roéznice, pomigdzy tymi
warto$ciami, a uzyskanymi w poprzednim przyktadzie (brak szumu) pokazuje rys. 5-16. Ich
warto$ci podano w mierze bezwzglednej. Niektére réznice okazaly si¢ na tyle duze, ze
spowodowaty zmian¢ znaku produktu demodulatora, a co si¢ z tym wiaze — spowodowaty
przektamanie bitu. Przektamania w analizowanym przypadku wystapity na pozycjach: 13, 21,

29, 37, 61, 69, 85, 93, 101.
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Produkty demaodulatara

Rys. 5-15. Wartosci kolejnych produktéw demodulatora Rake, gdy szumem w kanale jest szum
BPSKw

Przejdzmy teraz do szumu AWGN. Wartosci produktow demodulatora Rake
odpowiadajace kolejnym bitom pokazano na rys. 5-17. Réznice pomigdzy jego warto$ciami,
a warto$ciami odbiornika pracujacego bez szumu pokazano na rys. 5-18. Jak widzimy, w tym
przypadku réznice te sa zdecydowanie wigksze. Nie jest zatem dla nas zaskoczeniem, ze tym
razem demodulator Rake popelnit o dwa btedy wigcej. Wystapily one pozycjach: 1, 5, 21, 29,
45, 63, 65, 69, 77, 85, 101.
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Produkty demodulatora

Rys. 5-16. Réznice pomigdzy produktami idealnego demodulatora Rake (brak szumu) a demodulatora
pracujacego w obecnosci szumu BPSKw.
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Produkty dermodulatora

Rys. 5-17. Wartosci kolejnych produktéw demodulatora Rake, gdy szumem w kanale jest szum
AWGN
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Produkty demodulatara

Rys. 5-18. Réznice pomigdzy produktami idealnego demodulatora Rake (brak szumu) a demodulatora
pracujacego w obecnosci szumu AWGN

Z niniejszej analizy widac, ze im czynnik z;; jest bardziej skorelowany, tym jego udziat
w sumie, stanowiacej produkt demodulatora, jest mniejszy. To jest powodem, dla ktérego
odbiornik Rake funkcjonuje z mniejsza stopa btedéw, gdy szum w kanale jest BPSKw, a nie
AWGN. Pokazuje nam to jednocze$nie, ze detekcja zbiorcza czasowa jest takze dobrym
narzedziem niwelujacym wplyw szumu/zaklécenia kolorowego w systemie DSSS.
Whioski podobne wyciagali juz Huo i Alouini analizujac mozliwo$ci usuwania zakldcen
waskopasmowych (partial-band jamming) metodami detekcji zbiorczej czasowej w systemie

szerokopasmowym FH [Hu94].
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Podsumowanie

W niniejszym rozdziale przebadano skuteczno$¢ kodowania w kanale z zanikami i
szumem addytywnym. Zamodelowanym kanatem byt kanat o nast¢pujacych parametrach:

e zaniki selektywne i powolne; sygnat podaza do odbiornika 21 rozréznialnymi $ciezkami;

* moc sygnatu w kazdej ze §ciezek jest taka sama;

e jako szum addytywny zastosowano zaklécenie BPSKw, w celach poréwnawczych
zamodelowano takze szum bialy;

e zastosowano demodulator Rake, dla poréwnania takze demodulator klasyczny.

Okazato sig, ze demodulator klasyczny jest zupelnie nieprzystosowany do pracy w
warunkach - jak wyzej. Zaréwno dla szumu AWGN jak i BPSKw wraz ze wzrostem SNR
jego BER opada do wartosci ~0,02 i dalej si¢ nie obniza. Odbiornik ten osiaga tzw. progowa
warto$cia krytyczna (graniczng) prawidiowego odbioru (error floor) [Skl02].

Wyniki symulacji pokazaty, ze kodowanie z dekoderem Viterbiego poprawia transmisje
o okoto 4 dB zar6wno w obecno$ci szumu biatego jak i zakldcenia BPSKw. Natomiast zysk
kodowania turbo w szumie BPSKw wynosi okoto 12dB.

Jednym z istotniejszych wynikéw symulacji byto ukazanie skuteczno$ci stosowania
techniki podwdjnego dopasowania w obecnosci zanikow selektywnych. W danym przypadku,
zaklécenia BPSKw, krzywe BER ulegty odrzuceniu o kilkanascie dB w kierunku malejacych
wartosci SNR. Dla turbokodu, zaklocenia BPSKw, sumaryczny zysk kodowania i
wybielania wzgledem transmisji niekodowanej i braku wybielania wyniost az 22dB.

Symulacje wykazaty takze, ze demodulator Rake, stanowiagcy realizacje techniki
odbioru zbiorczego czasowego, jest takze skutecznym narzedziem do tlumienia
zaklécefi/szuméw niebialtych. Wnosi on takze swdj wkilad w sumaryczny efekt poprawy. W
analizowanych przypadkach poprawa odbioru w szumie BPSKw na poziomie BER 10°
wzgledem szumu biatego wynosi okoto 5+6 dB. Detekcja obustronnie dopasowana poprawia

wynik ten o zysk wynikajacy z jej zastosowania.
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PODSUMOWANIE?®

Gléownym celem rozprawy bylo zbadanie wplywu szumoéw/zaklécen innych niz
AWGN na funkcjonowanie kodow splotowych oraz turbokodow w systemach DSSS”.

W przypadku kodéw splotowych analizowano jedynie algorytm Viterbiego, jako Ze jest
on optymalny i zdecydowanie czgsciej stosowany od innych algorytméw (sekwencyjnych).
Stad nazwa tego systemu z kodowaniem - tancuch Viterbiego.

Podstawg analizy dekodowania turbo stanowit algorytm SOV A. Analizie poddano takze
algorytm Log-MAP.

Poza tym zweryfikowano jak modyfikacja wazniejszych parametréw powyzszych
technik kodowania wptywa na ich funkcjonowanie. Do parametrow tych m.in. nalezaly:
struktura kodera, dtugo$¢ ograniczona kodu, stopa kodu, rozmiar i rodzaj przeplotu
wewngtrznego w przypadku turbokoddow.

Jak wykazano w rozdziale wstgpnym, wiedza literaturowa w rozpatrywanym zakresie
(w szczegblno$ci w odniesieniu do szumdw/zakldcen o nieptaskich charakterystykach
widmowych) jest uboga. Wigkszos¢ prac traktuje jako bazg - kanal ‘AWGN’ lub ewentualnie
kanat ‘“AWGN’ z zanikami. Podej$cie takie nie jest bledem przy ocenach wzglednych, np. gdy
chodzi o zastosowanie jakiego§ nowego pomystu i wykorzystanie kanalu jako punktu
odniesienia. Jednakze, gdy interesuja nas rzeczywiste stopy btedow, uwzglednienie
charakterystyk widmowych, a niekiedy takze funkcji ggstosci prawdopodobienstwa zaktdcen
wydaje si¢ konieczne.

Drugim waznym celem rozprawy bylo wypracowanie metody odbioru, ktora
w skuteczny sposéb zmniejszalyby wptyw szuméw/zaklécen niebiatych.

W drodze analiz i symulacji udowodniono, ze optymalnym detektorem dla
szumu/zaktocenia niebiatlego jest detektor dwustronnie (obustronnie) dopasowany, czyli
dopasowany zaréwno do sygnalu jak i szumu/zaktécenia. Teoretycznie, w granicznym
przypadku, zaklécenia w postaci idealnej fali sinusoidalnej (fala CW), detektor taki prowadzi
do bezbtednej detekcji (catkowicie eliminuje to zaktocenie). Obywa si¢ to bez jakiejkolwiek

starty dla sygnatu. Zysk detekcji niebiatej - w tym przypadku — sigga nieskonczonosci.

28Szczegélowe dyskusje, podsumowania poszczegdlnych etapéw niniejszej pracy znajduja si¢ na koficu kazdego
z rozdzialéw.

» Pod pojeciem szumu/zakt6cenia innego niz AWGN autor rozumie proces sygnatowy zaktdcajacy o nieplaskiej
charakterystyce widmowej w zakresie pasma sygnalu uzytecznego albo o niegaussowskiej funkcji rozktadu
prawdopodobienstwa obwiedni, badz jedno i drugie. Szum jest traktowany jako proces naturalny, natomiast
zakldcenie — jako emisja (-e) techniczna, niekiedy zamierzona (jamming).
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W pierwszej czgéci pracy (rozdziaty II, III) analizuje si¢ wplyw szuméw/zakldcen
niebiatych na kodowanie.

Wigkszo$¢ algorytméw dekodowania, podobnie jak uzyte w niniejszej dysertacji
(algorytm Viterbiego, SOVA oraz Log-MAP) bazuja na regule maksymalnej wiarygodnosci.
Dziataja zatem optymalnie, gdy btedy w kodowym ciagu odbieranym sa losowe (dla dtuzszej
funkcji proby rozkladaja si¢ w sposéb réwnomierny).

Operacja wykonywana przez skupiacz (mnozenie repliki z odbieranymi chipami)
powoduje, ze stopien korelacji blegdéw na wyjsciu skupiacza jest zdecydowanie mniejszy od
stopnia korelacji bledow w kanale (btednych chipéw). Gdy efektywna korelacja zakidcenia
jest krétka, przynajmniej znacznie krétsza od diugosci ciagu rozpraszajacego PN, wtedy
stopien korelacji blednych bitéw jest bliski delcie Diraca. Test to przyczyna, dla ktorej jakosc¢
dekodowania w badanych kanatach ‘kolorowych’ (tj. takich, ktérych korelacja zakidcenia
byla okoto 10-krotnie krétsza od ciagu PN), jest zblizona do jakos$ci uzyskiwanej w kanale
‘AWGN’.

Mozna z duza pewnoscia zalozy¢, ze gdyby zakldcenie byto bardzo waskie widmowo
wzgledem pasma sygnatu DSSS (takie, ktérego korelacja bytaby poréwnywalna lub dluzsza
od ciagu PN), wtedy jako$¢ dekodowania sygnatu DSSS w obecnosci takiego zakldcenia
pogorszytaby si¢ w poréwnaniu z réwnowaznym dekodowaniem w kanale ‘AWGN’.

W dalszych partiach tej czgsci pracy analizowano, jak detekcja obustronnie dopasowana
wptywa na dekodowanie. Badania wykazaly, Zze powoduje ona znaczaca poprawe jakoSci
transmisji (dla badanych przypadkow zaklécen - okolo Kkilkunastu decybeli). Co
najwazniejsze, okazalo sig¢, ze zyski detekcji obustronnie dopasowanej sumujg si¢
z zyskami kodowania.

Fragmentarycznie przeprowadzono réwniez analiz¢ wptywu szumu niegaussowskiego
na zakodowany sygnat DSSS. Przyktadem szumu niegaussowskiego byl szum o rozktadzie
wyktadniczym. Zalozono, ze szum ten jest biaty. Okazalo si¢, ze skupiacz, jako uktad liniowy
niezmienniczy w czasie LTI, ,,ugaussosowia” ten szum oraz ze jego wplyw na detekcje jest
taki sam jak szumu AWGN, tj. uzyskano taka sama BER jak w kanale ‘AWGN”.

Autor - zdajac sobie sprawe, ze nieostroznoscia byloby pomijanie szumu biatego
(zastgpowanie go catkowicie szumem/zakiéceniem kolorowym), nawet jezeli jego moc jest
niewielka stanowi on istotne ograniczenie dla transmisji - przeprowadzit badania skutecznosci
stosowania techniki obustronnie dopasowanej dla przypadku, gdy poza szumem/zakl6ceniem

niebialym w systemie wystepuje réwniez biaty szum gaussowski (biale tto szumowe AWGN).
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Okazalo sig, ze przy braku zastosowania techniki obustronnie dopasowanej, przy
duzych mocach zaklécen (przewyzszajacych kilkakrotnie moc sygnatu DSSS, przypadki
badane — okoto 6 i 10 razy), poziom BER jest bardzo duzy i od pewnej wartoéci stosunku
sygnal/szum AWGN nie obniza si¢ (transmisja osiaga tzw. progowa warto$cig poprawnego
odbioru error floor [Sk102]).

Gdy stosuje si¢ detekcje obustronnie dopasowana, uzyskuje si¢ nieomal takie same
efekty, jak przy transmisji sygnatu jedynie w obecnosci szumu AWGN - strata na poziomie
BER 10° wyrazona wielko$cia E,/Ny wynosi jedynie okoto 2 dB. Przyczyna tej niewielkiej
degradacji jakosci sygnatu, wzgledem ,,czystego” szumu AWGN, moze by¢ - w procesie

wybielania zaktdcenia - czgsciowe pokolorowanie szumu AWGN.

W drugiej czesci pracy analizie poddano kanal, w ktérym obok szumdw/zakidcen
addytywnych, gtéwnie niespetniajacych  warunkéw AWGN, wystepuja  zaniki
(rozdziat IVi V).

Do analizy kanalu wielodroznego przyjeto zaniki krotkookresowe o rozktadzie
Rayleigha. Ten rodzaj zanikéw wystepuje, gdy bezposrednia sktadowa sygnalu nadawanego
jest niedostepna dla odbiornika.

Ze wzgledu na krétki czas trwania chipu (elementu modulujacego nos$na) i stosunkowo
duze poszerzenie pasma zajmowanego przez sygnal DSSS, zaniki w systemie DSSS z reguly
przyjmuja charakter selektywnych czgstotliwo$ciowo i powolnych (frequency-selective, slow
fading). Z tego wzgledu takie tez sSrodowisko wielodrozne zastosowano w pracy.

Gdy sygnat podlega zanikom selektywnym, wtenczas demodulator klasyczny
(z pojedynczym korelatorem) nie jest optymalnym rozwigzaniem. Czgsto w takich
przypadkach projektanci systemow decyduja si¢ na zastosowanie odbiornika Rake™.

Aby zapewni¢ maksymalne zyski w kanale niebialym odbiornik ten doposazono
w filtry wybielajace (realizujace detekcje obustronnie dopasowana). Badania przeprowadzono
w uktadach z kodowaniem, bez kodowania, z wybielaniem i bez, w obecnosci szumu
kolorowego i biatego (jako punktu odniesienia) przy zastosowaniu odbiornika klasycznego
(pojedynczy korelator) jak i Rake.

Okazato si¢ (co byto potwierdzeniem przyjetych zalozen), ze demodulator klasyczny

jest zupetnie nieprzystosowany do funkcjonowania w warunkach, jak wyzej (nadmienmy, ze

3%0dbiornik Rake jest realizacja techniki odbioru zbiorczego czasowego MRC (Maximu ratio Combining). W
rozprawie poza odbiornikiem Rake zaproponowano dwie inne techniki (takze odbioru zbiorczego czasowego):
wybor wigkszej wartosci SC (Selection Combining) i sumowanie bez maksymalnych proporcji EGC (Equal
Gain Combining). Ich poréwnanie w kanale z szumem bialym zamieszczono w Rozdziale IV. Jak bylo do
przewidzenia odbiornik Rake charakteryzuje si¢ najlepsza praca.

131



przyjety do analizy kanal byt o tyle niekorzystny dla detektora klasycznego, iz zalozono
w nim wyst¢gpowanie dos$¢ duzej selektywnosci czgstotliwosciowej — pasmo koherencji kanatu
byly okolo 20-krotnie wezsze od pasma sygnatu). Odbiornik ten, zaré6wno w obecnos$ci
zamodelowanego szumu kolorowego jak i AWGN osiaga, podobnie jak klasyczny w szumie
mieszanym, progowa wartoscia graniczng poprawnego odbioru, tj. od pewnej wielkosci SNR
jego BER przestaje malec.

Symulacje potwierdzily wiedzg, ze kodowanie w kanale z zanikami i szumem przynosi
wigksze zyski, niz tylko w obecnosci szumu/zaktdcenia addytywnego. Dla badanych zakiécen
waskopasmowych zyski kodowania tancucha Viterbiego wynosity okoto 4 dB, tancucha turbo
- okoto 12 dB (po 8 iteracji)

Symulacje wykazaty takze, ze sam demodulator Rake (bez obustronnego dopasowania)
poprawia transmisj¢ w obecnos$ci szuméw kolorowych wzgledem szumu bialego. Wnosi on
zatem takze swoj wklad w efekt thumienia szumu/zaklécenia niebiatego. Watek ten podnosili
juz Huo i Alouini [Hu94]. Rozprawa potwierdzita ich wyniki i przyniosta niektére rezultaty
liczbowe. Przykladowo, poprawa odbioru przy wykorzystaniu odbiornika Rake
w zamodelowanym kanale z zanikami i szumem kolorowym wzgledem szumu bialego
na poziomie BER 10e-5 wynosi okoto 5+6 dB.

Jednym 1z istotniejszych wynikéw pracy bylo ukazanie, ze dla turbokodu,
odbiornika Rake i zaklécenia BPSKw sumaryczny zysk kodowania i wybielania na

poziomie BER 10 wynosi az 22dB.

Poza ww. aspektami, w pracy podano réwniez sposoby obliczania BER dla kodéw
splotowych dekodowanych algorytmem Viterbiego. Przedstawiono takze niektdre
zagadnienia zwigzanie z turbokodowaniem, czg¢sto pomijane lub traktowane drugorzednie,
dotyczace przeplotéw wewngtrznych, sposobdw ich realizacji (rodzajéow przeplotow) oraz
uzyskiwania optymalnych struktur koderéw sktadowych turbokodéw. Zagadnienia te maja
decydujacy wplyw na osiaganie niskich BER. Wynikajace wnioski z tych analiz zostaly

uwzglednione przy realizacji uktadéw badawczych stosowanych w niniejszej dysertacji.

Podsumowujac, autor uwaza, ze postawione zadania i cele zostaty w petni zrealizowane.
W toku rozprawy przeprowadzono okoto 1000 symulacji w blisko 50 r6znych uktadach. Poza
analiz¢ symulacyjna byta takze szeroko stosowana analiza matematyczna.

Do najwazniejszych osiagnie¢ pracy autor zalicza:

o ukazanie, ze w systemie DSSS dla szuméw/zakldcen niebiatych, ktorych korelacja jest
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krotsza od dlugosci ciagu rozpraszajacego PN dekodowanie jest porownywalne

z dekodowaniem realizowanym w obecnosci szumu AWGN;

e pokazanie mozliwos$ci stosowania techniki detekcji obustronnie dopasowanej

w_uktadach z kodowaniem, pod dodatkowa obecno$¢ zanikéw i szumu AWGN (poza

wystepowaniem szumu/zakldcenia niebialego);

o ukazanie, ze w obecnos$ci zanikOw 1 zakldcenia niebialego, w ukladzie z odbiornikiem

Rake sumaryczny zysk turbokodowania oraz obustronnego dopasowania moze siegac

nawet kilkadziesiat decybeli.

Wartym podkres$lenia jest fakt, ze waga tematyki niniejszej pracy stwarza konieczno$¢
kontynuacji zadaf, ktére pozwola na dalsze zglgbienie omawianego problemu. Realizacja
kolejnych przedsigwzig¢ powinna zmierza¢ w kierunku uogélnienia uzyskanych wynikéw
oraz stworzenia kilku wiarygodnych modeli kanatéw z zanikami, szumem/zakldceniem
niebialym i bialtym tlem szumowym, a takze w kierunku implementacji na ukladach
sprzgtowych, np. ASCII uktadu demodulatora z detektorem podwdéjnie dopasowanym.

Jestem przekonany, ze praca ,,Odporno$¢ tancucha Viterbiego i turbokodéw na
szumy/zaktocenia nie-AWGN w systemach DSSS” bedzie zaczatkiem wielu dalszych

konstruktywnych wnioskéw i ustalen.

133



Dodatek A

Prawdopodobienstwo bledu odbiornika Rake o matej liczbie
palcow

Proakis wyprowadzil wzor na prawdopodobienstwo btedu odbiornika Rake w kanale
z zanikami selektywnymi, powolnymi i szumem AWGN [ProOl]. Jednakze przy
wyprowadzeniu tego wzoru zaktada sig, ze liczba palcéw odbiornika Rake jest rowna liczbie
odczepow (Sciezek) w kanale.

Jak wiemy z rozdzialu 1V, ze wzgledu na krétki czas trwania elementu modulujacego
nos$na, liczba $ciezek spowodowanych przez wielodrogowo$¢ moze by¢ znaczna, siggaé
w niektérych przypadkach kilkunastu a nawet kilkudziesigciu. Ze wzgledu na trudnosci w
realizacji odbiornika o tak duzej liczbie palcow z reguty jego liczebno$¢ ogranicza si¢ do 3+4
[Wes99].

Autor Kierujac si¢ tymi motywami postanowil wyprowadzi¢ wzér na BER dla
demodulatora Rake o liczbie palcow mniejszej lub rownej liczbie odczepéw w kanale.

Na wstegpie czynimy nastgpujace zalozenia:

e analizujemy réwnowazny model pasma podstawowego, tj. sygnaly rzeczywiste sa
wyrazane poprzez zespolone rdwnowazne sygnaty pasma podstawowego;

® nadajnik stosuje modulacje dwuwarto$ciowa, przy czym sygnaly sll(t) i s,z(t) moga by¢
zaréwno ortogonalne (wspotczynnik korelacji wzajemnej sygnatow elementarnych wy
wynosi 0) jak i antypodalne (wy jest wtedy réwny -1). Indeks [ w ich opisie oznacza, ze sa
to r6wnowazne sygnaty pasma podstawowego. Czas ich trwania wynosi Tj;

e ciag rozpraszajacy PN ma doskonale witasciwosci korelacyjne, tj. zaktada sig, ze
autokorelacja tego ciagu poza op6znieniem (7+7 ;7 —T ) jest rowna zeru, gdzie T jest
czasem trwania chipu. Poniewaz modulacja jest dwuwartosciowa, wigc T jest tez czasem
trwania symbolu w kanale;

e 7e wzgledu na powolny charakter zanikania sygnatu odbiornik bezbl¢dnie wyznacza fazg
sygnatu oraz czgstotliwo$¢ nosnej;

e czas trwania bitu T} jest duzo wigkszy od rozproszenia wielodroznego T,,. Dzigki temu do
pominigcia sa ISI wprowadzane przez kanat;

e kanal sktada si¢ z L odczepéw o zmiennych w czasie wspotczynnikach u, (t) n=1,2,...L,

przy czym zostana rozpatrzone dwa przypadki. Pierwszy, w ktérym moce S$rednie
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procesow , (t) E{un (t)z} n=1,2,...L przyjmuja te same wartosci oraz drugi, w ktérym
moce te sa rézne (przypadek blizszy rzeczywistosci). Ponadto zaktada sig, ze korelacja
wzajemna procesOw 4, (t) jest rowna zeru, a obwiednie u, (t) podlegaja rozkladowi
Rayleigha;

e sygnal w kanale jest zaktécany szumem AWGN z(r). z(r), podobnie jak w przypadku
sygnaléw tak i tutaj, jest zespolona obwiednig szumu rzeczywistego;

e demodulator Rake sktada si¢ z M palcow (M<L);

e funkcje u,(r) n=1,2,...,.M sa bezbl¢dnie estymowane w odbiorniku 1 ze wzgl¢du na
powolny charakter zanikania sygnatu (7 << At_) zachowuja swojq stato$¢ w czasie T;,. W
zwiazku z tym 4, (t) mozna przepisa¢ do u, n=1,2,...,M. Zgodnie z [ProO1] mozliwym

jest uzyskanie wzglednie dobrej estymacji wag 4, n=1,2,....M, gdy (Ar,_)/T >100.

1 J L JoL 1
W W W W

4, (1) §§ i, (1) M5 (1) @; A (1) @Q

5,(1)

"\
ALY >
"D -
A k
()= Zﬂk(t)sli(t_j+z(t) i=12
P w
Szum
addytywny

z(1)
Rys. A-1. Réwnowazny dolnopasmowy model kanatu z zanikami wolnozmiennymi, selektywnymi
i szumem addytywnym

Sygnat z wyjécia kanalu z zanikami selektywnymi i wolnozmiennymi, rys. A-1,

trafiajacy na demodulator mozna przedstawi¢ wzorem [Pro01]

R0 =Y 1, 0s, (%) +2(1)
k=1

=0,(t)+z(t) 0<t<T, i=12

(A-1)

Demodulator Rake, rys. A-2, jako optymalny dla kanatu AWGN, sklada si¢ z dwéch

korelatoréw. Sygnatem odniesienia pierwszego z nich jest v, (¢), drugiego - v, (t) . Produkty
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korelatoréw U; i U, wynosza:

m=12 (A-2)
M ® Tb * t - k
0] O =
k=1 0
Sh(—”» T, T e R T,
(@ K2y (1)
JOa || fow o
r () — \\4‘ ,‘// Do ukladu
! q} U, = Re{ } decyzyjnego
51*2 () T NI ) S T
@) () 4y @®
JOar || O 8%

\\:u//

g v

Rys. A-2. Schemat demodulator RAKE dla sygnaléw ortogonalnych i antypodalnych

Do uktadu
Re{ } decyzyjnego

Poniewaz y, (¢), zgodnie z zaloZeniami nie zmienia si¢ w czasie Tj, wigc wzor (A-2) mozna

przepisac¢ do postaci

M T, _
U, = Re{z U, J r(t)s;, (%jdt} m=1,2 (autor, A-3)

Zal6zmy teraz, ze transmitujemy sygnat s, (). Wtedy sygnal na wejSciu demodulatora bgdzie

wynosit
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r=Y ﬂ”s,l(%j +2(t) 0<1<T, (A-4)

n=1

Po podstawieniu (A-4) do (A-3) otrzymujemy:

M LT L
Um = Re{;lak !{;ﬂnsjl(vj + Z(l’):|slm(7jdt}
M L T, _ _
= RE{Z He M, Isu(%)s; (%jdr} + m=12 (autor, A-5)

k=1 n=1 0
M I,

+ Re{z 4, J Sp (_jz(t)dt}
k=1 0

Z zalozenia idealnych wtasnos$ci korelacyjnych ciagu PN stosowanego do rozpraszania

sygnalow s, (¢)i s,,(t) wynika, ze
Bo(t=k) (t-n
'fs;(—jx,i(—jdtzo k#n i=12 (A-6)
VN w w

Po uwzglednieniu (A-6) w (A-5) otrzymujemy

m=12 (autor, A-7)

_ b (=K. (1=K, . L .
Zauwazmy, ze I Sy W Sim W t jest energia rownowaznego sygnatu dolnopasmowego.
0

Jej warto$¢ réwna si¢ dwukrotnej wartosci energii sygnalu pasmowego - 2E,, gdzie E, -
energia sygnalu pasmowego.

Skoncentrujmy, w pierwszej kolejnosci, nasza uwage na sygnalach antypodalnych:
s,(t) 1 5,(). W tym przypadku wystarczajacym jest uzyskanie produktu pojedynczego
korelatora. Produkt drugiego ma wtedy taka sama warto$¢ bezwzgledna i przeciwny znak.

Przyjmijmy, Zze wyznaczamy produkt korelatora pierwszego. Jest on dany wzorem:
M 2 M ) T, . t_ k
U, =Re{2E, Y i, +|u ] j s,’l(—jz(t)dt (autor, A-8)
k=1 k=1 0 w
gdzie u, =|,uk|ej¢.
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T,
. . ; w1 — . ..
Gdy w miejsce ewj.s,l(vka(t)dt podstawimy N, , a w miejsce |,uk| = o, wowczas
0

M M
U = Re{ZEh Yo+ Nk} (autor, A-9)
1

k=1 k=

PrzejdZzmy teraz do przypadku sygnaléw ortogonalnych. Dla sygnatéw ortogonalnych

produkt pierwszego korelatora bedzie wynosit (A-9), natomiast drugiego

U, = Re{i a, Nk} (A-10)
k=1

Podane wzory, (A-8), (A-9), (A-10) sa nieomal identyczne jak podane w [ProOl1].
Roéznia si¢ jedynie indeksem sumy. W [Pro01] indeks sumy réwna si¢ liczbie odczepow
w kanale, w naszym przypadku jest on réwny liczbie palcéw demodulatora Rake. Dalsze
wyprowadzenia wzoréw zostana pominigte, gdyz sa podobne do zamieszczonych w [Pro01]
i mozna je sobie w oparciu o nie przeprowadzi¢. Ostatecznie uzyskujemy dwa wzory na
prawdopodobienstwo bi¢du dla demodulatora Rake: pierwszy - dla przypadku Sciezek o tych

samych mocach $rednich, drugi - dla przypadku $ciezek o r6znych mocach srednich

Przypadek 1. Moce $rednie wszystkich $ciezek sa takie same

P, = B (i —u)}M MZ(M _kl ’ k]B ( +u)}k (A-11)

k=0

E
ay, :—bE{af}. Gdy 7, spelnia warunek %, >>1 (z reguty

zaklada sig¢, ze gdy 7, >>10dB)  wowczas l(1 +u)=1, l(1 —U)= L_ ,
2 2 47,
MM —-1+k 2M -1 o . o
z = . W konsekwencji réwnanie (A-11) redukuje si¢ do
k=0 k M
1Y (2M -1
p=|-L (A-12)
47, M
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Przypadek 2. Moce $rednie poszczegdlnych Sciezek sa rézne

=%fﬂ{l_ M} (A-13)

k=1 2+7k(1_wk)

Gdy podobnie jak we wzorze (A-11) 7, >>1, woéwczas réwnanie (A-13) upraszcza si¢ do

(ZM 1}11‘1[ Ald)

127, (1=w)

Dla Przypadku 1 nie ma znaczenia, ktére L z M Sciezek zostanie wybranych gdyz i tak
wszystkie one majq te same moce. Dla Przypadku 2 wybiera si¢ Sciezki o najwigkszych
mocach.

Zaznaczmy na koniec, ze wyprowadzone wzory na BER sa wzorami dla idealnego
odbiornika Rake. Nie uwzglednia si¢ wielu czynnikéw, ktére w praktyce beda pogarszaé
odbidr, jak chocby nieidealne wtasnosci korelacyjne ciagéw pseudolosowych.

Na rys. A-3. znajduja si¢ teoretyczne charakterystyki szumowe idealnego 1-, 2-, 3- i 4-
palcowego demodulatora Rake. Zostaty one wykreslone przy zatozeniu transmisji sygnatéw
antypodalnych i réwnych mocy $rednich we wszystkich $ciezkach. Sredni stosunek

sygnal/szum na bit (7, ) zostat policzony ze wzoru
7, =My, (A-15)

gdzie ¥, jest Srednim stosunkiem sygnal/szum na bit pojedynczej Sciezki.

. BER =f(Eb/No)
(1) 1 palec
| (2) 2 palce
0,1
: Sy (2) 3 palce
NSl [T 4) 4 palce
0,01 \\'t\v\ \‘\\“\ Map
\\\\ \\\.\
BER
. \\\\\ \\\\ﬂ
. <] —
'\\ \\\
0,0001 (4)\ Q \\\L)
N L ey
0’000010 1 2 3 4 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26
E}/Ny [dB]

Rys. A-3. Teoretyczne krzywe BER dla 1-, 2-, 3- i 4-palcowego demodulatora Rake w kanale z
zanikami selektywnymi i szumem AWGN

Wyjasnienia, w tym miejscu, moze wymagac uscislenie relacji pomigdzy M i L. Zaktada
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si¢, ze M<L. Przy zatlozonym M, przebieg krzywej szumowej bedzie taki sam niezaleznie czy
L bedzie o jeden wigksza od M czy o dziesigC. Przyktadowo, gdy zalozymy ze M=4, wtedy
krzywe szumowe beda takie same niezaleznie od tego czy L begdzie wynosi¢ 4 czy 10.
Z drugiej strony, zwigkszenie M ponad miarg¢ (ponad warto$¢ L) nie spowoduje zmiany
(poprawy) BER, gdyz i tak liczba kopii sygnatu (Sciezek, z ktérych otrzymujemy t¢ sama
informacj¢ i ktére moga zosta¢ wykorzystane do poprawy pracy odbiornika) bedzie
wynosic L.

Jak tatwo zauwazy¢, krzywa dla demodulatora Rake 1-palcowego jest zblizona do
krzywej dla klasycznego demodulatora (nie stosujacego odbioru zbiorczego), tj. takiego,
ktéry jest optymalny dla szumu AWGN, rys. A-3, krzywa (1). Wynika z tego, ze korelacja
sygnalu w fazie i amplitudzie bez sumowania go z pozostalymi sygnalami nie przynosi
poprawy.

Przy wzroscie liczby palcéw demodulatora jako$¢ odbioru poprawia sig, przy czym
poprawa ta wraz z dodaniem kazdego palca staje si¢ coraz mniejsza. To jest tez powdd, dla
ktérego projektanci systeméw ,na sile”, wbrew trudnoSciom sprzgtowym, nie prébuja

konstruowa¢ odbiornika o duzej liczbie palcow.
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Dodatek B

Zarys teorii zanikow

Dodatek ten zawiera podstawowe informacje dotyczace zanikéw. Jednakze wzglgdem
tego co mozna znalez¢é w réznych pozycjach literaturowych jest wzbogacony o wlasne
komentarze i niektére wzory. Gtowne zrédia literaturowe, z ktérych korzystal autor to
[Pro01], [Sk101], [Pra96], [Hay98], [Wes99], [Rap02].

W typowym kanale radiokomunikacyjnym sygnat docierajacy do odbiornika podlega
wielu odbiciom, dyfrakcji i rozproszeniu. Zat6zmy, ze nadajemy sygnat s, (t). Gdy zatozymy
dalej, ze liczba $ciezek po ktérych wedruja sktadowe tego sygnalu do odbiornika jest
rozréznialna i skonczona, to réwnowazna dolnopasmowa posta¢ sygnatu odbieranego bedzie

mozna przedstawi¢ wzorem:

r(t)= Z a,(t)e 7O [t -7, )] (B-1)

n=1

gdzie: «, (¢) - tlumienie wprowadzane przez n-ta sktadowa, T, (t) - opbznienie n-tej
sktadowej, f, -czgstotliwo$¢ fali nosnej, K — liczba sktadowych.

Na skutek zmiennosci kanatu w czasie (zmiany struktury medium radiowego) parametry
a, (¢)i T, (t) zmieniajg si¢ w czasie w sposob losowy. Powoduje to, ze sita sygnalu w punkcie
odbioru raz wzmaga si¢, w drugiej chwili maleje. Ten rodzaj zaktécenia sygnatu wystepuje
w dziedzinie czasu i okre$lany jest mianem zaniku (fading).

Kanat moze takze wprowadza¢ deformacje sygnatu w dziedzinie czgstotliwosci. Gdy tak
si¢ dzieje, wtedy rézne skladowe czgstotliwosci sygnalu podlegaja réznemu przesunigciu
fazowemu 1 sg réznie ttumione.

Nalezy wyraznie zaznaczy¢, ze te zjawiska te - w dziedzinie czasu i czgstotliwosci - sa

niezalezne od siebie. Pierwsze zalezy od zmienno$ci kanatu w czasie i jest nazywana czasem

koherencji kanatu At, (coherence time), albo rozproszeniem Dopplera B, (Doppler spread).

Drugie zalezy od stopnia korelacji kanalu w dziedzinie czgstotliwo$ci i nosi nazwe albo

pasma koherencji kanatu Af. (coherence bandwith), albo rozproszenia wielodroznego

w kanale T,, (mulitipath spread). Ponizej zostana one przedstawione w szczegotach.
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Pasmo koherencji kanatu i rozproszenie wielodroine w kanale

Zat6zmy, ze kanal jest stacjonarny. Ma to miejsce jedynie w krdtkich przedziatach
czasu. Przyktadowo, Prasad [Pra96] podaje, ze wilasnosci te dla systeméw ,,zamknigtych”
(indoor) sa zachowane dla czaséw nie dtuzszych niz okoto 2 s. Zatézmy kolejno, ze ttumienie
oraz opdznienie jednej sktadowej sygnatu nie jest w zaden sposob skorelowane z ttumieniem
1 op6znieniem innej skladowej. Dziej¢ si¢ tak, gdyz miejsca odbi¢, dyspersji, ugigcia si¢ fali
sa z reguly przypadkowe (nie da je si¢ opisa¢ zadna funkcja). To jest tez powdd, dla ktérego
zmienne te traktuje si¢ je jako losowe. Model takiego kanalu nazywa si¢ kanalem ze
sktadowymi nieskorelowanymi. Po raz pierwszy w 1963 zaproponowat go Bello [Bel63]
i nazwal modelem ze sktadowymi nieskorelowanymi oraz stacjonarnymi w szerszym sensie
(WSSUS — Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering).

Zdefiniuyjmy w pierwsze] kolejnosci rozproszenie wielodrozne kanale T,. Do jej
zdefiniowania niezbedna jest znajomo$¢ funkcj¢ autokorelacji odpowiedzi impulsowe;j.

Zgodnie z [Hay98] funkcj¢ t¢ mozna zapisa¢ wzorem:
1 x
6.(r;At) = EE{c(r;t)c (.1 + Ar)} (B-2)

Funkcja ta jest nazywana takze profilem autokorelacji wielodroinej (zauwazmy, ze
autokorelacje t¢ liczy si¢ wzgledem 7 a nie 7, ktére w tym przypadku jest op6znieniem

propagacyjnym). Gdy At=0 wowczas powyzszy wzor przeksztatca si¢ do postaci
| 1 2
6.(r:0)=¢.(r)= 3 Efe’(zit +0)c(:0)}= 3 E{c(z’;t)| } (autor, B-3)

Funkcja ta nazywana jest profilem natezenia wielodroznego w kanale (mulitipath intensity
profile) lub inaczej widmem mocy op6znienia (spectrum power delay) [Pro01] [Pra96]. Jak
wida¢ z powyzszego wzoru, jest ona warto$cia Sredniokwadratowa odpowiedzi impulsowej
kanatu c(z;r) w funkcji opéznienia 7, czyli innymi stowy przedstawia spadek $redniej mocy
odpowiedzi impulsowej w funkcji opdznienia propagacyjnego.

Wiasciwym sposobem scharakteryzowania profilu nat¢zenia wielodroznego jest

wyznaczenie odchylenia standardowego T, z tego profilu [Pra96]:

T, =\E{ }- E{cf (B-4)

gdzie:
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2.5,
Efr*}=— (B-4i)

2.5,
2.7.5,

) {4 g — (B-4ii)

2.8

n

a B, jest moca n-tej sktadowej sygnalu. Odchylenie to (7,) jest nazywane rozproszeniem

wielodroznym w kanale.

Innym sposobem wyznaczenia T, jest okreslenie czasu przez jaki profil ten pozostaje
wzglednie niezerowy. Eksperymentalnie mozna na przyklad okresli¢, ze T,, jest czasem
w ktérym profil natgzenia wielodroznego zmniejsza si¢ o nie wigcej 30 dB wzgledem swojej
maksymalnej warto$ci (jak widzimy - rézne sa sposoby wyznaczania T,) [Pra96], [Skl01],
[ProO1].

Gdy T >> T,, gdzie T - czas trwania symbolu w kanale, to kanal bgdzie wtedy
wprowadzal pomijalnie male (do zaniedbania) zakiécenia migdzysymbolowe ISI (Inter

Symbol Interference). Odwrotnos¢ T, jest pasmem koherencji Af, :

Af. ~— (B-5)

m

Af. okre$la zakres czgstotliwosci, w jakim sygnal bedzie przesylany przez kanat tak samo
(Scislej, w zblizony do siebie sposdb). Jezeli pasmo koherencji jest male w poréwnaniu
z pasmem sygnalu, wtedy rézne skltadowe czgstotliwosci przesytanego sygnatu beda
podlegaly r6znym przesunigciom fazowym i ttumieniom. Méwimy wtedy o takim kanale jako
o selektywnym czgstotliwosciowo. Z drugiej strony, gdy pasmo koherencji bedzie duze
w poréwnaniu z pasmem sygnatu, wtedy wszystkie sktadowe czgstotliwosci sygnatu beda
podlegaty temu samemu tlumieniu i przesunigciu fazowemu. Méwimy wtenczas o kanale

nieselektywnym czg¢stotliwosciowo albo ptaskim.

Reasumujac:

W >>Af. = kanal selektywny czgstotliwosciowo

W << Af. = kanal nieselektywny czgstotliwosciowo

W sporadycznych przypadkach kanat ptaski moze oddzialywa¢ na sygnat tak jak

selektywny. Sytuacja taka moze si¢ zdarzy¢, gdy minimum transmitancji pasma koherencji,
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przypadnie w zakres pasma sygnatu. Przyczyna wystgpowania takich sytuacji sa czgste
zmiany polozenia terminala radiowego, np. w systemie GSM. Jednakze pomimo to, taki kanat

bedziemy nazywac ptaskim.
Czas koherencji kanatu i rozproszenie Dopplera

Do sklasyfikowania czasowych wilasciwosci kanatu stosuje si¢ dwa parametry: czas
koherencji kanatu At_, oraz rozproszenie Dopplera B,. Czas koherencji kanatu jest czasem,
w ktérym sygnal nie zmienia si¢ znaczaco. Zjawisko to mozna takze zaobserwowaé
w dziedzinie czgstotliwo$ci poprzez rozproszenie Dopplera. W przypadku transmisji
niemodulowanej nosnej (fali CW) rozproszenie to bedzie si¢ objawial poszerzeniem jej
widma.

Do wyznaczenia rozproszenia Dopplera postuzy nam funkcja autokorelacji z rozstawem
czasu i czestotliwosci (spaced-frequency, space time correlation function) [Hay98]. Definiuje

si¢ ja nastgpujaco:
PRIINE %E{C(f;t)c*(f +Afit+Ar)} (B-6)

gdzie: C(f;t) jest zespolona transmitancja kanatu. C(f;¢) mozna wyznaczy¢ z transformaty

Fouriera c(z;¢) liczonej wzgledem 7

C(fi)= [elek ™ dz (B-7)

—oo

Przywotajmy, po raz kolejny, wlasnosci WSSUS kanatu. Stacjonarno$¢ transmitancji
C(f;1) jest, tak samo jak odpowiedzi impulsowej c(z,7), zachowana jedynie dla krétkich
odcinkow czasu ¢, gdyz tylko w tych przedzialach, transmitancja ta nie zmienia si¢ znaczaco.

Funkcja autokorelacji z rozstawem czasu i czgstotliwosci moze by¢ zmierzona za

pomocg transmisji pary sygnalow sinusoidalnych o réznych czgstotliwosciach Af

i obliczeniu korelacji wzajemnej tych sygnaléw na wyjsciu kanalu w odstepie czasu Ar.

Przypu$émy teraz, ze transmitujemy fal¢ nosna, Af = 0. Funkcja autokorelacji
z rozstawem czasu i czgstotliwosci zredukuje si¢ wtenczas do @ (0;Ar). Transformata
Fouriera funkcji tej liczona wzgledem At definiuje widmo mocy Dopplera S.(f) (Doppler

power spectrum). Mozemy zauwazyC, ze gdy kanat staje si¢ coraz mniej zmienny w czasie

(time-invariant), wtedy S.(f) zbliza si¢ do funkcji Diraca 8(f).
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Zakres czgstotliwosci, dla ktorych S.(f) jest wzglednie niezerowe nazywany jest

rozproszeniem Dopplera B;. Odwrotno$¢ By wyznacza czas koherencji kanatu Af:

At ~— (B-8)

Wolno zmieniajacy si¢ kanal ma duze Ar, i niewielkie By, natomiast szybkozmienny ma
niewielkie Az, iduze B,.

Gdy czas trwania symbolu w kanale T jest mniejszy od czasu koherencji kanatu,
wtenczas tlumienie i zmiana fazy sa stale przynajmniej w czasie trwania pojedynczego
symbolu. Kanal taki jest nazywany wolnozmiennym Ilub kanatem o zanikach wolnych

(powolnych). Gdy T jest wigksze od Ar,, wtedy thumienie i faza moga si¢ zmienia¢ w czasie

trwania pojedynczego symbolu. O kanale takim moéwi si¢ jako o szybkozmiennym lub

o zanikach szybkich (z szybkimi zanikami).

Podsumowujac:

T >>At, = kanal o szybkich zanikach

T <<At, = Kkanal o wolnych zanikach

Podsumowanie klasyfikacji zanikéw znajduje si¢ w tab. B-1.

Tab. B-1. Rodzaje zanikdw w kanale

T << At, T >> At,
W << Af. wolne, nieselektywne szybkie, nieselektywne
W >> Af. wolne, selektywne szybkie, selektywne
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Lista skrotow

AWGN
BCJR

BER
BPSK
CC
CCSDC

CCSDS

CDMA
CDMA2000

CW
DSSS

DVB

EGC

ETSI

FH

GF

GSM

HF
IFFT
IIR

IS-95

ISI

Additive White Gaussian Noise - addytywny biaty szum Gaussowski

Bahl, Cocke, Jelinek i Raviv — algorytm dekodowany nazwany inicjatami
jego tworcow

Bit Error Rate — bitowa stopa btedow
Binary Phase Shift Keying — binarne kluczowanie z przesuwem fazy
Convolutional Encoding — kodowanie splotowe

Consaltive Committee for Space Data Systems — satelitarny system
przekazu danych telemetrycznych

Consultative Commitee for Space Data Systems — mig¢dzynarodowa
organizacja zajmujaca si¢ zagadnieniami transmisji kosmicznej

Code division multiple access — wielodostep z podziatem kodowym

Code division multiple access - system komérkowy wykorzystujacy
wielodostep CDMA

Continuous Wave — fala ciagta (fala no$na)

Direct-Sequence Spread Spectrum — bezposrednie rozpraszania widma
(systemy)

Digital Video Broadcasting — konsorjum stworzone w celu definiowania
standardow telewizji cyfrowej

Equal Gain Combining - sumowanie bez maksymalnych proporcji
(technika odbioru zbiorczego czasowego)

European Telecommunications Standards Institute — Europejski Instytut
Norm Telekomunikacyjnych

Frequency Hopping — system stosujacy rozpraszanie poprzez przypadkowe
wybieranie sygnatéw no$nych

Galois Field — Ciato Galois (cialo zawierajace skonczong liczbg
elementow)

Global System of Mobile Communication — globalny system taczno$ci
komoérkowej

High Frequency — pasmo czgstotliwosci rozciagajace si¢ od 3 do 30 MHz
Inverse Fourier Fast Transform — odwrotna szybka transformata Fouriera

Infinite Impulse Response — nieskonczona odpowiedz impulsowa (pojgcie
to jest stosowane z reguly w odniesieniu do filtrow)

Interim Standard 95 — standard telefonii komoérkowej opartej na systemie
wielodostepu CDMA

Inter symbol Interference — zaktécenie migdzysymbolowe
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ISM

Log-MAP
LTI
MAI

MAP

Max-Log-MAP
ML
MRC

NRC
PN

QPSK

RAM
RSC
SC

SHF

SNR
SOVA

TC
UMTS

US
WLAN
WSSUS

Industrial, scientific and medical — pasmo zawierajace si¢ w zakresie
2,4 - 2,8 GHz, przeznaczone do niekomercjalnego uzycia obarczone
jednak pewnymi restrykcjami

algorytm dekodowania Log-MAP
Linear Time-Invariant — uktady liniowe niezmiennicze w czasie

Multiple Access Interference — zaklécenia od innych uzytkownikéw w
systemie CDMA

Maximum “A posteriori” Probability — maksymalne prawdopodobienstwo
a posteriori (algorytm dekodowania MAP)

Algorytm dekodowania Max-Log-MAP
Maximum Likelihood — maksymalne prawdopodobienstwo (reguta)

Maximum Ratio Combining - sumowaniem z maksymalnymi proporcjami
(technika odbioru zbiorczego czasowego)

Nonrecursive Convolutional- splotowe kody niesystematyczne

Pseudo Noise — pseudoszumowy (ciag kodowy). Odnosi si¢ do ciagu
rozpraszajacego.

Quadrature Phase Shift Keying — czterowarto$ciowe kluczowanie z
przesuwem fazy

Read Access Memory — pamig¢ tylko do odczytu
Recursive Systematic Convolutional — splotowe kody systematyczne

Selection Combining - wybdér wigkszej wartosci (technika odbioru
zbiorczego czasowego)

Super High Frequency - pasmo czgstotliwo$ci rozciagajace si¢ od 3 do 30
GHz

Signal to Noise Ratio — stosunek sygnal/szum

Soft Output Viterbi Algorithm - algorytm dekodowania Viterbiego z
migkkimi decyzjami wyjsciowymi

Turbo Coding — kodowanie turbo

Universal Mobile Telecommunication System — system komdrkowy 3-ciej
generacji

Uncorrelated Scattering — nieskorelowane rozpraszanie
Wireless Local Area Network —Lokalna Sie¢ Dostgpu Bezprzewodowego

Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering - model ze sktadowymi
nieskorelowanymi, stacjonarnymi w szerszym sensie
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