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1 ΕΙΣΑΓΩΓΗ 

Η εργασία αυτή εστιάζεται στη µελέτη και σχεδιασµό σύγχρονων τοπολογιών δεκτών οι οποίοι 

χρησιµοποιούν την τεχνική Πολυπλεξίας µε ∆ιαίρεση Ορθογωνίων Συχνοτήτων (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing - OFDM). Το OFDM είναι η µία ευρέως διαδεδοµένη τεχνική 

µετάδοσης σε ψηφιακά τηλεπικοινωνιακά συστήµατα υψηλών ταχυτήτων λόγω της υψηλής 

φασµατικής αξιοποίησης την οποία παρέχει και της απλότητας µε την οποία µπορεί να επιτευχθεί 

εξίσωση καναλιού. Η συγκεκριµένη µέθοδος µετάδοσης έχει υιοθετηθεί από διάφορα καθιερωµένα 

πρότυπα όπως τα Digital Video Broadcasting-Terrestrial (DVB-T), HIPERLAN-II,  IEEE 802.11a 

και IEEE 802.16 και ενδέχεται να είναι µία από τις µεθόδους που θα διαδραµατίσουν 

πρωταγωνιστικό ρόλο στα συστήµατα 4ης γενεάς (4G). Τα ορθογώνια συστήµατα πολλαπλών 

φερόντων µπορούν να χειριστούν αποδοτικά την φασµατική επιλεκτικότητα των καναλιών διάδοσης, 

µετατρέποντας το φασµατικά επιλεκτικό- διαλειπτικό κανάλι (frequency-selective fading channel) σε 

ένα σύνολο από ορθογώνια, µη επιλεκτικά στη συχνότητα υπο-κανάλια (frequency- non selective ή  

flat fading channels) µε τη χρήση ορθογωνίων µετασχηµατισµών και κυρίως µε τη χρήση του 

ορθογώνιου µετασχηµατισµού Fourier, λόγω της απλότητας υλοποίησης του. Η απόδοση των 

συστηµάτων αυτών εξαρτάται άµεσα από την σηµατοθορυβικό λόγο (Signal to Noise Ratio – SNR) σε 

κάθε υποφέρον. 

Στην περίπτωση κατά την οποία τα αντίστοιχα κανάλια διάδοσης χαρακτηρίζονται από έντονη 

φασµατική επιλεκτικότητα, θα υπάρχουν υποφέροντα τα οποία θα διέπονται από ισχυρές φασµατικές 

διαλείψεις, άρα ισοδύναµα µε µειωµένο σηµατοθορυβικό λόγο. Αυτό συνεπάγεται την ανάγκη 

αύξησης της εκπεµπόµενης ισχύος του συστήµατος προκειµένου να επιτευχθεί η επιθυµητή απόδοση 

(δείκτης της οποίας µπορεί να είναι ο ρυθµός λανθασµένης αποκωδικοποίησης συµβόλων (Symbol 

Error Rate – SER). Προκειµένου να καταπολεµηθεί η ευαισθησία των διαφόρων συστηµάτων στη 

έντονη φασµατική επιλεκτικότητα, έχει προταθεί η υλοποίηση δοµών µε πολλαπλές κεραίες 

εκποµπής και λήψης (Multiple Input, Multiple Output- MIMO) και χρήση κωδικοποίησης χώρου-

χρόνου (Space-Time Coding – STC), όπως στην αναφορά [4]. Το συνολικό κέρδος από τη χρήση 

τέτοιων συστηµάτων δεν προέρχεται µόνο από το κέρδος εναλλακτικότητας (diversity gain), το οποίο 

πηγάζει από την δυνατότητα λήψης του ιδίου πληροφοριακού σήµατος από εναλλακτικά µονοπάτια 
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καναλιού (έχοντας υποστεί στατιστικά ανεξάρτητη διάλειψη σε κάθε ένα από αυτά), αλλά και από 

την αυξηµένη χωρητικότητα την οποία παρέχουν και η οποία αυξάνεται γραµµικά µε τον αριθµό των 

κεραιών ποµπού και δέκτη.    

H ιστορία του OFDM ξεκινάει στα µέσα της δεκαετίας του ΄60, µε τη δηµοσίευση του Chang 

σχετικά µε τη σύνθεση περιορισµένων φασµατικά, σηµάτων για πολυκαναλική διάδοση [1], και 

συνεχίζεται µε τη συνεισφορά των Weinstein και Ebert ([2]) οι οποίοι πρότειναν τη χρήση του 

∆ιακριτού Μετασχηµατισµού Fourier (Discrete Fourier Transform –DFT) προκειµένου να 

πραγµατοποιηθεί διαµόρφωση και αποδιαµόρφωση βασικής ζώνης, παραλείποντας έτσι τη χρήση 

συστοιχίας ταλαντωτών. Προκειµένου να µειωθούν τα φαινόµενα ενδοκαναλικής και 

ενδοσυµβολικής παρεµβολής (Inter-Carrier/Symbol Interference – ICI, ISI), προτάθηκε η χρήση 

προστατευτικού  χρονικού διάστηµατος µεταξύ των συµβόλων, καθώς επίσης και διαµόρφωση 

παλµών. Σηµαντική, τέλος, συνεισφορά στη δηµιουργία του OFDM συστήµατος µε τη σηµερινή του 

µορφή,  θεωρείται εκείνη των Poled και Ruiz το 1980 [3], στην οποία προτείνεται η χρήση κυκλικού 

προθέµατος. Μέσω αυτού, διασφαλίζεται η ορθογωνιότητα των υποφερόντων (υπό ιδανικές 

συνθήκες έλλειψης αλλοιώσεων φάσης) µε κόστος την εκποµπή επιπρόσθετης ενέργειας, η οποία 

όµως στη γενική περίπτωση αντισταθµίζεται από την απουσία παρεµβολών. 

Η κατασκευή και χρήση συστηµάτων πολλαπλών ορθογωνίων φερόντων, χωρίς τη χρήση 

κωδικοποίησης χώρου-χρόνου, έχει ήδη ωριµάσει. Μέρος της έρευνας η οποία έχει πραγµατοποιηθεί 

για πιο προηγµένες µορφές, τόσο SISO  (Single Input, Single Output) όσο MIMO συστηµάτων έχει  

πραγµατωθεί στο πλαίσιο ερευνητικών προγραµµάτων τα οποία  έχουν χρηµατοδοτηθεί από την 

Ευρωπαϊκή Κοινότητα (STINGRAY/ist-2000-30173, ADAMAS/ist-1999-10731, WIND-FLEX/ist-

1999-10025) γεγονός το οποίο υποδεικνύει το γενικευµένο ενδιαφέρον για τις τεχνικές αυτές.  Στο 

πλαίσιο των ερευνητικών αυτών προγραµµάτων έχουν κατασκευασθεί πρωτότυποι διαµορφωτές/ 

αποδιαµορφωτές (modems), µε συµµετοχή και του συγγραφέως της εργασίας αυτής ο οποίος έχει 

συµµετάσχει ενεργά, αναπτύσσοντας, µεταξύ άλλων, πρωτότυπους αλγορίθµους συγχρονισµού και 

εκτίµησης καναλιού, οι οποίοι και υλοποιήθηκαν στα παραγόµενα πρωτότυπα. Μέρος των 

αποτελεσµάτων τα οποία εξήχθησαν στα ερευνητικά αυτά προγράµµατα παρουσιάζεται στη διατριβή 

αυτή. 
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Σε ένα τυπικό σύγχρονο (coherent) ψηφιακό ασύρµατο τηλεπικοινωνιακό σύστηµα, η µετάδοση της 

πληροφορίας γίνεται υπό µορφή πλαισίων (frames) πληροφορίας στην αρχή των οποίων στέλνονται 

γνωστά σύµβολα – προθέµατα (preambles) τα οποία και  χρησιµοποιούνται αρχικά για συγχρονισµό 

(χρόνου, συχνότητας και φάσης) και µετά για εκτίµηση καναλιού. Τα συστήµατα OFDM (SISO και 

MIMO) είναι ευαίσθητα, κυρίως στην ακρίβεια του συγχρονισµού συχνότητας µεταξύ των 

ταλαντωτών ποµπού και δέκτη, καθώς οποιοδήποτε σφάλµα αναιρεί την ορθογωνιότητα του 

συστήµατος και προκαλεί µείωση τη απόδοσης του συστήµατος λόγω ενδοκαναλικής παρεµβολής 

ICI. Η ορθογωνιότητα αναιρείται επίσης και από τον Θόρυβο Φάσης (PHase Noise – PHN)  ([5]-

[17]) που προέρχεται από ατέλειες των ταλαντωτών και ο οποίος περιγράφει τις “βραχυπρόθεσµες 

(short-term)” αστάθειες φάσης η οποίες χαρακτηρίζουν κάθε πρακτικό, µη-ιδανικό ταλαντωτή. Οι 

αστάθειες αυτές χρήζουν στατιστικής αντιµετώπισης και σχετίζονται κυρίως µε διακυµάνσεις οι 

οποίες οφείλονται σε πηγές θορύβου, όπως ο θερµικός και ο θόρυβος flicker, οι οποίοι µε τη σειρά 

τους σχετίζονται µε διάφορα φυσικά φαινόµενα τα οποία λαµβάνουν χώρα στον ταλαντωτή ([18]- 

[22]). 

Ο συγχρονισµός συχνότητας των συστηµάτων αυτών έχει µελετηθεί εκτεταµένα στη διεθνή 

βιβλιογραφία ([23]-[42]). Οι µέθοδοι οι οποίες έχουν προταθεί θεωρούν ότι η διάδοση γίνεται µέσω 

καναλιού λευκού αθροιστικού προσθετικού θορύβου (Additive White Gaussian Noise –AWGN), ή 

θεωρούν κανάλια συγκεκριµένης στατιστικής περιγραφής. Αποτέλεσµα των προσεγγίσεων αυτών 

είναι ότι οι αλγόριθµοι δεν λαµβάνουν υπ’ όψιν τα στιγµιαία χαρακτηριστικά του (άγνωστου κατά τη 

διαδικασία συγχρονισµού) καναλιού ούτε την παρουσία PHN, συνεπώς στην πράξη οι αλγόριθµοι 

αυτοί να είναι υπο-βέλτιστοι (sub-optimal). Τελικά η διαδικασία συγχρονισµού καταλήγει µε 

σηµαντικό σφάλµα συχνότητας το οποίο ορίζεται ως Υπολειπόµενη Απόκλιση Συχνότητας (Residual 

Frequency Offset - RFO). 

Στην βιβλιογραφία ([43]-[56]) το πρόβληµα της εκτίµησης καναλιού (για SISO και MIMO 

συστήµατα) αντιµετωπίζεται µε εφαρµογή κλασικών µεθόδων εκτίµησης παραµέτρων, όπως είναι η 

εκτίµηση ελαχίστων τετραγώνων (Least Squares – LS) µέγιστης πιθανοφάνειας (Maximum 

Likelihood – ML) και ελαχίστου µέσου τετραγωνικού σφάλµατος (Minimum Mean Square Error – 

MMSE). Σχεδόν το σύνολο της βιβλιογραφίας εξετάζει το πρόβληµα κάτω από  υπό την υπόθεση 



Εισαγωγή  4 

τέλειου συγχρονισµού (απουσία PHN και RFO), µε συνέπεια η απόδοση των προτεινόµενων 

αλγορίθµων να απέχει, ενίοτε, κατά πολύ από το αναµενόµενο. Τέτοιο παράδειγµα αποτελούν οι 

αλγόριθµοι εκτίµησης καναλιού σε MIMO συστήµατα, οι οποίοι προϋποθέτουν στατικό το συνολικό 

ισοδύναµο κανάλι το οποίο αποτελείται από το κανάλι διάδοσης και τα αποτελέσµατα µη ιδανικού  

συγχρονισµού. Η απαίτηση αυτή δεν ικανοποιείται λόγω της παρουσίας των PHN και RFO, µε 

συνεπακόλουθη µείωση της αξιοπιστίας της εκτίµησης. 

Η µοντελοποίηση και η εξάλειψη των αποτελεσµάτων των PHN και RFO έχουν µελετηθεί στη 

βιβλιογραφία στην µερική και εξιδανικευµένη  περίπτωση κατά την οποία έχει θεωρηθεί κανάλι 

λευκού αθροιστικού προσθετικού θορύβου ([5]-[17]). Στα πρωτότυπα αποτελέσµατα της εργασίας 

αυτής, συµπεριλαµβάνονται η µοντελοποίηση και η εκτίµηση της επίδρασης του θορύβου φάσης των 

ταλαντωτών και της υπολειπόµενης απόκλισης συχνότητας στα OFDM συστήµατα, στην περίπτωση 

καναλιού µε διαλείψεις (fading channel). Έχει προταθεί µέθοδος αναίρεσης της επίδρασής τους,  

χωρίς πιλοτικά υπο-φέροντα, η οποία βασίζεται σε µεθόδους εκτίµησης µεγίστης πιθανοφάνειας 

(Maximum Likelihood). Αποδεικνύεται ότι οι προτεινόµενοι στη βιβλιογραφία αλγόριθµοι  

αποτελούν προσεγγίσεις των ML αλγορίθµων και η επίδοσή τους εκτιµάται αναλυτικά και µέσω 

προσοµοιώσεων. Τα αποτελέσµατα της δουλειάς αυτής περιγράφονται στις αναφορές [57] και [58] 

και  ένας από τους προτεινόµενους  αλγόριθµους υλοποιήθηκε στοv πρωτότυπο διαµορφωτή/ 

αποδιαµορφωτή (modem) του ερευνητικού προγράµµατος ‘ADAptive Multicarrier Access System 

(ADAMAS/ist-1999-10731)’. Στην εργασία αυτή µοντελοποιήθηκε η επίδραση των PHN και RFO  

για την περίπτωση ΜΙΜΟ-OFDM συστηµάτων τα οποία χρησιµοποιούν κωδικοποίηση χώρου-

χρόνου, και επεκτάθηκαν οι αλγόριθµοι αναίρεσης µε αντίστοιχες δηµοσιευµένες αναφορές τις  [59] 

και [60]. Στις πρωτότυπες αυτές εργασίες προτείνονται και εκτιµώνται διάφορες τοπολογίες τέτοιων 

συστηµάτων. Μία τέτοια υλοποιήθηκε στο πρωτότυπο modem του ερευνητικού προγράµµατος 

‘Space Time codING for Adaptive and REconfigurable sYstems (STINGRAY/ ist-2000-30173)’. 

Η µελέτη αλληλεπίδρασης των δύο διαφορετικών, για κάθε τηλεπικοινωνιακό σύστηµα, 

δοµικών βαθµίδων (εκτίµησης καναλιού και συγχρονισµού) είναι µία προσέγγιση η οποία δεν έχει 

επεκταθεί (τουλάχιστον για ΜΙΜΟ συστήµατα) και (όπως αποδεικνύεται στη εργασία αυτή) οδηγεί 

σε σηµαντική βελτίωση της απόδοσης των συστηµάτων, ιδίως των MIMO, λόγω της έντονης 
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ευαισθησίας τους στην ακρίβεια της εκτίµησης παραµέτρων [17]. Στο πλαίσιο αυτό προτείνονται 

σχεδιασµοί οι οποίοι χρησιµοποιούν αλγορίθµους που επιδρούν σε δύο διαστάσεις (χώρο και χρόνο) 

και στοχεύουν στην ταυτόχρονη αναίρεση των PHN και RFO και στην προσαρµοστική εξίσωση 

καναλιού. Ένας από αυτούς του σχεδιασµούς υλοποιήθηκε στο πρωτότυπο modem του ερευνητικού 

προγράµµατος ‘Wireless INDoor FLEXible modem architecture (WIND-FLEX/ ist-1999-10025’) 

λόγω της αποδοτικότητας του και της µικρής του πολυπλοκότητάς. 

Στο κεφάλαιο 2 µοντελοποιείται και ποσοτικοποιείται η επίδραση των αλλοιώσεων φάσης 

(PHN και RFO) στην γενικότερη περίπτωση καναλιού µε διαλείψεις (fading channel). Προτείνεται 

και αναλύεται σχήµα αναίρεσης της επίδρασης τους, το οποίο χρησιµοποιεί προσωρινές αποφάσεις 

αντί της χρήσης υποφερόντων πιλότων, και εφαρµόζει ML αλγορίθµους εκτίµησης, κάτω από την 

υπόθεση τέλειας γνώσης του καναλιού διάδοσης. ∆ίνονται επίσης προσεγγίσεις των ML αλγορίθµων 

των οποίων η επίδοση εκτιµάται αναλυτικά. Αποδεικνύεται ότι οι έως τώρα δηµοσιευµένοι 

αλγόριθµοι αποτελούν προσεγγίσεις αυτής της ML λύσης. Για τον υπολογισµό της επίδρασης των 

αλλοιώσεων φάσης προτείνονται και αναλύονται δύο διαφορετικά είδη εκτιµητών (οι εκτιµητές 

φάσης και µιγαδικού διανύσµατος) οι οποίοι, όπως αποδεικνύεται, επηρεάζονται διαφορετικά από 

τον ICI θόρυβο. Προτείνονται δύο νέες µέθοδοι οι οποίες αυξάνουν την ανοσία του συστήµατος στα 

λάθη απόφασης λόγω στροφής και, τελικά, όλα τα αποτελέσµατα επιβεβαιώνονται µέσω 

εκτεταµένων προσοµοιώσεων. 

Στο κεφάλαιο 3 παρουσιάζονται και αξιολογούνται δύο προσεγγίσεις, οι οποίες βασίζονται σε 

προσωρινές αποφάσεις, για ταυτόχρονη εκτίµηση και εξίσωση καναλιού και διόρθωση των 

αλλοιώσεων φάσης  σε συστήµατα τα οποία περιγράφονται από κανάλια διάδοσης που παρουσιάζουν 

µικρή δυναµική (µεταβάλλονται αργά µε το χρόνο). Η πρώτη προσέγγιση χρησιµοποιεί µία συστοιχία 

Κανονικοποιηµένων ανιχνευτών Ελαχίστων Τετραγώνων (Normalized Least-Mean-Squares - NLMS) 

ανά υποφέρον, η οποία στοχεύει στην αντιστάθµιση του ισοδύναµου καναλιού, που αποτελείται από 

το κανάλι διάδοσης και τη συνδυασµένη επίδραση των PHN και RFO. Η δεύτερη προσέγγιση 

λαµβάνει υπ’ όψιν την δισδιάστατη (στον χρόνο και τη συχνότητα) φύση του προβλήµατος, όπως  

αυτή αναδεικνύεται στο κεφάλαιο 2, και επεκτείνει τους προτεινόµενους στο κεφάλαιο αυτό  

αλγορίθµους για χρήση σε σχήµα δύο διαστάσεων. Το δεύτερο αυτό σχήµα αποδεικνύεται 
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περισσότερο εύρωστο και προσφέρει σηµαντική βελτίωση στην απόδοση του συστήµατος, ιδιαιτέρως 

στην περίπτωση χρήσης διαµορφώσεων υψηλής τάξης (όπως 64-QΑΜ). 

Στο κεφάλαιο 4 επεκτείνεται το µοντέλο του κεφαλαίου 2, ώστε να περιγράφει την  

ταυτόχρονη επίδραση των αλλοιώσεων φάσης στην περίπτωση ΜΙΜΟ-OFDM συστηµάτων. Το 

συγκεκριµένο µοντέλο, το οποίο είναι γενικό και ανεξάρτητο της επιλεγόµενης κωδικοποίησης 

χώρου-χρόνου, επεκτείνεται περαιτέρω ώστε να συµπεριλαµβάνει τον Alamouti κώδικα ([4]) και την 

επίδραση των αλλοιώσεων φάσης σε αυτόν. Στη συνέχεια προτείνονται και αναλύονται τοπολογίες 

δεκτών και αλγόριθµοι για την αναίρεση των PHN και RFO, τόσο µε χρήση συµβόλων πιλότων όσο 

και µε χρήση προσωρινών αποφάσεων. Αντίθετα µε την SISO περίπτωση, αποδεικνύεται ότι στην 

περίπτωση χρήσης συµβόλων πιλότων, ο τρόπος διαµόρφωσής τους επηρεάζει την απόδοση των 

εκτιµητών, άρα και του συνολικού συστήµατος, και για το λόγο αυτό προτείνεται και αναλύεται η 

απόδοση διαφορετικών τρόπων διαµόρφωσης. 

Το κεφάλαιο 5 αποτελεί προέκταση του κεφαλαίου 4 και πραγµατεύεται το πρόβληµα της 

εκτίµησης καναλιού και συγχρονισµού σε περιβάλλον µε παρουσία αλλοιώσεων φάσης για 2x2 ST-

OFDM συστήµατα. Αποδεικνύεται ότι η παρουσία PHN και η RFO επηρεάζει έντονα την ακρίβεια 

της εκτίµησης καναλιού και για το λόγο αυτό προτείνεται και αναλύεται η απόδοση σχήµατος, 

εύρωστου σε περιβάλλον αλλοιώσεων φάσης. Το σχήµα αξιοποιεί την ενδο- (inter) και δια- (intra) 

πλαισιακή συσχέτιση των υπό εκτίµηση παραµέτρων, και χρησιµοποιεί τους αλγορίθµους που 

προτάθηκαν στο κεφάλαιο 3. 

Στο κεφάλαιο 6 παρουσιάζονται οι µελλοντικοί ερευνητικοί στόχοι, όπως προκύπτουν σαν 

συνέχεια της εργασίας αυτής. 

 

 

 

 



 

2 ΑΛΛΟΙΩΣΕΙΣ ΦΑΣΗΣ ΚΑΙ ΑΛΓΟΡΙΘΜΟΙ ∆ΙΟΡΘΩΣΗΣ ΓΙΑ ΣΥΣΤΗΜΑΤΑ SISO 

OFDM 

Το OFDM είναι µία τεχνική µετάδοσης ευρέως διαδεδοµένη λόγω της απλότητας µε την 

οποία µπορεί να επιτευχθεί εξίσωση καναλιού και της υψηλής φασµατικής αξιοποίησης την οποία 

παρέχει. Σε πραγµατικά ασύρµατα συστήµατα ο PHN, ο οποίος προέρχεται από ατέλειες των 

ταλαντωτών, καθώς επίσης και η RFO, η οποία προέρχεται από τη µη ιδανική διαδικασία 

συγχρονισµού συχνότητας, αναιρούν την ορθογωνιότητα µεταξύ των υποφερόντων, µε αποτέλεσµα 

τη µείωση της απόδοσης του συστήµατος. 

Οι επιδράσεις των παραπάνω αλλοιώσεων φάσης στα OFDM συστήµατα έχουν µελετηθεί στη 

βιβλιογραφία ανεξάρτητα και µόνο για την περίπτωση AWGN καναλιού ([5]-[10]). Για την εξάλειψη 

των επιπτώσεων του PHN, έχουν προταθεί στη βιβλιογραφία διάφορες λύσεις οι οποίες 

χρησιµοποιούν υποφέροντα πιλότους, στα οποία εκπέµπονται γνωστά σύµβολα και 

χρησιµοποιούνται από τον δέκτη για εκτίµηση παραµέτρων. Στην αναφορά [11] οι συγγραφείς 

προτείνουν, για την εξάλειψη του PHN, την χρήση ενός αποµονωµένου πιλοτικού υποφέροντος (στα 

γειτονικά υποφέροντα δεν µεταδίδονται σύµβολα). Η υπολογιζόµενη στον δέκτη στροφή του 

συµβόλου πιλότου, θεωρείται ότι αποτελεί την κοινή επίδραση του PHN για όλα τα υποφέροντα, µε 

αποτέλεσµα η αναίρεση της επίδρασής τους να πραγµατοποιείται µε στροφή όλων το συµβόλων κατά 

το αντίθετο της στροφής αυτής. Στα µειονεκτήµατα της συγκεκριµένης µεθόδου συγκαταλέγονται η 

µειωµένη ρυθµαπόδοση (throughput) καθώς και η ευαισθησία της µεθόδου στο θόρυβο, ιδιαίτερα 

στην περίπτωση όπου το πιλοτικό υποφέρον είναι σε συχνότητα µε φτωχή φασµατική απόκριση. 

Στην αναφορά [12], οι Robertson και Kaiser προτείνουν έναν LS αλγόριθµο. Στην [13] προτείνεται 

µέθοδος η οποία αποτελείται από δύο βήµατα: Στο πρώτο, πραγµατοποιείται χονδροειδής εκτίµηση 

και διόρθωση της στροφής των συµβόλων µε χρήση, περιορισµένων σε πλήθος συµβόλων. Στο 

δεύτερο βήµα ακολουθείται µία συµπληρωµατική διαδικασία διόρθωσης η οποία βασίζεται σε 

ανάδραση αποφάσεων (decision feedback). Στην αναφορά [14] προτείνεται µέθοδος η οποία, εκτός 

από διόρθωση της, κοινής για όλα τα υποφέροντα στροφής φάσης, πραγµατοποιεί και µερική 

αναίρεση του παραγόµενου (λόγω PHN) ICI θορύβου. Στην περίπτωση αυτή ο PHN µοντελοποιείται 

σαν άθροισµα διακριτών συνιστωσών οι οποίες και εκτιµώνται ώστε να αναιρεθούν στο πεδίο του 
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χρόνου. Η προτεινόµενη µέθοδος είναι υπολογιστικά πολύπλοκη και κατάλληλη µόνο για µεγάλες 

τιµές PHN και RFO. Σε άλλη περίπτωση η απόδοση του συστήµατος είναι χειρότερη συγκρινόµενη 

µε εκείνη  η οποία αναιρεί µόνο τη στροφή φάσης.  

Στο κεφάλαιο αυτό µοντελοποιείται και ποσοτικοποιείται η επίδραση των PHN και RFO στην 

περίπτωση καναλιού µε διαλείψεις (fading channel). Επίσης προτείνεται η µέθοδος αναίρεσης των 

αλλοιώσεων φάσης µε χρήση προσωρινών αποφάσεων αντί της χρήσης πιλοτικών υποφερόντων, η 

οποία βασίζεται σε ML αλγορίθµους. ∆ίνονται επίσης προσεγγίσεις των ML αλγορίθµων και η 

επίδοσή τους εκτιµάται αναλυτικά. Επίσης προτείνονται δύο νέες µέθοδοι, οι οποίες αυξάνουν την 

ανοσία του συστήµατος στα λάθη απόφασης λόγω στροφής. Τα αποτελέσµατα επιβεβαιώνονται 

µέσω προσοµοιώσεων. Αυτή η εργασία µπορεί να θεωρηθεί επέκταση των αντιστοίχων µεθόδων που 

προτείνονται στις αναφορές [15] και [16]. 

 

2.1 Μοντέλο SISO OFDM συστήµατος 

To τυπικό µοντέλο ενός SISO OFDM συστήµατος παρουσιάζεται στα  Σχ. 2-1 έως και Σχ. 2-3. 

Η εισερχόµενη πληροφορία κωδικοποιείται µε χρήση QΑΜ (Quadrature Amplitude Modulation/ 

Ορθογώνια ∆ιαµόρφωση κατά Πλάτος) ή PSK (Phase Shift Keying/ ∆ιαµόρφωση Κλειδώµατος 

Φάσης) συµβόλων, τα οποία αφού µετατραπούν από σειριακά σε παράλληλα ανά οµάδες των N, 

εισέρχονται στον Αντίστροφο ∆ιακριτό Μετασχηµατισµό Fourier (Inverse Discrete Fourier 

Transform –IDFT) N σηµείων του ποµπού (Tx). Η έξοδος του IDFT µετατρέπεται από παράλληλη σε 

σειριακή µορφή, και αφού προστεθεί κυκλικό πρόθεµα (Cyclic Prefix – CP) µήκους ν , µεγαλύτερου 

από το µήκος L της διακριτής, ισοδύναµης, κρουστικής απόκρισης του καναλιού (Channel Impulse 

Response –CIR), µετατρέπεται από διακριτό σε αναλογικό σήµα, το οποίο και τελικά εκπέµπεται. 

Στον δέκτη (Rx), µετά την µετατροπή του σήµατος από αναλογικό σε ψηφιακό σε αφαιρείται το 

κυκλικό πρόθεµα, και το σήµα υφίσταται την αντίστροφη διαδικασία µε χρήση DFT Ν σηµείων. Στην 

περίπτωση απουσίας αλλοιώσεων φάσης και ορίζοντας σαν ( )mX k  το σύµβολο το οποίο εκπέµπεται 

κατά τη διάρκεια του m-οστού συµβόλου στο  k-οστό υποφέρον, η έξοδος του IDFT του Tx δίνεται 

από τη σχέση 
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0

1( ) ( ) ;0 1
N j nk

N
m m

k
x n X k e n N

N

π−

=

= ≤ ≤ −∑    (2-1) 

IDFT
Ποµπού

Προσθήκη
Κυκλικού

Προθέµατος

S/P P/S
D/A

( )mX k ( )mx n

 

Σχ. 2-1. ∆ιάγραµµα µπλοκ ενός τυπικού OFDM Tx. 

 
 

DFT
∆έκτη

S/P P/SA/D
Αφαίρεση
Κυκλικού

Προθέµατος

( )my n ( )mY k

 
Σχ. 2-2. ∆ιάγραµµα Μπλοκ ενός τυπικού OFDM Rx. 

 
Για γραµµικό και στατικό κανάλι κατά τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου, το ισοδύναµο 

βασικής ζώνης του λαµβανοµένου σήµατος στον Rx δίνεται από τη σχέση 

1

0
( ) ( ) ( ) '( )

L

m m m m
z

y n h z x n z w n
−

=

= − +∑  (2-2) 

όπου σαν ( )mh z  ορίζεται το z-οστό δείγµα της κρουστικής απόκρισης καναλιού για τη διάρκεια του 

m-οστού συµβόλου και '( )mw n  εκφράζει τον προσθετικό θόρυβο ο οποίος είναι µοντελοποιηµένος 

σαν ακολουθία στατικών, µιγαδικών κανονικών δειγµάτων µηδενικής µέσης τιµής. Στην περίπτωση 

καναλιού µικρότερου µήκους από το κυκλικό πρόθεµα, το σήµα λήψης µετά την έξοδό του από το N-

DFT του δέκτη περιγράφεται από τη σχέση: 
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( ) ( ) ( ) ( )m m m mY k H k X k w k= +  (2-3) 

όπου ( )mH k  είναι η φασµατική απόκριση του καναλιού στο υποφέρων k και ( )mw k  είναι ο DFT 

µετασχηµατισµός των δειγµάτων θορύβου '( )mw n .  

OFDM
Tx

Κανάλι
∆ιάδοσης

OFDM
Rx

AWGN

( )mx n ( )my n

 

Σχ. 2-3. Μπλοκ διάγραµµα, ισοδύναµου βασικής ζώνης, του µοντέλου διάδοσης απουσία 

αλλοιώσεων φάσης. 

Από τις παραπάνω σχέσεις γίνεται εύκολα αντιληπτή η διαδικασία µε την οποία το φασµατικά 

επιλεκτικό, διαλειπτικό κανάλι µετατρέπεται σε ένα σύνολο από ορθογώνια, µη επιλεκτικά στη 

συχνότητα υποφέροντα, γεγονός το οποίο απλοποιεί τη διαδικασία εξίσωσης καναλιού και συντελεί 

στην υψηλή φασµατική αξιοποίηση του συστήµατος µε χρήση µεθόδων προσαρµοστικής 

διαµόρφωσης ανά υποφέρον. 

Σε πραγµατικά ασύρµατα συστήµατα, η ύπαρξη αλλοιώσεων φάσης (PHN και RFO) 

διαφοροποιεί το παραπάνω µοντέλο όπως παρουσιάζεται στο Σχ. 2-4. Ο PHN ο οποίος προέρχεται 

από ατέλειες τόσο του ταλαντωτή του Tx όσο και του Rx, εκφράζεται στο ισοδύναµο βασικής ζώνης 

σαν ένα λάθος φάσης (µιγαδική στροφή). Η RFO επίσης µοντελοποιείται στον Rx σαν µία γραµµική 

µε το χρόνο µεταβολή φάσης. Έτσι, το εκπεµπόµενο σήµα (στο πεδίο του χρόνου) στρέφεται λόγω 

του PHN του Tx και αφού περάσει µέσα από το κανάλι, στρέφεται στον Rx λόγω της συνδροµής 

τόσο του PHN όσο και του RFO. Καθώς οι σταθµοί βάσης µπορεί να είναι υψηλής αξιοπιστίας (και 

κόστους) µπορεί να θεωρηθεί ότι ο PHN του Tx είναι αµελητέος και ότι η µόνη πηγή PHN είναι 

εκείνη του ταλαντωτή λήψης, υπόθεση η οποία χρησιµοποιείται στο σύνολο της βιβλιογραφίας. 

Καθώς όµως πλέον έχει αναδειχθεί το ενδιαφέρον για αµφίδροµες επικοινωνίες το µοντέλο 

επεκτείνεται, στην εργασία αυτή, ώστε να συµπεριλαµβάνει και την επίδραση του ταλαντωτή του Tx. 
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OFDM
Tx

Κανάλι
∆ιάδοσης

OFDM
Rx

AWGNTx PHN Rx PHN & RFO

( )mx n ( )my n
 

Σχ. 2-4. Μπλοκ διάγραµµα, ισοδύναµου βασικής ζώνης, του µοντέλου διάδοσης παρουσία 

αλλοιώσεων φάσης. 

Κυρίως δύο προσεγγίσεις µπορούν να βρεθούν στη βιβλιογραφία για τη µοντελοποίηση του 

PHN: Η πρώτη τον θεωρεί µία στατική τυχαία διαδικασία η οποία χαρακτηρίζεται από τη φασµατική 

πυκνότητα ισχύος της που στην πράξη προκύπτει από πραγµατικές µετρήσεις ταλαντωτών οι οποίοι 

χρησιµοποιούν κλειστά κυκλώµατα κλειδώµατος φάσης (Phase Locked Loops – PLL) ([8],[9],[62]). 

Στην περίπτωση όπου για την περιγραφή αυτής της στατικής διαδικασίας PHN, χρησιµοποιείται το 

Lorentzian µοντέλο, η συνάρτηση αυτοσυχέτισης της διαδικασίας ( )tφ  δίνεται από τη σχέση 

{ }2( ) expR aφ φτ σ τ= −  (2-4) 

όπου 2
φσ  είναι η διασπορά της PHN διαδικασίας, και α  είναι το 3 dB εύρος ζώνης της φασµατικής 

πυκνότητας ισχύος της διαδικασίας, η οποία δίνεται από τη σχέση  

2

2( )

1

B
S f

f
B

φ

φ
φ

φ

σ
π

=
⎛ ⎞

+ ⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (2-5) 

όπου / 2B aφ π= . 

Το δεύτερο τυπικό µοντέλο που χρησιµοποιείται στη βιβλιογραφία περιγράφει τη 

µεταβαλλόµενη µε το χρόνο στροφή ( )tφ  λόγω PHN σαν µία διαδικασία Wiener ([5]-[7]). Μπορεί 

να αποδειχθεί ότι η µιγαδική στροφή ( )j te φ  είναι στατική διαδικασία υπό την ευρεία έννοια, µε 

Lorentzian φάσµα ισχύος. Για µία διαδικασία PHN, τύπου Wiener, ισχύει ότι { }( ) 0E φ τ =  και 

{ }1 2 1 2( ) ( ) 4 min( , )E φ τ φ τ πβ τ τ=  όπου β  είναι το µονόπλευρο 3 dB εύρος φάσµατος (σε Hz) του 

Lorentzian φάσµατος και {}E ⋅  είναι ο τελεστής της µέσης τιµής. Στην εργασία αυτή έχει υιοθετηθεί 

η διακριτή έκδοση (στο ρυθµό δειγµατοληψίας) του δεύτερου µοντέλου η οποία χαρακτηρίζεται από 
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στοιχειώδεις κανονικές τυχαίες επαυξήσεις (ανά δείγµα) µηδενικής µέσης τιµής και διασποράς 2
φσ . Η 

συσχέτιση του 2
φσ  µε το β  δίνεται από τη σχέση 2 4 STφσ πβ=  όπου ST  είναι η περίοδος 

δειγµατοληψίας. 

Θεωρώντας στατική κρουστική απόκριση καναλιού κατά τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου, η 

έξοδος του DFT στο k υποφέρον για το m-οστό OFDM σύµβολο περιγράφεται από τη σχέση 

2 21 1 1 ( )( ) ( )

0 0 0

1( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
N L Nj il j p l kTx RxN N

m m m m m m
l i p

Y k X l h i e u p i u p e w k
N

π π− − −− −

= = =

= − +∑ ∑ ∑    (2-6) 

όπου το ( )mX k δηλώνει το  αντίστοιχο εκπεµπόµενο σύµβολο, ( )mh i  είναι το i-οστό δείγµα της CIR 

για τη διάρκεια του ίδιου συµβόλου και ( )mw k  εκφράζει τον προσθετικό θόρυβο ο οποίος είναι 

µοντελοποιηµένος  σαν ακολουθία στατικών, µιγαδικών κανονικών δειγµάτων µηδενικής µέσης 

τιµής. Οι όροι ( ) ( )Tx
mu n  και  ( ) ( )Rx

mu n  δίνονται από τις 

( ){ }( ) ( )
,( ) exp ( )Tx Tx

m m PHNu n j nφ=    (2-7) 

και 

( ){ }( ) ( )
, ,( ) exp ( ) ( )Rx Rx

m m PHN m RFOu n j n nφ φ= +   (2-8) 

όπου ( )
, ( )Tx

m PHN nφ  είναι τα δείγµατα του PHN του Tx που επιδρούν πάνω στο n-οστό ωφέλιµο δείγµα 

(δεν λαµβάνεται υπ’ όψιν το κυκλικό πρόθεµα) του m-οστού συµβόλου, και ( )
, ( )Rx

m PHN nφ , , ( )m RFO nφ  

είναι τα αντίστοιχα δείγµατα των PHN και  RFO του Rx.  Στην περίπτωση κατά την οποία η  φάση 

του ταλαντωτή του Tx µπορεί να θεωρηθεί σταθερή για διάρκεια L  συµβόλων (δηλαδή 

( ) ( )( ) ( )Tx Tx
m mu p i u p− ≈  για 1 1i L≤ ≤ − ), η έξοδος του DFT µπορεί να περιγραφεί προσεγγιστικά από 

τη σχέση: 

( ) (0) ( ) ( ) ( ) ( )m m m m ICI mY k U X k H k n k w k≈ + +   (2-9) 

όπου ο  ICI θόρυβος ορίζεται σαν 
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1

0
( ) ( ) ( ) ( )

N

ICI m m m
l
l k

n k U l k X l H l
−

=
≠

= −∑   (2-10) 

και ( )mH k  είναι η φασµατική απόκριση του καναλιού στο υποφέρον k. O όρος ( )mU q  δίνεται από 

τη σχέση:   

21

0

1( ) ( )
N j pq

N
m m

p
U q u p e

N

π−

=

= ∑   (2-11) 

όπου ο όρος , ,( ) ( ) ( )m m Tx m Rxu p u p u p=  περιγράφει την ολική επίδραση PHN, τόσο του Rx όσο και του 

Tx, σαν µία ισοδύναµη διαδικασία φάσης. Σηµειώνεται ότι η (2-9) είναι ακριβής ισότητα στην 

περίπτωση όπου ο PHN του ποµπού θεωρηθεί αµελητέος ( , ( ) 1m Txu p = ). Η προσέγγιση (2-9) 

απλοποιεί σηµαντικά την αναλυτική µελέτη, θεωρώντας µία συνολική διαδικασία φάσης, στον δέκτη, 

η οποία ισοδύναµα περιγράφει τη συνολική επίδραση των PHN τόσο του Tx όσο και του Rx. Μία 

τέτοια προσέγγιση είναι στην πράξη πεσιµιστική καθώς, όπως θα δειχθεί µέσω προσοµοιώσεων, η 

ισχύς του ICI θορύβου που προβλέπει είναι µεγαλύτερη από την πραγµατική. Η ίδια προσέγγιση 

αποδεικνύει ότι στην περίπτωση όπου το κανάλι διάδοσης µπορεί να θεωρηθεί σταθερό, και όταν 

υπάρχει διαθέσιµη µία αξιόπιστη εκτίµηση καναλιού δεν είναι αναγκαία η χρήση προσαρµοστικών 

αλγορίθµων εκτίµησης και εξίσωσης καναλιού αλλά ένας διορθωτής του όρου (0)mU  αρκεί. 

Παρόµοια µε την αναφορά [8], µπορεί εύκολα να δειχθεί ότι για αργές διαδικασίες PHN και µικρές 

αποκλίσεις συχνότητας ο όρος (0)mU , ο οποίος για απλότητα θα περιγράφεται σαν mU , πρακτικά 

είναι µία στροφή φάσης { }, argU m mUθ = . Αυτή η προσέγγιση µοναδιαίου πλάτους µετατρέπει την (2-

9) σε 

{ },( ) exp ( ) ( ) ( ) ( )m U m m m ICI mY k j X k H k n k w kθ≈ + +  (2-12) 

Καθώς ο όρος mU  περιγράφει την ταυτόχρονη επίδραση του PHN (στον Tx και στον Rx) και της 

RFO µοντελοποιούµε τις δύο αλλοίωσεις αυτές σαν µία Συνδυασµένη Αλλοίωση Φάσης (Combined 

Phase Impairment – CPI). Θεωρώντας ανεξάρτητα, οµοιόµορφα κατανεµηµένα εκπεµπόµενα 

σύµβολα, της ίδιας  ισχύος µπορεί εύκολα να δειχθεί ότι ο ICI θόρυβος της (2-10) έχει µηδενική µέση 

τιµή και διασπορά 
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µε 

{ }
1 1

2 ( ) ( ') '
2
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1( ) m m

N N
j p j ppq p q

m
p p

E U q E e w e w
N

φ φ
− −

−−

= =

⎧ ⎫
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⎩ ⎭
∑ ∑    (2-14)  

Όπου, SE  είναι µέση ενέργεια των συµβόλων { }( )2( )S mE E X k= , {}E ⋅  είναι ο τελεστής της µέσης 

τιµής, 
2j
Nw e
π

−
= , και , ,( ) ( ) ( )m m PHN m RFOp p pφ φ φ= +  περιγράφει της στροφή λόγω PHN του Tx και Rx 

καθώς και τη στροφή λόγω απόκλισης συχνότητας f∆ : , 0( ) 2m RFO p fpφ π φ= ∆ +  µε 0φ  την αντίστοιχη 

στροφή του πρώτου δείγµατος του m-οστού OFDM συµβόλου. Οπότε, 

{ } ( ) ( ){ }, ( ) , ( ') , ( ) , ( ')
1 1

2 ( ')
2

0 ' 0

1( ) m RFO p m RFO p m PHN p m PHN p
N N

j j p p q
m

p p
E U q e E e w

N
φ φ φ φ

− −
− − − −

= =

= ∑∑  (2-15) 

Καθώς ο PHN έχει θεωρηθεί διαδικασία Wiener διακριτού χρόνου, η τυχαία διαφορά 

( , ')
, , ,( ) ( ')p p

m PHN m PHN m PHNp pφ φ φ= −  είναι κανονική, µηδενικής µέσης τιµής και µε διασπορά ίση µε 

2 'p pφσ − . Οπότε, η αντίστοιχη συνάρτηση πυκνότητας πιθανότητας είναι  

2 2/ 2 ', ' 1( )
2 '

p pp pf e
p p

φφ σ

φ

φ
π σ

− −=
−

  (2-16)  

η οποία χρησιµοποιείται προκειµένου να υπολογιστεί η ζητούµενη µέση τιµή 

{ }
2

( , ') ( . ')
, ,

'
, ' 2( )

p p p p
m PHN m PHN

p p
j jp pE e f e d e

φσ
φ φφ φ

−∞
−

−∞

= =∫  (2-17) 

µε χρήση της οποίας η σχέση (2-15) γράφεται 

{ }
2 '1 1 2 ( ')2 ( ')2

2
0 ' 0

1( )
p pN N j f p p p p q

m
p p

E U q e w
N

φσπ
−− − ∆ − − − −

= =

= ∑∑  (2-18) 

Μετά από πράξεις  η (2-18) µετατρέπεται στην 

{ }
1

2 2
2

1

1 2 1( ) ( )exp cos 2
2

N

m
k

qE U q N k k k f
N N Nφσ π

−

=

⎡ ⎤⎧ ⎫ ⎛ ⎞= + − − + ∆⎨ ⎬ ⎜ ⎟⎢ ⎥⎩ ⎭ ⎝ ⎠⎣ ⎦
∑   (2-19)    

όπου σαν 2 2 2
, ,Tx Rxφ φ φσ σ σ= +  ορίζεται η ολική διασπορά του PHN του Tx και τουRx. Τα 

αποτελέσµατα αυτά είναι σε πλήρη συµφωνία µε τα αποτελέσµατα της αναφοράς [5]. Από την 
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παραπάνω ανάλυση συµπεραίνεται ότι ICI θόρυβος προκαλεί ένα όριο στην επίδοση του συστήµατος 

το οποίο παρουσιάζεται κυρίως σε υψηλές τιµές του σηµατοθορυβικού λόγου (SNR). 

 

2.2 Υπολογισµός και διόρθωση της συνδυασµένης αλλοίωσης φάσης σε SISO OFDM συστήµατα 

Η χρήση υποφερόντων πιλότων για εκτίµηση παραµέτρων (όπως το κανάλι διάδοσης και η 

επίδραση των αλλοιώσεων φάσης), εκτός του ότι µειώνει τη ρυθµαπόδοση, θέτει και όρια στην 

ακρίβεια µε την οποία µπορεί να υπολογισθεί η ζητούµενη παράµετρος, καθώς ο αριθµός των 

πιλότων σχετίζεται µε την απόκλιση λάθους του εκτιµητή. Στα OFDM συστήµατα µε κανάλια 

χαµηλής δυναµικής (κανάλια τα οποία µεταβάλλονται αργά µε το χρόνο), η χρήση προσωρινών 

αποφάσεων (tentative decisions), οι οποίες θα χρησιµοποιηθούν αντί µετάδοσης συµβόλων πιλότων 

σε αντίστοιχα υποφέροντα, µπορεί να προσφέρει λύσεις στα προβλήµατα αυτά. Τέτοια κανάλια 

χαµηλής δυναµικής παρουσιάζονται σε συστήµατα εφαρµογών Σταθερής Ασύρµατης Πρόσβασης 

(Fixed Wireless Access), για τα οποία το κανάλι διάδοσης µπορεί να θεωρηθεί σταθερό τουλάχιστον 

για τη διάρκεια µετάδοσης ενός πλαισίου (frame). Παρά ταύτα, η χρήση τέτοιων αλγορίθµων 

συνεπάγεται αύξηση της πολυπλοκότητας επεξεργασίας, η οποία όµως µπορεί να είναι µικρή καθώς 

η εκτίµηση παραµέτρων µπορεί να επιτευχθεί µε χρήση περιορισµένου αριθµού υποφερόντων. 

 

2.3 Προτεινόµενο σύστηµα για εκτίµηση και διόρθωση του CPI 

Το σχήµα το οποίο προτείνεται χρησιµοποιεί προσωρινές αποφάσεις και θεωρεί ότι η δυναµική 

της CPI είναι αρκετά µικρή ώστε να είναι δυνατή η λήψη αξιόπιστων αποφάσεων. Βασίζεται στο 

γεγονός ότι ο όρος mU  µπορεί να εκφραστεί σαν το γινόµενο της µιγαδικής στροφής µέχρι τη 

χρονική στιγµή m-1, επί έναν όρο ο οποίος περιγράφει την υπολειπόµενη επίδραση της CPI από την 

χρονική στιγµή m-1 στη χρονική στιγµή m: ( )
1 1/res

m m m mU U U U− −= .  

Το γενικό σχήµα αποτελείται από 3 βασικές βαθµίδες: (α) τον «PHN/RFO εκτιµητή», ο οποίος 

εµπεριέχει και τη συσκευή λήψης προσωρινών αποφάσεων, καθώς επίσης και έναν εκτιµητή της 

επίδρασης ( )res
mU  της CPI, (β) τον «PHN/RFO διορθωτή» και (γ) τον «PHN/RFO Προ-διορθωτή».  

Στόχος της τελευταίας βαθµίδας είναι να διατηρεί τα σύµβολα στα σωστά όρια απόφασης ώστε να 
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είναι αξιόπιστη η απόφαση. Το προτεινόµενο σχήµα (το οποίο παρουσιάζεται στο Σχ. 2-5) λαµβάνει 

χώρα αµέσως µετά την εξίσωση καναλιού (η οποία στην πράξη επιτυγχάνεται µε απλή µιγαδική 

διαίρεση ανά υποφέρον).  Σηµειώνεται ότι δύο είναι οι αλγοριθµικές προσεγγίσεις που µπορούν να 

υιοθετηθούν: Η πρώτη στοχεύει στην απ’ ευθείας εκτίµηση και διόρθωση του µιγαδικού διανύσµατος 

mU , ενώ κατά τη δεύτερη, η οποία  χρησιµοποιεί την προσέγγιση µοναδιαίου πλάτους για το mU , 

εκτιµάται και αναιρείται απ’ ευθείας η αντίστοιχη γωνία ( { }arg mU ). 

DFT
δέκτη

PHN/RF0
εκτιµητής

PHN/RF0
διορθωτής

PHN/RFO
προ-διορθωτής

συσκευή
απόφασης

ενηµέρωση προ-διορθωτή

εξισωτής
καναλιού

 

Σχ. 2-5. ∆ιάγραµµα µπλοκ του προτεινόµενου σχήµατος µε προσωρινές αποφάσεις. 

 

Σύµφωνα µε την πρώτη µέθοδο διανυσµατικής εκτίµησης, η βαθµίδα (α) κάνει µία πρώτη 

εκτίµηση σε ένα  προκαθορισµένο σύνολο υποφερόντων ( )Ω  µεγέθους 0L , και συνεχίζει µε την 

εκτίµηση του ( )res
mU . Η βαθµίδα (β) διαιρεί τα εξισωµένα (από το κανάλι διάδοσης) σύµβολα µε το 

( )ˆ res
mU  (ή ισοδύναµα τα πολλαπλασιάζει µε ( )*ˆ res

mU  λόγω του µοναδιαίου πλάτους του mU ) και µε τον 

τρόπο αυτό επιτυγχάνει διόρθωση του CPI πριν τα σύµβολα τροφοδοτήσουν την τελική συσκευή 

απόφασης. Τελικά, η  βαθµίδα  (γ) ενηµερώνεται µέσω της σχέσης ( ) ( )
1

ˆ ˆ ˆ ˆres res
m m m mU U U U+ = . Αυτή η 

τελευταία εκτίµηση χρησιµοποιείται για τη διόρθωση της συνολικής CPI επίδρασης (µέσω 

διαίρεσης), πριν την επεξεργασία του επόµενου OFDM συµβόλου. 

Σύµφωνα µε τη δεύτερη προσέγγιση, η βαθµίδα (α) υπολογίζει το ,U mθ  αντί του mU . 

Σηµειώνεται ότι αυτή η τελευταία προσέγγιση, χρησιµοποιεί για εκτίµηση και διόρθωση το 

περιορισµένο µοντέλο, το οποίο λαµβάνει υπ’ όψιν ότι το mU  έχει µοναδιαίο πλάτος, και για το λόγο 

αυτό, ενίοτε, χαρακτηρίζεται από καλύτερη απόδοση. Στην περίπτωση αυτή εκτιµάται το 

{ }( ) ( )
, argres res

U m mUθ =  και η βαθµίδα (β) στρέφει κατά την αντίθετη φορά τα εξισωµένα σύµβολα κατά 
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( )
,

ˆ res
U mθ  πριν αυτά τροφοδοτήσουν την τελική συσκευή απόφασης. Η βαθµίδα (γ) ενηµερώνεται 

σύµφωνα µε την διαδικασία ( )
, 1 .

0

ˆ ˆ
m

res
U m U m

l
θ θ+

=

=∑ . Με το αντίθετο της  γωνίας αυτής περιστρέφεται το 

επόµενο OFDM σύµβολο, πριν την επεξεργασία του.  

 

2.4 Εκτιµητές  

Οι προτεινόµενοι εκτιµητές µπορούν να βασισθούν τόσο σε µεθόδους οι οποίες λαµβάνουν 

προσωρινές αποφάσεις όσο και µε µεθόδους οι οποίες χρησιµοποιούν υποφέροντα πιλότους. Στην 

πρώτη περίπτωση, εκτιµάται και διορθώνεται το ( )res
mU  (ή η αντίστοιχη φάση), ενώ στη δεύτερη 

περίπτωση γίνεται απ’ ευθείας εκτίµηση και διόρθωση του mU  µε χρήση συµβόλων πιλότων. Για το 

λόγο αυτό η εκτιµητέα παράµετρος µπορεί να περιγραφεί από τον όρο U ως εξής: ( )res
mU U=  για την 

περίπτωση λήψης προσωρινών αποφάσεων και mU U=  για την περίπτωση χρήσης συµβόλων 

πιλότων. Τα αντίστοιχα ορίσµατα φάσης περιγράφονται ως Uθ . Κατά τον ίδιο τρόπο, ο όρος ( )mX k  

περιγράφει το αποτέλεσµα των προσωρινών αποφάσεων για τα ( )mX k , ή τα αντίστοιχα σύµβολα 

πιλότους. 

 

2.4.1 Εκτιµητές µιγαδικού διανύσµατος  

2.4.1.1 Εκτιµητής ∆ιανύσµατος Μεγίστης Πιθανοφάνειας (Maximum Likelihood Vector estimator - 

MLV) 

Υποθέτοντας ανεξάρτητα και οµοιόµορφα κατανεµηµένα εκπεµπόµενα σύµβολα (independent, 

identically distributed – i.i.d.) καθώς και OFDM σύµβολο µεγάλου µήκους, οι τυχαίες κατανοµές του 

ICI µπορούν να περιγραφούν σαν κανονικές (Gaussian). Για το λόγο αυτό, ο συνολικός θόρυβος 

(θερµικός και ICI) µπορεί να θεωρηθεί κανονικός και ασυσχέτιστος ανά υποφέρον, αλλά µε άνισες 

αποκλίσεις οι οποίες είναι συνάρτηση του δείκτη υποφέροντος k. Στην περίπτωση αυτή µπορεί 

εύκολα να δειχθεί ότι η ML εκτίµηση του U , δίνεται από τη σχέση (Παράρτηµα, παρ. 2-10) 
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2* 2

2 2

( ) ( ) ( ) / ( )
ˆ

( ) ( ) / ( )

m m m tot
MLV k

m m tot
k

R k X k H k k
U

X k H k k

σ

σ
∈Ω

∈Ω

=
∑

∑
 (2-20) 

Στην περίπτωση των προσωρινών αποφάσεων, το ( )mR k  είναι το παρατηρητέο (observable) µετά τη 

βαθµίδα (γ) και την εξίσωση καναλιού, ενώ στην περίπτωση χρήσης πιλοτικών συµβόλων  είναι το 

αντίστοιχο παρατηρητέο µετά την εξίσωση καναλιού µόνο: 

1
ˆ( ) ( ) ; για ανιχνευτικες αποφασεις 

( ) ( ); για πιλοτικα συµβολα
m m m

m
m m

Y k H k UR
Y k H k

−
⎧⎪= ⎨
⎪⎩

    (2-21) 

Ο όρος  2 2 2( ) ( )tot th ICIk kσ σ σ= +  περιγράφει τη διασπορά του συνολικού θορύβου (θερµικού και ICI) 

ανά υποφέρον, πριν την εξίσωση καναλιού. Σε ένα πρακτικό σύστηµα θα µπορούσε να 

χρησιµοποιηθεί ένας εκτιµητής σηµατοθορυβικής σχέσης ανά υποφέρον, ο οποίος θα δρά µετά τον 

DFT του δέκτη και τον εξισωτή καναλιού. Αυτός ο εκτιµητής θα µπορούσε να χρησιµοποιηθεί 

προκειµένου να υπολογίσει τους όρους 22 ( ) ( )tot mk H kσ . 

Η διασπορά του MLV εκτιµητή στην περίπτωση όπου θεωρηθούν αλάνθαστες προσωρινές 

αποφάσεις, µεγάλη σηµατοθορυβική σχέση και µεγάλο 0L , µπορεί να προσεγγιστεί από τη σχέση 

(Παράρτηµα, παρ. 2-11): 

 { }
1

2 2ˆvar ( ) / ( )MLV
S m tot

k
U U E H k kσ

−

∈Ω

⎛ ⎞
− ≈ ⎜ ⎟

⎝ ⎠
∑  (2-22)  

Σηµειώνεται ότι στον υπολογισµό της απόδοσης του εκτιµητή, χρησιµοποιήθηκε µόνο η υπόθεση του 

φασµατικά ασυσχέτιστου ICI, και όχι η προσέγγιση κανονικότητας του θορύβου.  

 

2.4.1.2 Εκτιµητής ∆ιανύσµατος Αµελητέου ICI (Negligible-ICI (Maximum Likelihood) 

complex Vector estimator -NIV) 

Ο εκτιµητής αυτός αποτελεί προσέγγιση της ML λύσης , η οποία θεωρεί ότι ο επιπλέον 

θόρυβος λόγω ICI είναι αµελητέος: 
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2*

2

( ) ( ) ( )
ˆ

( ) ( )

m m m
NIV k

m m
k

R k X k H k
U

X k H k
∈Ω

∈Ω

=
∑

∑
 (2-23) 

Ο συγκεκριµένος αλγόριθµος ο οποίος αγνοεί τον θόρυβο λόγω ICI, είναι πολύ πιο εύκολος προς 

υλοποίηση καθώς δεν χρησιµοποιεί την γνώση της σηµατοθορυβικής σχέσης. Είναι ισοδύναµος µε 

τον αντίστοιχο που προτείνεται στην αναφορά [13], και αναµένεται να έχει απόδοση σχεδόν ίδια µε 

τον ML σε µικρές σηµατοθορυβικές σχέσεις όπου ο θόρυβος λόγω ICI είναι πολύ µικρότερος σε 

σχέση µε τον θερµικό. Το γεγονός αυτό επιβεβαιώνεται και στη συνέχεια µέσω προσοµοιώσεων. Η 

διασπορά στο λάθος εκτίµησης υπολογίζεται να είναι: 

{ }
22

2
2

'

( ) ( )
ˆvar

( ')

tot m
NIV k

s m
k

k H k
U U

E H k

σ
∈Ω

∈Ω

− ≈
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑

∑
   (2-24) 

2.4.1.3 Εκτιµητής ∆ιανύσµατος Επιπέδου καναλιού (Flat-Channel complex Vector estimator 

- FCV) 

Ο MLV αλγόριθµος µπορεί να απλοποιηθεί περαιτέρω στην περίπτωση που θεωρηθεί κανάλι 

φασµατικά µη επιλεκτικό (flat fading channel). Τότε 

*

2

( ) ( )
ˆ

( )

m m
FCV k

m
k

R k X k
U

X k
∈Ω

∈Ω

=
∑

∑
 (2-25) 

Ο προκύπτων  αλγόριθµος είναι υψηλής ευαισθησίας στη φασµατική επιλεξιµότητα του καναλιού. Η 

µείωση της απόδοσης του αλγορίθµου είναι κυρίως ορατή στις χαµηλές σηµατοθορυβικές σχέσεις. Η 

διασπορά του εκτιµητή δίνεται από τη σχέση 

{ }
2

22
0

( )1ˆvar
( )

FCV tot

kS m

kU U
L E H k

σ
∈Ω

− ≈ ∑  (2-26) 

Σηµειώνεται ότι η φασµατική απόκριση του καναλιού επηρεάζει την απόδοση του αλγορίθµου. 
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2.4.1.4 Εκτιµητής Μέσου ∆ιανύσµατος (Sample Average complex Vector estimator - SAV). 

Ένας ψευδο- ML αλγόριθµος µπορεί να χρησιµοποιηθεί, ο οποίος παίρνει τη µέση τιµή των 

ανεξάρτητων µιγαδικών εκτιµήσεων ελαχίστων τετραγώνων. Αυτή η διαισθητική λύση περιγράφεται 

σαν  

0 0

( )1 1ˆ ˆ
( )

SAV m

k k m

R kU U
L L X k∈Ω ∈Ω

= =∑ ∑         (2-27) 

µε αντίστοιχη διασπορά 

{ } { }
2

2
22

0

( )1ˆvar ( )
( )

SAV tot
m

k m

kU U E X l
L H k

σ −

∈Ω

− ≈ ∑  (2-28) 

Σηµειώνεται ότι καθώς η διασπορά λάθους των εκτιµητών είναι συνάρτηση του 2 ( )tot kσ , η 

συνιστώσα του ICI θορύβου 2 ( )ICI kσ  θα εισάγει ένα όριο στην βέλτιστη απόδοση του αλγορίθµου η 

οποία θα είναι κυρίως ορατή στις µεγάλες σηµατοθορυβικές σχέσεις, όπου ο θερµικός θόρυβος είναι 

συγκρίσιµος του ICI. 

 

Στη συνέχεια αναλύεται το δεύτερο είδος εκτιµητών, οι εκτιµητές φάσης.   

 

2.4.2 Εκτιµητές φάσης 

Κατά τον ίδιο τρόπο µε τον υπολογισµό του MLV αλγορίθµου, µπορεί να υπολογιστεί απ’ 

ευθείας ο ML εκτιµητής της στροφής φάσης λόγω CPI, ο οποίος, όπως είναι εύκολο να δειχθεί 

συγκρινόµενος µε την (2-15), είναι το όρισµα φάσης του αντίστοιχου MLV εκτιµητή. Ορίζουµε τον 

αντίστοιχο αλγόριθµο σαν MLPH. Με διαδικασία παρόµοια µε εκείνη  η οποία ακολουθήθηκε για 

τους εκτιµητές µιγαδικού διανύσµατος, προκύπτουν υπο-βέλτιστες προσεγγίσεις οι οποίες οδηγούν 

στους Negligible-ICI (NI) και Flat-Channel (FC) ML εκτιµητές φάσεις µε διασπορά η οποία 

προσεγγιστικά είναι η µισή των αντιστοίχων εκτιµητών διανύσµατος. Ένας ακόµα ad hoc εκτιµητής 

φάσης, ο οποίος ονοµάζεται PH-SAV, προκύπτει από το όρισµα φάσης του εκτιµητή SAV. 

Περαιτέρω προσεγγίσεις/ απλοποιήσεις  των εκτιµητών φάσης µπορούν να προκύψουν µε χρήση της 

υπόθεσης ότι η στροφή λόγω CPI, η οποία και πρέπει να εκτιµηθεί, είναι µικρή (λόγω της συνεχούς 

διόρθωσης  που πραγµατοποιεί η βαθµίδα (γ)). Στην περίπτωση αυτή, η αντίστροφη εφαπτοµένη 
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µπορεί να παραλειφθεί κάνοντας τους αλγορίθµους απλούστερα υλοποιήσιµους. Χρησιµοποιώντας 

το ίδιο επιχείρηµα, ο PH-SAV µπορεί να  απλοποιηθεί στην απλή µορφή 

{ }( )

0

( )1ˆ ˆarg Im
( )

PH SAV PH SAV m
U

k m

R kU
L X k

θ − −

∈Ω

⎧ ⎫
= ≈ ⎨ ⎬

⎩ ⎭
∑  (2-29) 

όπου το όρισµα φάσης του αντίστοιχου εκτιµητή µιγαδικού διανύσµατος έχει αντικατασταθεί από το 

µιγαδικό µέρος (Im). Όταν η στροφή φάσης µεταξύ δύο OFDM συµβόλων είναι µικρή τότε ο 

αλγόριθµος συµπίπτει µε εκείνους οι οποίοι περιγράφονται στις αναφορές [12] και [16]. Στην 

τελευταία προτείνεται η εκτίµηση να γίνεται σε υποφέροντα µε µεγάλη αντίστοιχη ενέργεια 

καναλιού, έτσι ώστε να είναι µικρότερη η επίδραση του θορύβου, και εποµένως να µειώνεται η 

ευαισθησία στα λάθη των προσωρινών αποφάσεων. Η διαδικασία αυτή είναι εγγενής στους ML 

αλγορίθµους µέσω των (βέλτιστων) συντελεστών βάρους στα αντίστοιχα υποφέροντα. 

 

2.5 Προτεινόµενο σχήµα ενάντια σε PLL ανά υποφέρον. 

Καθώς η επίδραση του CPI µπορεί να µοντελοποιηθεί σαν µία στροφή φάσης η οποία αλλάζει 

αργά µε το χρόνο, άλλα ad hoc σχήµατα θα µπορούσαν να χρησιµοποιηθούν για τη διόρθωσή του. 

Ένα τέτοιο σχήµα είναι µία συστοιχία από PLL, η οποία εκτιµά και διορθώνει τη στροφή φάσης 

ανεξάρτητα ανά υποφέρον. Η διαδικασία µε την οποία παρακολουθείται η φάση περιγράφεται, 

παρόµοια µε την [62], από τη σχέση  

{ }*
, 1 , ,

( )ˆ ˆ ˆˆ( ) ( ) Im ( )exp ( )
( )

PLL PLL PLLm
U m U m m U m

m

Y kk k X k j k
H k

θ θ µ θ+

⎧ ⎫
= + −⎨ ⎬

⎩ ⎭
 (2-30)  

όπου ο όρος µ  περιγράφει την παράµετρο µεγέθους βήµατος (step-size parameter) και  ˆ ( )mX k  είναι 

η απόφαση για το αντίστοιχο σύµβολο. Για τον ίδιο λόγο θα µπορούσαν να χρησιµοποιηθούν και 

βρόχοι δεύτερης τάξης. Τέτοιες λύσεις δεν εξετάζονται στην εργασία αυτή για δύο λόγους: Η 

πολυπλοκότητα ενός τέτοιου συστήµατος είναι σηµαντικά µεγαλύτερη από το προτεινόµενο σχήµα 

και επίσης τα αδύνατα σηµεία της ανεξάρτητης ανά υποφέρον προσέγγισης, τα οποία συζητούνται 

στο κεφάλαιο µε τις προσοµοιώσεις, συνεχίζουν να υφίστανται και στους βρόχους δευτέρας τάξεως. 
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2.6 Επίδραση του ICI στους εκτιµητές    

Υπενθυµίζεται ότι για τον υπολογισµό της διασποράς λάθους των εκτιµητών θεωρήθηκε 

φασµατικά ασυσχέτιστο ICI. Όπως αποδεικνύεται, στην παράγραφο 2-11, η φασµατική συσχέτιση 

της πραγµατικής ICI διαδικασίας δεν επηρεάζει την αναµενόµενη απόδοση των εκτιµητών 

διανύσµατος, αντίθετα µε τους εκτιµητές φάσης, όπου η συσχέτιση τείνει να αυξήσει την πραγµατική 

διασπορά. Αυτή η µείωση της απόδοσης είναι σηµαντική κυρίως όταν η εκτίµηση βασίζεται σε 

πρατηρητέα τα οποία βρίσκονται σε γειτονικά υποφέροντα. Προκειµένου να ποσοτικοποιηθεί αυτό 

το φαινόµενο, ορίζεται η διαφορά πραγµατικής απόδοσης του εκτιµητή (µε συσχετισµένο ICI) µε την 

απόδοση κατά την οποία έχει θεωρηθεί η υπόθεση ασυσχέτιστου ICI, σαν  

{ } { }2

actual ICI uncorrelated ICI
ˆ ˆvar varU U U UD θ θ θ θ= − − −   (2-31) 

Στην παράγραφο 2-11 έχει επίσης δειχθεί ότι η µέγιστη υποβάθµιση της απόδοσης του εκτιµητή 

2
maxD  συµβαίνει όταν για εκτίµηση έχουν χρησιµοποιηθεί όλα τα υποφέροντα. Στην περίπτωση του 

MLPH εκτιµητή, η 2
maxD  υπολογίζεται ότι είναι   

( )

22 2
m

2
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−

=
≠

= −∑   (2-33) 

Στην περίπτωση του NIPH εκτιµητή, δίνεται από τη σχέση 

22

2
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2

'

( ) ( )

2 ( ')

ICI m
k

NIPH

S m
k

k H k
D

E H k

σ
∈Ω
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=
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑

∑
 (2-34) 

όταν για την περίπτωση των FCPH και  MVPH αλγορίθµων, δίνεται από τη σχέση 

 
2

,2
max, /

02
ICI FC

FCPH MVPH
S

D
L E

σ
≈  (2-35) 

όπου 2
,ICI FCσ  είναι η απόκλιση του ICI στην περίπτωση όπου έχει θεωρηθεί κανάλι χωρίς  διαλείψεις: 
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{ }
1

22
,

0

( )
N

ICI FC S m
q
l k

E E U q kσ
−

=
≠

≈ −∑   (2-36)  

Ορίζεται σαν Ω  ένα σύνολο µεγέθους sΩ  από ισαπέχοντα υποφέροντα απόστασης 0d . Στον 

υπολογισµό του 2D  (παρ. 2-11) αποδεικνύεται ότι οι συνεισφέροντες όροι { }2( )mE U q  

αντιστοιχούν σε  0q kd= ±  µε 1... 1k sΩ= − . Λαµβάνοντας υπ’ όψιν ότι το { }2( )mE U q  µειώνεται µε 

το q  (βλ. (2-14)), συµπεραίνεται ότι το 2D  µειώνεται µε το 0L . Επίσης συµπεραίνεται, µε χρήση 

προσοµοιώσεων, ότι όταν το 0L  αυξάνεται, το 2D  τείνει να µηδενιστεί. 

Συµπερασµατικά οι αποκλίσεις λάθους των εκτιµητών είναι κάτω φραγµένες από τις εκφράσεις 

οι οποίες υπολογίσθηκαν µε τη χρήση του φασµατικά ασυσχέτιστου ICI, και άνω φραγµένες από τις 

ίδιες εκφράσεις στις οποίες έχει όµως προστεθεί η υποβάθµιση απόκλισης όπως έχει υπολογιστεί   

από τις σχέσεις (2-32)-(2-36).  

 

2.7 Μέθοδοι επέκτασης της περιοχής λειτουργίας του σχήµατος µε χρήση προσωρινών αποφάσεων 

Η περιοχή λειτουργίας του προτεινόµενου σχήµατος, το οποίο χρησιµοποιεί προσωρινές 

αποφάσεις, περιορίζεται από το ( )res
mU , που πρέπει να είναι τέτοιο ώστε τα περισσότερα από τα 

λαµβανόµενα (διαµορφωµένα κατά QAM) σύµβολα, να είναι στα (γεωµετρικά) όρια σωστής 

απόφασης. Αυτό µπορεί να είναι  ιδιαίτερα δύσκολο στις περιπτώσεις µετάδοσης QAM συµβόλων 

υψηλής τάξης (όπως 64 QAM). Προκειµένου να ξεπεραστεί αυτό το πρόβληµα προτείνονται δύο 

σχήµατα τα οποία και περιγράφονται παρακάτω: 

(V.1)  Σχήµα αρωγής µέσω χρήσης αστερισµών µειωµένης τάξης (Reduced Constellation Aided – RCA 

scheme) και   

(V.2) Σχήµα προσωρινών αποφάσεων βασισµένο σε εσωτερικά σύµβολα (Inner-Symbols Decision-

Directed scheme – ISDD)   

V.1: RCA:  Αυτό το σχήµα υποθέτει ότι το σύνολο υποφερόντων Ω , το οποίο χρησιµοποιείται για 

προσωρινές αποφάσεις, είναι διαµορφωµένο µε QAM σύµβολα µικρής τάξης, που είναι πιο εύρωστα 

στα λάθη απόφασης. Στην περίπτωση όπου το σύνολο Ω είναι πολύ µικρού µεγέθους (ένα ή δύο 
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υποφέροντα) µπορεί να χρησιµοποιηθεί µία προσέγγιση δύο βηµάτων: Μία πρώτη χονδροειδής 

εκτίµηση και διόρθωση λαµβάνει χώρα χρησιµοποιώντας το Ω. Με τον τρόπο αυτό τα περισσότερα 

σύµβολα επανατοποθετούνται στις περιοχές σωστής απόφασης. Ακολουθεί ένας δεύτερος γύρος 

εκτίµησης/ διόρθωσης, αυξηµένης ακριβείας, ο οποίος βασίζεται σε προσωρινές αποφάσεις οι οποίες 

λαµβάνουν χώρα σε ένα µεγαλύτερο σύνολο υποφερόντων. 

 

V.2: ISDD: Μία άλλη προσέγγιση επέκτασης της περιοχής λειτουργίας του σχήµατος για 

µεγαλύτερες PHN και RFO βασίζεται στο γεγονός ότι τα εσωτερικά σηµεία ενός συνηθισµένου 

QAM αστερισµού αποτελούν QPSK υπο-αστερισµούς. Σε υψηλά SNR, στροφή λόγω CPI µπορεί να 

οδηγήσει σε λάθη απόφασης. Μία λεπτοµερής εξέταση της γεωµετρίας των QAM αστερισµών 

δείχνει ότι όποτε εκπέµπεται ένα εσωτερικό σύµβολο, η διαδικασία απόφασης θα εξάγει ένα από τα 

σύµβολα ίδιου ή µεγαλύτερου πλάτους, γεγονός το οποίο δεν είναι αληθές για τα υπόλοιπα σύµβολα. 

Η παρατήρηση αυτή, συνδυαζόµενη µε το ότι η γωνιακή απόσταση µεταξύ των εσωτερικών QPSK 

συµβολών είναι µεγαλύτερη, υποδηλώνει ότι αν η συσκευή απόφασης εξάγει ένα εσωτερικό 

σύµβολο, η απόφαση µπορεί να θεωρηθεί σαν µεγαλύτερης αξιοπιστίας. Με χρήση των παραπάνω 

παρατηρήσεων προκύπτει το προτεινόµενο σχήµα: Μετά τη λήψη των προσωρινών αποφάσεων στη 

βαθµίδα (α), οι αποφάσεις οι οποίες αντιστοιχούν σε εσωτερικά QPSK σύµβολα θεωρούνται 

αξιόπιστες και η εκτίµηση γίνεται χρησιµοποιώντας µόνο τα σύµβολα αυτά. Στην περίπτωση όπου 

κατά τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου δεν εµφανίζεται εσωτερικό σύµβολο, δεν λαµβάνει χώρα 

εκτίµηση και διόρθωση. Η διαδικασία θα συνεχισθεί µε την επανεµφάνιση εσωτερικού συµβόλου. 

Προκειµένου ένα τέτοιο σχήµα  να αδυνατεί να ακολουθήσει τη στροφή λόγω CPI, θα πρέπει να µην 

εµφανιστεί (τυχαία) κανένα εσωτερικό σύµβολο για ένα µεγάλο αριθµό OFDM συµβόλων.  

Ενδεχόµενο ιδιαιτέρως µικρής πιθανότητας. 

 

2.8 Προσοµοιώσεις 

Προκειµένου να διερευνηθεί η απόδοση των προτεινόµενων αλγορίθµων και σχηµάτων, έχουν 

λάβει χώρα εκτεταµένες προσοµοιώσεις. Έχουν υποτεθεί M-QAM αστερισµοί µε M=4,16 και 64. Για 

την περιγραφή της συνδυασµένης επίδρασης φάσης έχει χρησιµοποιηθεί  η σηµειογραφία 
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CPI(γ , fT∆ ), όπου 2 Nφγ σ=  και fT∆  είναι η κανονικοποιηµένη RFO σε ποσοστό της φασµατικής 

απόστασης µεταξύ υποφερόντων. Το στατικό κανάλι το οποίο έχει υποτεθεί, περιγράφει διάδοση 

µέσω µη οπτικής επαφής, για εφαρµογές σταθερής ασύρµατης πρόσβασης, µικρού αστικού 

περιβάλλοντος, στη συχνότητα των 5.8 GHz και  χαρακτηρίζεται από έντονη φασµατική 

επιλεκτικότητα Ο DFT είναι 256 σηµείων και το κυκλικό πρόθεµα το οποίο έχει υποτεθεί 

αποτελείται από 48 δείγµατα και είναι µεγαλύτερο του CIR. 

 

2.8.1 Προσοµοιώσεις στη περίπτωση µη ιδανικού ταλαντωτή στον ποµπό 

Οι προσοµοιώσεις της παραγράφου αυτής διερευνούν την απόδοση του συστήµατος όπως 

επηρεάζεται και από του δύο ταλαντωτές (Tx και Rx) στην περίπτωση κατά την οποία δεν 

χρησιµοποιούνται πιλοτικά σύµβολα και επαληθεύει την εγκυρότητα της προσέγγισης (2-9).  

Οι προσοµοιώσεις θεωρούν περιβάλλον όπου υπάρχει µόνο PHN και απεικονίζονται στο Σχ. 

2-6. Ο αλγόριθµος ο οποίος έχει χρησιµοποιηθεί είναι ο NIPH. Για κάθε τιµή PHN,  δύο περιπτώσεις 

έχουν υποτεθεί: Η πρώτη θεωρεί δύο διαφορετικούς ταλαντωτές, έναν στον Tx και έναν στον Rx, µε 

ίσες 2
φσ , ενώ στη δεύτερη περίπτωση θεωρείται µόνο ένας ταλαντωτής στον Rx µε τη διπλάσια 

διασπορά ( 22 φσ ). Επιβεβαιώνεται ότι ένας εκτιµητής/ διορθωτής του mU  µπορεί να διορθώσει την 

επίδραση και των δύο ταλαντωτών όπως ακριβώς και στην περίπτωση του ενός ταλαντωτή στον Rx. 

Επίσης συµπεραίνεται ότι το υπόβαθρο απόδοσης λόγω ICI (το οποίο γίνεται εµφανές για µεγάλες 

τιµές του SNR όπου το ICI είναι η προεξέχουσα πηγή θορύβου) είναι µεγαλύτερο στην περίπτωση 

όπου έχει υποτεθεί ένας ταλαντωτής στον Rx, όπως έχει ήδη περιγραφεί. Για τις προσοµοιώσεις οι 

οποίες περιγράφονται στις επόµενες παραγράφους έχει υποτεθεί µόνο ένας ταλαντωτής στον Rx για 

δύο λόγους: (α) στην περίπτωση αυτή η (2-9) είναι ακριβής ισότητα, οπότε και µπορούν να 

επιβεβαιωθούν τα θεωρητικά αποτελέσµατα που παρέχονται στις προηγούµενες παραγράφους και (β) 

επειδή όπως δείχθηκε αυτή είναι µία πεσιµιστική (συντηρητική) υπόθεση σχετικά µε την 

αναµενόµενη απόδοση. 
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CPI (0.01, 0) Rx
CPI (0.02, 0) Tx-Rx
CPI (0.02, 0) Rx
CPI (0.03, 0) Tx-Rx
CPI (0.03, 0) Rx

 

Σχ. 2-6. Απόδοση του προτεινόµενου σχήµατος, µε χρήση του NIPH αλγορίθµου, στην 

περίπτωση ιδανικού και πραγµατικού Rx ταλαντωτή. 

 
 

2.8.2 Προσοµοιώσεις µε σχήµα µειωµένης επεξεργασίας 

Το προτεινόµενο σχήµα µπορεί να απλοποιηθεί υιοθετώντας µεθόδους µειωµένης 

επεξεργασίας (Reduced Processing – RP), µε αντίστοιχη µείωση στην απόδοση του συστήµατος. 

Στην συγκεκριµένη RP µέθοδο, η κοινή επίδραση του CPI εκτιµάται χωρίς την χρήση προσωρινών 

αποφάσεων αλλά µε τη χρήση των αποφάσεων της τελική συσκευής απόφασης . Η προκύπτουσα 

εκτίµηση χρησιµοποιείται µόνο για τη ανανέωση της βαθµίδας (γ) ενώ οι βαθµίδες (α) και (β) 

απουσιάζουν. Καθώς το προτεινόµενο αυτό σχήµα µειωµένης πολυπλοκότητας δεν χρησιµοποιεί την 

εκτίµηση για τη διόρθωση του CPI στο τρέχον OFDM σύµβολο, αλλά στο επόµενο, αναµένεται 

υποβιβασµός της απόδοσης του σχήµατος. 
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Σχ. 2-7. Μείωση απόδοσης λόγω χρήσης µεθόδου µειωµένης επεξεργασίας; MLPH αλγόριθµος; 

L0=256; 16-QAM. 

 

 Στο Σχ. 2-7 απεικονίζεται αυτός ο υποβιβασµός για διάφορες τιµές του CPI. Έχει γίνει χρήση  

MLPH αλγορίθµου, 16-QAM διαµόρφωσης και η εκτίµηση έχει λάβει χώρα στο σύνολο των 

υποφερόντων ( 0L N= ). Παρατηρείται ότι η µείωση απόδοσης µπορεί να θεωρηθεί αµελητέα µόνο 

στην περίπτωση µικρών CPI τιµών και στα χαµηλά SNR .   

  

2.8.3 Σύγκριση προτεινόµενου σχήµατος  µε  PLL ανά υποφέρον 

Στο Σχ. 2-8 απεικονίζεται η απόδοση της συστοιχίας PLL σε σύγκριση µε την αντίστοιχη 

απόδοση του προτεινόµενου σχήµατος για  4- και 16-QAM. Η τιµή της παραµέτρου έχει επιλεγεί 

ώστε το PLL να επιτυγχάνει την καλύτερη δυνατή απόδοση. Συµπεραίνεται ότι η χρήση συστοιχίας 

από PLL ανά υποφέρον έχει σηµαντικά µειωµένη απόδοση σε σχέση µε εκείνη του προτεινόµενου 

σχήµατος, ακόµα και στην περίπτωση όπου εκπέµπονται σύµβολα διαµορφωµένα κατά 4 - QAM  
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Σχ. 2-8. ∆ιαφορά απόδοσης µεταξύ του προτεινόµενου σχήµατος και συστοιχίας ανεξαρτήτων  

PLL ανά υποφέρον, L0=256; 4,16-QAM. 

 

Η µείωση απόδοσης οφείλεται κυρίως στην ευαισθησία του PLL στον θόρυβο, καθώς δεν 

επιχειρείται βελτιστοποίηση της εκτίµησης µε χρήση της γνώσης ότι το CPI έχει κοινή επίδραση σε 

όλα τα υποφέροντα. Το φαινόµενο αυτό είναι ιδιαιτέρως έντονο στην περίπτωση όπου το PLL 

προσπαθεί να ανιχνεύσει και να ακολουθήσει τη στροφή φάσης σε υποφέρον που βρίσκεται σε 

έντονη φασµατική διάλειψη. Σε τέτοια περίπτωση µε µείωση της τιµής του µ  αυξάνεται η ευρωστία 

του PLL αλγορίθµου στο θόρυβο αλλά µειώνεται η ικανότητα προσαρµογής του στις αλλαγές φάσης. 

Σε αντίθεση µε τη συστοιχία από PLL, το προτεινόµενο σχήµα βελτιστοποιεί την εκτίµηση 

χρησιµοποιώντας ένα µεγάλο αριθµό υποφερόντων. Κατά αυτόν τον τρόπο, η προτεινόµενη τεχνική 

µπορεί να θεωρηθεί σαν ένας ανιχνευτής φάσης που χρησιµοποιεί τη γνώση της κοινής επίδρασης 

του CPI ανά υποφέρον ώστε να µειωθεί η ευαισθησία στο θόρυβο. 
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2.8.4 Επίδοση των εκτιµητών µε µέτρο την διασπορά σφάλµατος 

Το Σχ. 2-9 απεικονίζει την επίδοση διασποράς σφάλµατος  των εκτιµητών µιγαδικού 

διανύσµατος και επιβεβαιώνονται τα αναλυτικά αποτελέσµατα των παραγράφων (2.4) και (2.6). Για 

τις προσοµοιώσεις αυτές έχουν θεωρηθεί αρχικά αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις.  

10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
10-5

10-4

10-3

10-2

Eb/No (dB)

E
st

im
at

io
n 

V
ar

ia
nc

e

CPI (0.01, 0.5), 16-QAM, L0=64

Analytical for MLV (UA)
Simulated for MLV
Analytical for NIV (UA)
Simulated for NIV
Analytical for FCV (UA)
Simulated for FCV
Analytical for SAV (UA)
Simulated for SAV

 

Σχ. 2-9. ∆ιασπορά σφάλµατος εκτιµητών µιγαδικού διανύσµατος (CV); L0=64; 16-QAM και 

απόσταση 4 µεταξύ των υποφερόντων που χρησιµοποιούνται για εκτίµηση. 

 

Τα υποφέροντα που έχουν χρησιµοποιηθεί για εκτίµηση είναι 0 64L = , διατεταγµένα σε ίσες 

αποστάσεις και επίσης έχει θεωρηθεί 64- QAM διαµόρφωση. Τα απεικονιζόµενα αναλυτικά 

αποτελέσµατα χρησιµοποιούν την υπόθεση του φασµατικά ασυσχέτιστου  (Uncorrelated Assumption 

– UA) ICI. Όπως παρατηρείται, οι NI αλγόριθµοι παρουσιάζουν υποδεέστερη απόδοση σε σχέση µε 

τους αντίστοιχους ML µόνο στα υψηλά SNR όπου ο θόρυβος λόγω ICI είναι ο προεξέχων. Στην 

περίπτωση της FC απλοποίησης παρατηρείται επιπρόσθετη υποβάθµιση απόδοσης, η οποία είναι 

άµεσα εξαρτώµενη από την φασµατική επιλεκτικότητα του καναλιού και µπορεί να είναι µεγαλύτερη 

από 10 dΒ. Όπως επίσης είναι αναµενόµενο ο SAV αλγόριθµος είναι µικρότερης ακόµα απόδοσης σε 

σχέση µε τους προηγούµενους.  
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Στο Σχ. 2-10 απεικονίζεται η εξάρτηση της διασποράς λάθους του εκτιµητή από την απόσταση 

0d  των υποφερόντων που έχουν χρησιµοποιηθεί για εκτίµηση, στην περίπτωση όπου η διαµόρφωση 

είναι 16-QAM, 0 64L =  και έχει θεωρηθεί AWGN κανάλι µε αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις. Οι 

προσοµοιώσεις απεικονίζουν αποστάσεις οι οποίες κυµαίνονται από 0 0d =  (η εκτίµηση γίνεται σε 

διπλανά υποφέροντα) έως 0 3d = . Τα αποτελέσµατα απεικονίζουν την απόδοση των ML 

αλγορίθµων. Οι αναλυτικές (analytical) καµπύλες περιγράφουν την ελάχιστη διασπορά (στην 

περίπτωση της φασµατικά ασυσχέτιστης υπόθεσης) καθώς επίσης και τη µέγιστη διασπορά 

(θεωρώντας το πραγµατικό ICI, όπως περιγράφεται στην παράγραφο 2.6). Παρατηρείται ότι στην 

περίπτωση των εκτιµητών µιγαδικού διανύσµατος η διασπορά είναι ανεξάρτητη του 0d , ενώ η 

διασπορά των εκτιµητών φάσης µειώνεται καθώς το 0d  αυξάνεται, όπως επίσης περιγράφεται στην 

παράγραφο 2.6. Στο Σχ. 2-11 απεικονίζεται η απόδοση των εκτιµητών φάσης στη περίπτωση όπου 

0L N= , συγκρινόµενη µε τα θεωρητικά αποτελέσµατα και παρατηρείται ότι υπάρχει πολύ καλή 

συµφωνία. Η επίδραση των πραγµατικών (µε σφάλµατα) προσωρινών αποφάσεων στη διασπορά των 

ML και MLPH αλγορίθµων, για κανάλι µε διαλείψεις και  0L N= , απεικονίζεται στο Σχ. 2-12. Από 

το ίδιο σχήµα γίνεται αντιληπτό ότι η απόδοση του MLPH αλγορίθµου είναι υποδεέστερη από την 

αναµενόµενη υπό την υπόθεση φασµατικά ασυσχέτιστου ICI.  

 

2.8.5 To RCA σχήµα  

Οι προσοµοιώσεις του Σχ. 2-13 απεικονίζουν την απόδοση του RCA σχήµατος µε 64-QAM 

διαµόρφωση και εκτιµητές διανύσµατος. Στην περίπτωση αυτή έχουν χρησιµοποιηθεί 4 ισαπέχοντα 

υποφέροντα, διαµορφωµένα µε 4-QAM, η θέση των οποίων δεν είναι σταθερή αλλά µετακινούνται 

κυκλικά κατά µία θέση ανά OFDM σύµβολο. Με τον τρόπο αυτό επιτυγχάνεται µείωση της 

ευαισθησίας της εκτίµησης στις φασµατικές διαλείψεις. Για τις προσοµοιώσεις χρησιµοποιήθηκε CPI 

(0.002,1), τέτοιο ώστε ένα συµβατικό σύστηµα χρήσης προσωρινών αποφάσεων να µη µπορεί να 

παρέχει αξιόπιστη έξοδο. Παρατηρείται ότι το προτεινόµενο σχήµα µπορεί να διορθώσει το CPI 

σχεδόν ιδανικά, χωρίς καν την χρήση διαδικασίας δύο βηµάτων, ανεξάρτητα του αλγορίθµου 

εκτίµησης που έχει επιλεχθεί . 
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Σχ. 2-10. ∆ιασπορά σφάλµατος των MLPH και MLV εκτιµητών; L0=64; 16-QAM; AWGN 

κανάλι και µεταβλητή απόσταση µεταξύ των υποφερόντων που χρησιµοποιούνται για 

εκτίµηση. 
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Σχ. 2-11. ∆ιασπορά σφάλµατος των εκτιµητών φάσης; L0=256; 16-QAM. 
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Σχ. 2-12. Προσοµοιωµένη και αναλυτική απόδοση των CV και PH εκτιµητών µε ιδανικές και 

πραγµατικές προσωρινές αποφάσεις. 
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Σχ. 2-13. Απόδοση του RCA σχήµατος µε χρήση εκτιµητών διανύσµατος. 
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2.8.6 Το ISDD σχήµα 

Προκειµένου να διερευνηθεί η απόδοση του προτεινόµενου ISDD σχήµατος, έχουν 

πραγµατοποιηθεί προσοµοιώσεις για διαµορφώσεις 16- και 64-QAM. Τα Σχ. 2-14 και Σχ. 2-15 

απεικονίζουν την απόδοση για τους εκτιµητές φάσης και διανύσµατος, µε χρήση του σχήµατος ISDD 

και 64-QAM. Οι προσοµοιώσεις χρησιµοποιούν CPI(0.002,1). Η επαγόµενη στροφή λόγω αυτού του 

CPI είναι απαγορευτική για τη λήψη αξιόπιστων προσωρινών αποφάσεων. Αποδεικνύεται ότι στην 

περίπτωση όπου χρησιµοποιείται διόρθωση ενός βήµατος η επιλογή του αλγορίθµου επηρεάζει 

σηµαντικά την απόδοση του συστήµατος, καθώς τα εσωτερικά σύµβολα, στα οποία και βασίζεται η 

εκτίµηση, είναι µικρής ενέργειας (σε σύγκριση µε τη µέση ενέργεια συµβόλου) και η πιθανότητα 

εµφάνισής τους είναι µικρή (4/64). Επιπρόσθετα, δείχνεται ότι το σύστηµα το οποίο χρησιµοποιεί 

εκτιµητές φάσης έχει βελτιωµένη απόδοση σε σχέση µε εκείνο που χρησιµοποιεί εκτιµητές 

διανύσµατος. Με χρήση διόρθωσης δύο βηµάτων, η προκύπτουσα απόδοση είναι πολύ κοντά σε 

εκείνη για την οποία έχουµε ιδανική διόρθωση (όπου θεωρείται τέλεια γνώση του CPI), ακόµα και 

για τους εκτιµητές υποδεέστερης απόδοσης. Στο Σχ. 2-16 παρουσιάζονται προσοµοιώσεις για 16-

QAM και CPI (0.01,1). Όπως φαίνεται στην περίπτωση της 16-QAM διαµόρφωσης δεν υπάρχει 

αναγκαιότητα για διόρθωση δύο βηµάτων λόγω της µεγάλης ενέργειας των εσωτερικών συµβόλων 

και την υψηλότερη πιθανότητα µετάδοσης ενός τέτοιου συµβόλου (4/16). 

 

2.9 Συµπεράσµατα  

Στην παράγραφο αυτή προτάθηκαν και µελετήθηκαν βέλτιστοι αλγόριθµοι και οι 

απλοποιηµένες εκδόσεις τους, οι οποίοι, χωρίς την χρήση πιλοτικών συµβόλων, στοχεύουν στην 

διόρθωση της κοινής επίδρασης των PHN και RFO σε όλα τα υποφέροντα του ίδιου OFDM 

συµβόλου. ∆είχθηκε ότι οι εκτιµητές φάσης είναι δυνατό να έχουν καλύτερη απόδοση από τους 

αντίστοιχους διανύσµατος, και ότι µπορούν να επιτύχουν σχεδόν ιδανική διόρθωση ακόµα και στην 

περίπτωση διαµορφώσεων υψηλής τάξης και στην περίπτωση που το µέγεθος του CPI είναι 

απαγορευτικό για την λήψη αξιόπιστων προσωρινών αποφάσεων µέσω συµβατικών µεθόδων 

απόφασης. 
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Σχ. 2-14. Απόδοση SER του προτεινόµενου ISDD σχήµατος µε χρήση των εκτιµητών 

διανύσµατος και χρήση 64-QAM διαµόρφωσης.  
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Σχ. 2-15. Απόδοση SER του προτεινόµενου ISDD σχήµατος µε χρήση των εκτιµητών φάσης και 

χρήση 64-QAM διαµόρφωσης.  
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Σχ. 2-16. Απόδοση SER του προτεινόµενου ISDD σχήµατος µε χρήση των εκτιµητών 

διανύσµατος και χρήση 16-QAM διαµόρφωσης. 
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2.10 Παράρτηµα: Υπολογισµός των ML εκτιµητών µιγαδικού διανύσµατος και φάσης 

2.10.1 Υπολογισµός MLV εκτιµητή 

Σύµφωνα µε τις σχέσεις (2-9) και (2-21), τα τροποποιηµένα ( )mR k  σύµβολα  τα οποία 

χρησιµοποιούνται  προκειµένου να πραγµατοποιηθεί η εκτίµηση, περιγράφονται από τη σχέση 

( ) ( ) ( )m mR k UX k n k= +  (2-37) 

όπου  

1

1

( ) ( ) ; για ανιχνευτικες αποφασεις ˆ( )
( )

( ) ( ) ; για πιλοτικα συµβολαˆ( )

ICI

m m

ICI

m m

n k w k
H k U

n k
n k w k

H k U

−

−

+⎧
⎪
⎪= ⎨ +⎪
⎪⎩

 (2-38) 

Καθώς ο ICI θόρυβος έχει υποτεθεί κανονικός και µηδενικής µέσης τιµής, τα ( )n k περιγράφουν 

δείγµατα κανονικής κατανοµής, µε µηδενική µέση τιµή και διασπορά 

2
2

2

( )
( )

tot

m

k
H k
σ

σ =   (2-39) 

Κατά αυτόν τον τρόπο, η συνάρτηση πυκνότητας πιθανότητας των ( )mR k  συµβόλων δίνεται από τη 

σχέση 

2 2

2

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

m m m
m

tot

R k UX k H k
f R k U

kk σπσ

⎧ ⎫−⎪ ⎪= −⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

 (2-40) 

εποµένως, καθώς οι επιµέρους τυχαίες µεταβλητές έχουν θεωρηθεί ανεξάρτητες ανά υποφέρον, η 

συνάρτηση πυκνότητας πιθανότητας για το σύνολο Ω  θα δίνεται από τη σχέση 

( )

2 2

2

( ) ( ) ( )1( ( ) : \ ) exp
2 ( )2 ( )

o

m m m
m L

k tot

k

R k UX k H k
f R k k U

kk σπ σ ∈Ω

∈Ω

⎧ ⎫−⎪ ⎪∈Ω = −⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭
∑

∏
 (2-41) 

Εξαιρώντας τους όρους οι οποίοι δεν περιέχουν πληροφορία για το U , η log- likelihood συνάρτηση 

προκύπτει από την παραπάνω εξίσωση  
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2 2

2

( ) ( ) ( )
( ( ) : \ )

2 ( )
m m m

m
k tot

R k UX k H k
R k k U

kσ∈Ω

−
Λ ∈Ω =∑  (2-42) 

µε µεγιστοποίηση της οποίας κατά U , προκύπτει η MLV εκτίµηση της σχέσης (2-20) 

 

2.10.2 Υπολογισµός MLPH εκτιµητή 

Στην περίπτωση που χρησιµοποιηθεί για το U  η προσέγγιση µοναδιαίου πλάτους ( jU e θ= ) η 

log-likelihood συνάρτηση, µετατρέπεται στην 

2 2

2

( ) ( ) ( )
( ( ) : \ )

2 ( )

j
m m m

m
k tot

R k e X k H k
R k k

k

θ

θ
σ∈Ω

−
Λ ∈Ω =∑   (2-43) 

µε χρήση της ιδιότητας { }2 2 2 *2Re aα β α β β− = + −  και εξαιρώντας τους όρους οι οποίοι δεν 

περιέχουν πληροφορία για το θ , προκύπτει η ισοδύναµη συνάρτηση 

2*

2

( ) ( ) ( )
( ( ) : \ ) Re

2 ( )

j
m m m

m
k tot

R k X k H keR k k
k

θ

θ
σ

−

∈Ω

⎧ ⎫⎪ ⎪′Λ ∈Ω = ⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

∑  (2-44) 

Ορίζοντας σαν 

*

2

( ) ( )
( )

m m

k tot

R k X k
k

ψ
σ∈Ω

= ∑  (2-45) 

η παραπάνω σχέση µετατρέπεται στην 

( ( ) : \ )mR k k θ′Λ ∈Ω = ( )cos arg
2
ψ

ψ θ⎡ − ⎤⎣ ⎦   (2-46) 

το οποίο µεγιστοποιείται όταν ( )arg MLPHψ θ=  ,από το οποίο προκύπτει ότι ο MLPH εκτιµητής 

δίνεται σαν το όρισµα γωνίας του MLV. 
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2.11 Παράρτηµα: Υπολογισµός απόκλισης σφάλµατος του εκτιµητή MLPH 

Εδώ, υπολογίζεται προσεγγιστικά η διασπορά λάθους του MLPH εκτιµητή µε χρήση της 

ακριβούς περιγραφής για το ICI όπως µοντελοποιείται από την (2-10). Χρησιµοποιώντας την ίδια 

διαδικασία µπορούν να υπολογιστούν και οι διασπορές των άλλων εκτιµητών, ακόµα και όταν έχει 

υποτεθεί ασυσχέτιστο ICI. Οι προσεγγίσεις οι οποίες υιοθετούνται κατά τον υπολογισµό είναι: 

µεγάλος σηµατοθορυβικός λόγος, αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις και µεγάλο Ω. 

Όπως έχει ήδη εξηγηθεί στην παράγραφο 2.3 οι εκτιµητές µπορούν να υπολογίσουν το ( )res
mU  

που περιγράφει την υπολειπόµενη επίδραση του CPI µετά την διόρθωση του 1mU − , όταν έχει γίνει 

χρήση προσωρινών αποφάσεων ή του mU  στην περίπτωση χρήσης πιλότων. Καθώς έχουν υποτεθεί 

αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις, µπορεί να χρησιµοποιηθεί η ίδια ανάλυση. Μπορεί εύκολα να 

δειχθεί ότι στην περίπτωση προσωρινών αποφάσεων ο MLPH εκτιµητής µπορεί να εκφρασθεί σαν: 

2
( ) *

, 2

( )ˆ arg ( ) ( )
( )

mres
U m m m

k tot

H k
R k X k

k
θ

σ∈Ω

⎧ ⎫⎪ ⎪= ⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭
∑  (2-47) 

Με χρήση των (2-9) και (2-21) και καθώς { }( ) { } ( )
, , 1

ˆexp exp res
m U m U m mU j j Uθ θ −≈ =  (από τον ορισµό 

του ( )res
mU ) αποδεικνύεται ότι  

{ }
( )

, 1

( )( )
ˆ( )exp

res tot
m m m

m U m

n kR U X k
H k jθ −

≈ +  (2-48) 

Με χρήση των δύο παραπάνω σχέσεων µπορεί να δειχθεί ότι 

( )
2

( ) ( )
, 2

( ) ( )ˆ arg 1
( )

m mres res
U m m

k tot

H k X k
U M

k
θ

σ∈Ω

⎧ ⎫⎪ ⎪= +⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

∑  (2-49)  

όπου 
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{ }

* * * *
2 2

2 2

( )
, 1 2 2

( ) ( )( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )ˆexp
( ) ( )

tot tot
m m m m

k ktot tot
I Q

m m m mres
m U m m

k ktot tot

n k n kX k H k X k H k
k kM M jM

H k X k H k X k
U j U

k k

σ σ

θ
σ σ

∈Ω ∈Ω

−
∈Ω ∈Ω

= + = =
∑ ∑

∑ ∑
 (2-50) 

 

Με τον ίδιο τρόπο, στην περίπτωση χρήσης γνωστών συµβόλων-πιλότων (άρα  mU U= ) µπορεί να 

δειχθεί ότι η ανάλυση θα είναι η ίδια, καθώς µε χρήση των (2-9) και (2-21), η εκτίµηση του MLPH 

µπορεί να εκφρασθεί στη µορφή: 

( )2( ) 2
,

ˆ arg (0) ( ) ( ) 1 / ( )MLPH
U m m m m tot

k
U H k X k M kθ σ

∈Ω

⎧ ⎫
≈ +⎨ ⎬

⎩ ⎭
∑   (2-51) 

όπου 

* * 2

2 2

( ) ( ) ( ) / ( )

(0) ( ) ( ) / ( )

tot m m tot
k

I Q

m m m tot
k

n k X k H k k
M M jM

U H k X k k

σ

σ
∈Ω

∈Ω

= + =
∑

∑
 (2-52) 

Υποθέτοντας ότι ο όρος ,I QM  είναι µικρός σε σύγκριση µε τη µονάδα (αληθές σε µεγάλα SNR), 

µπορεί να χρησιµοποιηθεί η προσέγγιση { }1 1 expQ QM jM jM+ ≈ + ≈ . Κατά αυτόν τον τρόπο, 

( )
, ,

ˆ MLPH
U m U m QMθ θ≈ +  . Όπου ο όρος QM  είναι µηδενικής µέσης τιµής, και για το λόγο αυτό η 

εκτίµηση είναι µη πολωµένη (unbiased). Ο όρος 
2 2( ) ( ) / ( )m m tot

k
g H k X k kσ

∈Ω

= ∑  είναι µία τυχαία 

µεταβλητή  µε Λόγο ∆ιασποράς προς Τετραγωνική Μέση Τιµή  (Variance-to-Squared-Mean-Ratio – 

VSMR ) ίση µε 

 
( ) ( )222 2 2

2
22 2

( ) / ( )

( ) / ( )

S S m tot
k

S m tot
k

E E H k k
VSMR

E H k k

σ

σ

∈Ω

∈Ω

′ −
=

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑

∑
   (2-53) 

όπου { }42 ( )S mE E X k′ =  είναι 2 2
,16 ,161.32S QAM S QAME E− −′ =  και 2 2

,64 ,641.38S QAM S QAME E− −′ ≈  για 16- και 64-

QAM, αντίστοιχα. Για περιπτώσεις πρακτικού ενδιαφέροντος και µεγάλο Ω, το VSMR είναι ένας 

µικρός αριθµός. Για παράδειγµα, εάν υποτεθεί κανάλι επίπεδης διάλειψης, µε διαµόρφωση 16-QAM 
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και 0 64L = το αντίστοιχο VSMR είναι περίπου -23dB. Για τον λόγο αυτό η τυχαία µεταβλητή µπορεί 

προσεγγιστικά να αντικατασταθεί από τη µέση τιµή της, 2 2( ) / ( )S m tot
k

g E H k kσ
∈Ω

= ∑  ,  οπότε 

* * 21 ( ) ( ) ( ) / ( )
(0) tot m m tot

km

M n k X k H k k
U g

σ
∈Ω

≈ ∑  (2-54) 

Για το λόγο αυτό η διασπορά του εκτιµητή είναι 

{ } { } { } ( ){ }22( ) 2 2 *
, ,

1 1ˆvar
2 4

ML PH
U m U m QE M E M E M Mθ θ− − ≈ = − +   (2-55) 

Στη συνέχεια υπολογίζονται οι αντίστοιχοι όροι ενδιαφέροντος:  

(1) Υπολογισµός του όρου { }2E M : χωρίζοντας τον συνολικό θόρυβο σε θερµικό και θόρυβο λόγω 

ICI και αφού εξαλειφθούν οι όροι µηδενικής µέσης τιµής µπορεί εύκολα να δειχθεί ότι 

{ } { } { }2
1 2E M E M E M= +  µε 

2
* *

2 2

( ) ( ) ( ) 1,2
(0) ( )

i
i m m

k m tot

n kM X k H k i
U g kσ∈Ω

= =∑  (2-56)  

όπου 1( ) ( )thn k n k=  και 2 ( ) ( )ICIn k n k= . Καθώς (0) 1mU ≈ , µπορεί να δειχθεί ότι 

{ }
( )

22

1 22 2

( )

( )
th mS

k tot

H kEE M
g k

σ

σ∈Ω

≈ ∑ . Αφού χρησιµοποιηθεί η ακριβής έκφραση για τον θόρυβο λόγω  ICI  

και χρησιµοποιώντας ότι (0) 1mU ≈ , ο όρος  { }2E M  µετατρέπεται στον 

{ }
* * *1 1

* *
2 2 2 2

0 ' 0
'

( ) ( ' ) ( ) ( ') ( ) ( ') ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( )

N N
m m m m m m

m m m m
k l b b tot tot

b k b l

U b k U b l X b X b H b H bE M E X k H k X l H l
k l gσ σ

− −

∈Ω ∈Ω = =
≠ ≠

⎧ ⎫
− −⎪ ⎪≈ ⎨ ⎬

⎪ ⎪⎩ ⎭
∑∑∑∑ (2-57) 

Λόγω του ότι τα εκπεµπόµενα σύµβολα έχουν θεωρηθεί ανεξάρτητα και οµοίως κατανεµηµένα 

(i.i.d.), ισχύει ότι  

{ }
{ }
( )

{ }
( )

2
221 2

2 2 222 2 20

( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )

( ) ( )

Nm m
ICI mS

m m m
k b ktot totb k

E X k H k k H kEE M E U b k X b H b
gk g k

σ

σ σ

−

∈Ω = ∈Ω
≠

≈ − =∑ ∑ ∑   (2-58) 

(2) Υπολογισµός του όρου ( ){ }22 *E M M+ :Όµοια ο όρος, { }2E M  µπορεί να εκφρασθεί σαν  
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 { }
( )

2

2
2 2 2 2

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

(0) ( ) ( )
m m m m m m

k l m tot totl k

U l k U k l X l X k H l H k
E M E

U k l gσ σ∈Ω ∈Ω
≠

⎧ ⎫− −⎪ ⎪= ⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭
∑∑   (2-59) 

Καθώς { },(0) expm U mU jθ≈ , ο όρος ( ) (0)m mU q U  είναι η q-οστή έξοδος του IDFT των 

{ },' ( ) ( )expm m U mu p u p jθ= −  όρων µε  0 1p N≤ ≤ − .  Καθώς έχει υποτεθεί αργή CPI διαδικασία , οι 

τελευταίοι όροι αντιστοιχούν σε µικρές στροφές φάσης. Χρησιµοποιώντας την προσέγγιση  

( )' ( ) exp ' ( ) 1 ( )m m mu p j p j pφ φ= ≈ + , προκύπτει ότι * *( ) (0) ( ) (0)m m m mU k l U U l k U− ≈ − − για l k≠ . 

Κατά αυτόν τον τρόπο, η (2-59) µπορεί να εκφρασθεί σαν 

{ }
2

2
2 2 2

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )
m m m m m

k l tot tot
l k

U l k X l X k H l H k
E M E

k l gσ σ∈Ω ∈Ω
≠

⎧ ⎫−⎪ ⎪≈ ⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭
∑∑   (2-60) 

Όµοια µπορεί να αποδειχθεί ότι ( ){ } { }2* 2E M E M= . Για τον λόγο αυτό, ο όρος 2
MLPHD  

υπολογίζεται σαν  

2 22
2

2
22

2
'

1 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )

1
2 ( ')

( ')

m m m tot m
k ltot

l k
MLPH

s
m

k tot

E U l k X l H l l H k
k

D
E H k

k

σ
σ

σ

∈Ω ∈Ω
≠

∈Ω

⎧ ⎫
⎪ ⎪−⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭≈

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑ ∑

∑
 (2-61) 

ο οποίος και µεγιστοποιείται όταν χρησιµοποιούνται για εκτίµηση όλα τα υποφέροντα. Τότε η 

αντίστοιχη τιµή είναι αυτή που δίνεται από τη σχέση (2-32). Η ίδια διαδικασία µπορεί να 

χρησιµοποιηθεί για τον υπολογισµό της απόκλισης λάθους των εκτιµητών διανύσµατος. Για 

παράδειγµα, στην περίπτωση που ο εκτιµητής ενδιαφέροντος είναι ο MLV, προκύπτει ότι 

{ }
* *

2

2

2

( ) ( ) ( )
( )ˆvar

( ) ( )
( )

tot
m m

kMLV tot
m m

m m

k tot

n k X k H k
kU U E

H k X k
k

σ

σ

∈Ω

∈Ω

⎧ ⎫
⎪ ⎪
⎪ ⎪

− = ⎨ ⎬
⎪ ⎪
⎪ ⎪
⎩ ⎭

∑

∑
 (2-62) 

Από τη σχέση αυτή, µε χρήση της ίδιας διαδικασίας όπως και στην περίπτωση του ML εκτιµητή 

φάσης, µπορεί να δειχθεί ότι η προκύπτουσα διασπορά λάθους είναι πρακτικά ανεξάρτητη από τον 

τρόπο µε τον οποίο µοντελοποιείται ο ICI θόρυβος. 



 

3 ΤΑΥΤΟΧΡΟΝΗ ΕΞΙΣΩΣΗ ΚΑΝΑΛΙΟΥ ΚΑΙ ∆ΙΟΡΘΩΣΗ ΑΛΛΟΙΩΣΕΩΝ ΦΑΣΗΣ ΓΙΑ 

SISO-OFDM ∆ΕΚΤΕΣ 

Στο κεφάλαιο αυτό παρουσιάζονται και αξιολογούνται δύο µέθοδοι για ταυτόχρονη εκτίµηση 

και εξίσωση καναλιού και διόρθωση των αλλοιώσεων φάσης (PHN και RFO) για συστήµατα τα 

οποία περιγράφονται από κανάλια διάδοσης που παρουσιάζουν µικρή δυναµική. Οι προτεινόµενοι 

αλγόριθµοι είναι απλοί στην υλοποίηση τους. ∆ρουν στο πεδίο της συχνότητας (µετά τον DFT του 

δέκτη) και δεν απαιτούν a priori γνώση της στατιστικής του συστήµατος (του καναλιού και των 

σχετικών αλλοιώσεων). Προκειµένου να διατηρήσουν αναλλοίωτη τη ρυθµαπόδοση του συστήµατος, 

αντί για χρήση συµβόλων πιλότων, βασίζονται στη λήψη προσωρινών αποφάσεων. Τα προτεινόµενα 

σχήµατα δίνουν λύση σε ένα πρόβληµα, το οποίο παρουσιάζεται σε πληθώρα εφαρµογών: Καθώς  το 

συνολικό ισοδύναµο κανάλι, το οποίο εµπερικλείει την επίδραση του καναλιού διάδοσης αλλά και 

την επίδραση άλλων βαθµίδων του συστήµατος (όπως την επίδραση των ταλαντωτών), είναι 

δυναµικό, καθιστά τη λήψη προσωρινών αποφάσεων αναξιόπιστη και τη χρήση πιλοτικών συµβόλων 

αναγκαία, µε αποτέλεσµα τη µείωση της ρυθµαπόδοσης του συστήµατος. 

Η πρώτη προσέγγιση που παρουσιάζεται, χρησιµοποιεί µία συστοιχία Κανονικοποιηµένων 

ανιχνευτών Ελαχίστων Τετραγώνων (Normalized Least-Mean-Squares - NLMS) ανά υποφέρον, η 

οποία στοχεύει στην αντιστάθµιση του ισοδύναµου καναλιού, που αποτελείται από το κανάλι 

διάδοσης και την επίδραση της συνδυασµένης αλλοίωσης φάσης (PHN και RFO), αναφερόµενης στο 

κεφάλαιο 2 ως CPI (Combined Phase Impairment). Η µέθοδος αυτή, η οποία αποτελεί τυπική 

προσέγγιση για συστήµατα απλού φέροντος, επεκτείνεται εδώ για χρήση σε OFDM συστήµατα, και 

αποτελεί µέτρο σύγκρισης για τον δεύτερο, προτεινόµενο, αλγόριθµο ο οποίος παρουσιάζεται επίσης 

στο κεφάλαιο αυτό. Ο δεύτερος αυτός αλγόριθµος λαµβάνει υπ’ όψιν την δισδιάστατη (στον χρόνο 

και τη συχνότητα) φύση του προβλήµατος: Καθώς, όπως δείχθηκε στο κεφάλαιο 2, η κυριότερη 

επίδραση του CPI είναι κοινή για όλα τα υποφέροντα του ίδιου OFDM συµβόλου, ο αλγόριθµος 

υπολογίζει και αναιρεί την επίδραση αυτή στον άξονα των συχνοτήτων, ενώ στον άξονα του χρόνου 

ανιχνεύονται και αναιρούνται όλοι οι υπολειπόµενοι, µη κοινοί (στη συχνότητα) όροι, του 

ισοδύναµου καναλιού. Εποµένως,  η συγκεκριµένη προσέγγιση µπορεί να θεωρηθεί σαν µία 
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δισδιάστατη διαδικασία αντιστάθµισης, όπου στον χρόνο λαµβάνει χώρα ανίχνευση και εξίσωση του 

καναλιού διάδοσης, ενώ στη συχνότητα λαµβάνει χώρα εκτίµηση και εξίσωση του CPI.  

 

3.1 Μέθοδος Κανονικοποιηµένων ανιχνευτών Ελαχίστων Τετραγώνων (Normalized Least-Mean-

Squares - NLMS) 

 

Από την εξίσωση (2-9), η οποία και ξαναπαρουσιάζεται εδώ για ευκολία του αναγνώστη  

( ) (0) ( ) ( ) ( ) ( )m m m m ICIY k U X k H k n k w k≈ + +   (3-1) 

προκύπτει ότι η επίδραση του CPI, που περιγράφεται από τον όρο (0)mU , είναι κοινή για όλα τα 

υποφέροντα του ίδιου OFDM συµβόλου, αλλά αλλάζει από σύµβολο σε σύµβολο. Χρησιµοποιώντας 

την πρώτη προσέγγιση όπως περιγράφεται στην αρχή του κεφαλαίου, και θεωρώντας ότι το κανάλι 

διάδοσης είναι σταθερό για τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου, µπορεί να χρησιµοποιηθεί ένας 

προσαρµοστικός εκτιµητής καναλιού, ο οποίος  εκτιµά το ισοδύναµο κανάλι το οποίο ορίζεται σαν  

( ) (0) ( )eq
m m mH k U H k=  (3-2) 

και χαρακτηρίζεται από τη δυναµική του καναλιού διάδοσης καθώς και από τη δυναµική που 

δηµιουργούν οι αλλοιώσεις φάσης. Η αντιστάθµιση του καναλιού πραγµατοποιείται µέσω απλής 

διαίρεσης του λαµβανόµενου σήµατος στο k-οστό υποφέρον, µε την αντίστοιχη εκτίµηση του 

καναλιού στο υποφέρον αυτό. Για την εκτίµηση του καναλιού χρησιµοποιείται µία συστοιχία από Ν 

ανεξάρτητους προσαρµοστικούς NLMS αλγορίθµους, οι οποίοι και εκτιµούν ανεξάρτητα τα 

αντίστοιχα ισοδύναµα υπο-κανάλια ( )eq
mH k . Η NLMS διαδικασία περιγράφεται από τη σχέση  

( )
*

1 2

ˆ ( )ˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
ˆ ( )

eq eq eqm
m m m m m

m

X kH k H k Y k H k X k
X k

µ+ = + −  (3-3) 

όπου όρος µ  περιγράφει την παράµετρο µεγέθους βήµατος (step-size parameter) και ˆ ( )mX k  είναι η 

απόφαση για το αντίστοιχο σύµβολο. Για την αρχική εκτίµηση του καναλιού χρησιµοποιείται το 

γνωστό σύµβολο πρόθεµα το οποίο εκπέµπεται στην αρχή κάθε πλαισίου (frame) ενός τυπικού 

OFDM συστήµατος. Τότε η αρχική εκτίµηση δίνεται από τη σχέση 
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0
0

( )ˆ ( )
( )

eq P kH k
Y k

=  (3-4) 

όπου ( )P k είναι το γνωστό (QAM ή BPSK) σύµβολο που εκπέµπεται στο k-οστό υποφέρον του 

προθέµατος, και 0 ( )Y k  είναι το αντίστοιχο λαµβανόµενο σήµα. 

Η επιλογή του NLMS αλγορίθµου αντί του απλού LMS, µπορεί να δειχθεί ότι είναι µεγάλης 

σηµασίας, ειδικά στην περίπτωση που µεταδίδονται υψηλής τάξης QAM σύµβολα. Η συνάρτηση 

λάθους  

( )*ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )eq
m m m me k X k Y k H k X k= −  (3-5) 

εξαρτάται από την ενέργεια του εκπεµπόµενου (και λαµβανοµένου) σήµατος. Για το λόγο αυτό, όταν 

εκπέµπονται QAM σύµβολα υψηλής τάξης, όπου οι ενέργειες των συµβόλων ποικίλουν σηµαντικά, ο 

ρυθµός σύγκλισης του αλγορίθµου µειώνεται. 

 

3.2 Ο Αλγόριθµος δύο διαστάσεων (2-D) 

Στην παράγραφο αυτή περιγράφεται ο αλγόριθµος δύο διαστάσεων, ο οποίος χρησιµοποιεί 

επίσης τον NLMS αλγόριθµο, αλλά εκτιµά ξεχωριστά το (0)mU  και το ( )mH k στον άξονα της 

συχνότητας και του χρόνου αντίστοιχα. Στο κεφάλαιο 2 περιγράφονται διάφοροι αλγόριθµοι οι 

οποίοι εκτιµούν και αναιρούν την επίδραση του (0)mU , ανά OFDM σύµβολο και για όλες τις 

συχνότητες (άξονας συχνοτήτων). Όµως, οι αλγόριθµοι αυτοί χρησιµοποιούν την υπόθεση της 

τέλειας γνώσης καναλιού, κάτι που δεν υφίσταται στην πράξη. Για το λόγο αυτό, οι συγκεκριµένοι 

αλγόριθµοι µπορούν να συνδυαστούν µε τον NLMS αλγόριθµο, ο οποίος και θα ανιχνεύει το κανάλι 

διάδοσης για το κάθε υποφέρον ξεχωριστά και για διαφορετικές χρονικές στιγµές m (άξονας του 

χρόνου). Το προτεινόµενο σχήµα παρουσιάζεται στο Σχ. 3-1.  
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DFT
δέκτη

PHN/RF0
εκτιµητής

PHN/RF0
διορθωτής

συσκευή
απόφασης

ενηµέρωση για
επίδραση PHN/RFO

εξισωτής
ισοδύναµου
καναλιού

ενηµέρωση για
επίδραση καναλιού

διάδοσης  

Σχ. 3-1. Μπλοκ διάγραµµα προτεινόµενου αλγορίθµου δύο διαστάσεων. 

 
Το λαµβανόµενο, σε κάθε υποφέρον, σύµβολο εξισώνεται (διαιρείται) µε την αντίστοιχη εκτίµηση 

του ισοδύναµου καναλιού το οποίο αποτελείται από την επίδραση των αλλοιώσεων φάσης και το 

κανάλι διάδοσης. Τα εξισωµένα σύµβολα  ( )eq
mY k  εισέρχονται στον “PHN/RFO Εκτιµητή” , που 

λαµβάνει ένα σύνολο προσωρινών αποφάσεων ,
ˆ ( )m tentX k  και εκτιµά την κοινή επίδραση µε χρήση 

του αλγορίθµου NIV, όπου οι συντελεστές του καναλιού διάδοσης έχουν αντικατασταθεί από την 

αντίστοιχη εκτίµηση: 

1 2*
,

0
1 2

,
0

ˆ ˆ( ) ( ) ( )
ˆ (0)

ˆ ˆ( ) ( )

N
eq

m m tent m
k

m N

m tent m
k

Y k X k H k
U

X k H k

−

=
−

=

=
∑

∑
  (3-6) 

Αφού πραγµατοποιηθεί αντιστάθµιση του (0)mU  στη βαθµίδα του “PHN/RFO ∆ιορθωτή” µε 

διαίρεση των ( )eq
mY k  µε την αντίστοιχη εκτίµηση, λαµβάνει χώρα ένα δεύτερο και τελικό σύνολο 

αποφάσεων των εκπεµπόµενων συµβόλων ˆ ( )mX k , µε χρήση των οποίων ενηµερώνεται ο 

τροποποιηµένος προσαρµοστικός εκτιµητής καναλιού 

1 1 1
ˆ ˆ ˆtot tot

m m mH U H+ + +=  (3-7) 

µε 
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( )
*

*
1 2

ˆ ( )ˆ ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
ˆ ( )

totm
m m m m m m

m

X kH k H k Y k U H k X k
X k

µ+ = + −  (3-8) 

και 
 

1
ˆ ˆ ˆ (0)tot tot

m m mU U U+ =  (3-9) 

 

Η αρχική εκτίµηση για το κανάλι δίνεται µε χρήση, γνωστού στον Rx, προθέµατος, αντίστοιχα µε τη 

διαδικασία της παραγράφου 3.1, ενώ η αρχική εκτίµηση για το CPI τίθεται στην τιµή 1 ( 0 0totU = ). 

Η προτεινόµενη µέθοδος µπορεί να αποδειχθεί ότι είναι µία υπο-βέλτιστη λύση του 

ταυτόχρονου προβλήµατος εκτίµησης του καναλιού διάδοσης και της επίδρασης των αλλοιώσεων 

φάσης. Επίσης το σχήµα αυτό µπορεί να θεωρηθεί σαν ένας δισδιάστατος εκτιµητής καναλιού ο 

οποίος επωφελείται της ισχυρής συσχέτισης του CPI στη συχνότητα και του καναλιού στο χρόνο. 

Καθώς η  επίδραση των αλλοιώσεων φάσης αντισταθµίζεται στη συχνότητα, ο προσαρµοστικός 

αλγόριθµος έχει µόνο να ανταποκριθεί στη δυναµική του καναλιού, κάτι που κάθιστά το σύστηµα πιο 

πολύπλοκο αλλά περισσότερο εύρωστο. Σηµειώνεται ότι το προτεινόµενο σχήµα µπορεί να 

υλοποιηθεί και µε χρήση περισσότερο εξεζητηµένων προσαρµοστικών αλγορίθµων εκτίµησης 

καναλιού, µε βελτιωµένες δυνατότητες σύγκλισης, εάν αυτό επιβάλλεται από τη δυναµική του 

καναλιού διάδοσης. Επίσης µπορεί να υλοποιηθεί µε οποιονδήποτε από τους αλγορίθµους που 

προτείνονται στο κεφάλαιο 2.  

 

3.3 Προσοµοιώσεις 

Προκειµένου να διερευνηθεί η απόδοση των προτεινόµενων αλγορίθµων, πραγµατοποιήθηκαν 

εκτεταµένες προσοµοιώσεις. Όλα τα υποφέροντα διαµορφώθηκαν από τον ίδιο αστερισµό Μ-QAM 

(δεν χρησιµοποιήθηκε προσαρµοστική διαµόρφωση). Τρεις διαµορφώσεις QAM έχουν 

χρησιµοποιηθεί (Μ=4,16,64). Στα Σχ. 3-2 έως και Σχ. 3-4 έχει χρησιµοποιηθεί Wiener PHN µε 

επαύξηση τυπικής απόκλισης 10-3 ανά δείγµα, και RFO 0.5% της φασµατικής απόστασης µεταξύ των 

υποφερόντων, ενώ στο Σχ. 3-5 έχουν υποτεθεί δύο διαφορετικά σενάρια για το CPI. Στην πρώτη 

περίπτωση έχει υποτεθεί Wiener PHN επαύξηση τυπικής απόκλισης 10-3 ανά δείγµα, και RFO 0.5%, 
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ενώ στη δεύτερη έχουν υποτεθεί 32 10−⋅  και 1% αντίστοιχα. Στο διάγραµµα αυτό έχει 

χρησιµοποιηθεί διαµόρφωση 16-QAM. Το µήκος του DFT είναι 128, και το µήκος του πλαισίου 

µετάδοσης είναι 178 OFDM σύµβολα. Το κυκλικό πρόθεµα αποτελείται από 10 δείγµατα, και είναι 

µεγαλύτερο από κάθε υλοποίηση του δυναµικού καναλιού το οποίο προσοµοιώνεται. Το 

συγκεκριµένο κανάλι χρησιµοποιήθηκε στο ερευνητικό πρόγραµµα WIND-FLEX (IST-1999-10025). 

Μπορεί να θεωρηθεί στατικό για τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου, αλλά όχι και για τη διάρκεια 

ενός πλαισίου. Για την αρχική εκτίµηση καναλιού έχει χρησιµοποιηθεί ένα πρόθεµα µήκους ενός 

OFDM συµβόλου, στο οποίο εκπέµπονται γνωστά σύµβολα, διαµορφωµένα κατά BPSK. 

Σηµειώνεται ότι όλες οι προσοµοιώσεις του NLMS συστήµατος που παρουσιάζονται περιγράφουν 

την καλύτερη δυνατή απόδοση (αλλάζοντας την παράµετρο µ). 

 

Σχ. 3-2. Απόδοση προτεινόµενων αλγορίθµων για ταυτόχρονη εξίσωση καναλιού και αναίρεση 

αλλοιώσεων φάσης, 4-QAM διαµόρφωση και πρώτο CPI σενάριο. 

 

Από τα Σχ. 3-2 εώς και Σχ. 3-4 συµπεραίνεται ότι ο NLMS αλγόριθµος µπορεί να αντισταθµίσει το 

κανάλι και τις αλλοιώσεις φάσης µόνο για µικρές τιµές του CPI και για QAM διαµορφώσεις χαµηλής 

τάξης (4 ή 16 QAM). Το Σχ. 3-5 περιγράφει την απόδοση του συστήµατος χρησιµοποιώντας δύο 

διαφορετικές τιµές για το CPI. Η απόδοση του αλγορίθµου NLMS εξαρτάται από την επιλογή της 
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παραµέτρου µ . Όπως συµπεραίνεται, από το Σχ. 3-5, η βέλτιστη τιµή της παραµέτρου µ  εξαρτάται 

από το µέγεθος του CPI. Αυτό καθιστά το σύστηµα ιδιαιτέρως ευαίσθητο, καθώς δεν µπορεί να είναι 

a-priori γνωστό το µέγεθος των αλλοιώσεων φάσης. Το ίδιο σύνολο προσοµοιώσεων δείχνει ότι ο 

προτεινόµενος δισδιάστατος (2-D) αλγόριθµος, είναι περισσότερο εύρωστος, καθώς είναι 

ανεξάρτητος του CPI.  

 

3.4 Συµπεράσµατα     

Στο κεφάλαιο αυτό δείχθηκε ότι µία συστοιχία προσαρµοστικών NLMS αλγορίθµων, οι οποίοι 

χρησιµοποιούν προσωρινές αποφάσεις, µπορεί να επιτύχει ταυτόχρονη εξίσωση καναλιού και 

αλλοιώσεων φάσης για µικρές τιµές αυτών, και όταν χρησιµοποιούνται QAM διαµορφώσεις χαµηλής 

τάξης (4 ή 16). Στην περίπτωση αυτή η απόδοση του συστήµατος παρουσιάζει ισχυρή εξάρτηση από 

την επιλογή της τιµής της παραµέτρου βήµατος. Από την άλλη πλευρά ο δισδιάστατος αλγόριθµος, 

µε µικρή αύξηση της πολυπλοκότητας, είναι περισσότερο εύρωστος και παρέχει ικανοποιητική 

απόδοση ακόµα και για 64-QAM διαµόρφωση. 

 

Σχ. 3-3. Απόδοση προτεινόµενων αλγορίθµων για ταυτόχρονη εξίσωση καναλιού και 

αναίρεση αλλοιώσεων φάσης, 16-QAM διαµόρφωση και πρώτο CPI σενάριο. 
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Σχ. 3-4. Απόδοση προτεινόµενων αλγορίθµων για ταυτόχρονη εξίσωση καναλιού και αναίρεση 

αλλοιώσεων φάσης, 64-QAM διαµόρφωση και πρώτο CPI σενάριο. 

 

 

Σχ. 3-5. Απόδοση προτεινόµενων αλγορίθµων για ταυτόχρονη εξίσωση καναλιού και αναίρεση 

αλλοιώσεων φάσης, 16-QAM διαµόρφωση και δύο CPI σενάρια. 



 

4 ΑΝΑΙΡΕΣΗ ΑΛΛΟΙΩΣΕΩΝ ΦΑΣΗΣ ΓΙΑ ΜΙΜΟ, ST-OFDM ΣΥΣΤΗΜΑΤΑ 

Όπως έχει ήδη αναλυθεί στα προηγούµενα κεφάλαια, τα OFDM συστήµατα µπορούν να 

χειριστούν αποδοτικά την φασµατική επιλεκτικότητα των καναλιών διάδοσης, µετατρέποντας το 

επιλεκτικό φασµατικά κανάλι σε ένα σύνολο από ορθογώνια, µη επιλεκτικά στη συχνότητα, 

υποφέροντα, µέσω της χρήσης του ορθογώνιου διακριτού µετασχηµατισµού Fourier. Η απόδοση 

τέτοιων συστηµάτων εξαρτάται άµεσα από την σηµατοθορυβικό λόγο σε κάθε υποφέρον: Στην 

περίπτωση όπου τα αντίστοιχα κανάλια διάδοσης χαρακτηρίζονται από έντονη φασµατική 

επιλεκτικότητα, θα υπάρχουν υποφέροντα µε ισχυρές φασµατικές διαλείψεις, άρα και µε µειωµένο 

σηµατοθορυβικό λόγο, µε αποτέλεσµα τη ανάγκη αύξησης της εκπεµπόµενης ισχύος του συστήµατος 

προκειµένου να επιτευχθεί η επιθυµητή απόδοση (δείκτης της οποίας είναι συνήθως το SER). 

Προκειµένου να καταπολεµηθεί η ευαισθησία των διαφόρων συστηµάτων στη έντονη φασµατική 

επιλεκτικότητα, έχει προταθεί η υλοποίηση δοµών µε πολλαπλές κεραίες εκποµπής και λήψης 

(MIMO) και χρήση κωδικοποίησης ST µε σηµαντικότερη αναφορά την [4] . Το συνολικό κέρδος από 

τη χρήση τέτοιων συστηµάτων, δεν προέρχεται µόνο από το κέρδος εναλλακτικότητας (diversity 

gain), το οποίο πηγάζει από την δυνατότητα λήψης του ιδίου πληροφοριακού σήµατος από 

διαφορετικές  διαδροµές (έχοντας υποστεί στατιστικά ανεξάρτητη απόσβεση σε κάθε µία από αυτές), 

αλλά και από την αυξηµένη χωρητικότητα την οποία παρέχουν και η οποία αυξάνεται γραµµικά µε 

τον αριθµό των κεραιών ποµπού και δέκτη.    

 Στο κεφάλαιο αυτό επεκτείνεται το µοντέλο του κεφαλαίου 2, ώστε να περιγράφει την  

ταυτόχρονη επίδραση των PHN και RFO στην περίπτωση ΜΙΜΟ-OFDM συστηµάτων για µη 

ιδανικούς ταλαντωτές τόσο στον ποµπό (Tx) όσο και στον δέκτη (Rx). Το συγκεκριµένο µοντέλο 

είναι γενικό και ανεξάρτητο της κωδικοποίησης χώρου-χρόνου που επιλέγεται. Στη συνέχεια το 

µοντέλο επεκτείνεται ώστε να εµπερικλείει τον Alamouti κώδικα ([4]) και την επίδραση των 

αλλοιώσεων φάσης σε αυτόν. Παρ’ ότι  ο συγκεκριµένος τρόπος κωδικοποίησης έχει προταθεί για 

χρήση σε συστήµατα µε απλό φέρον, µπορεί εύκολα να επεκταθεί για χρήση σε συστήµατα OFDM, 

πραγµατοποιώντας ανεξάρτητη κωδικοποίηση ανά υποφέρον. Στη µοντελοποίηση των αλλοιώσεων 

φάσης έχει υποτεθεί ότι όλες οι κεραίες της κάθε πλευράς (Tx ή Rx) χρησιµοποιούν τον ίδιο 

ταλαντωτή, και για το λόγο αυτό έχει υποτεθεί η ίδια στοχαστική διαδικασία αλλοιώσεων φάσης για 
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όλες τις κεραίες του Tx και η ίδια για όλες τις κεραίες του Rx. Η ίδια υπόθεση χρησιµοποιείται και 

στην αναφορά [42],στην οποία επεκτείνονται οι τυπικοί αλγόριθµοι συγχρονισµού χρόνου και 

συχνότητας SISO συστηµάτων για MIMO. Σηµειώνεται ότι η συγκεκριµένη αναφορά, όπως και στην 

περίπτωση των SISO συστηµάτων, χρησιµοποιεί τις υποθέσεις απουσίας PHN και  ΑWGN καναλιού, 

οι οποίες καθώς δεν ισχύουν στην πράξη οδηγούν σε σηµαντική RFO. Στην περίπτωση κατά την 

οποία χρησιµοποιηθούν διαφορετικοί ταλαντωτές ανά κεραία, ο συγχρονισµός συχνότητας γίνεται 

σηµαντικά πολύπλοκος, ιδιαίτερα στη περίπτωση πού τόσο ο αριθµός των κεραιών  του ποµπού όσο 

και ο αριθµός των κεραιών λήψης είναι µεγαλύτερος από ένα. Για το λόγο αυτή η χρήση κοινού 

ταλαντωτή ανά βαθµίδα (ποµπό και δέκτη) είναι αναγκαία προκειµένου το σύστηµα να είναι 

ευκόλως υλοποιήσιµο.  

Στη συνέχεια του κεφαλαίου προτείνονται διάφορα σχήµατα για την εκτίµηση και αναίρεση 

των PHN και RFO, µε χρήση συµβόλων πιλότων αλλά και προσωρινών αποφάσεων, οι οποίες 

αποτελούν επέκταση των αντιστοίχων του κεφαλαίου 2. Επίσης, αντίθετα µε την SISO περίπτωση, 

αποδεικνύεται ότι στην περίπτωση χρήσης συµβόλων πιλότων, ο τρόπος διαµόρφωσής τους 

επηρεάζει την απόδοση των εκτιµητών, άρα και του συνολικού συστήµατος, και για το λόγο αυτό 

προτείνεται και αναλύεται η απόδοση διαφορετικών τρόπων διαµόρφωσης. 

 

4.1 Μοντέλο ΜΙΜΟ - OFDM συστήµατος  

Σε ένα ΜΙΜΟ - OFDM σύστηµα, όπως και στη SISO περίπτωση, η εισερχόµενη πληροφορία 

ανά κεραία εκποµπής κωδικοποιείται µε χρήση QΑΜ  ή PSK συµβόλων, τα οποία αφού µετατραπούν 

από σειριακά σε παράλληλα ανά οµάδες των N, εισέρχονται στον IDFT  N σηµείων του Tx. Η έξοδος 

του IDFT µετατρέπεται από παράλληλη σε σειριακή µορφή, και αφού προστεθεί κυκλικό πρόθεµα 

µήκους ν , κοινού ανά κεραία και µεγαλύτερου του µήκους L του MIMO καναλιού, µετατρέπεται 

από διακριτό σε αναλογικό σήµα, το οποίο και τελικά εκπέµπεται ταυτόχρονα από όλες τις κεραίες 

εκποµπής. Σε κάθε κεραία του Rx, µετά την µετατροπή του σήµατος από αναλογικό σε ψηφιακό, 

αφαιρείται το κυκλικό πρόθεµα, και το σήµα υφίσταται την αντίστροφη διαδικασία, µε χρήση DFT Ν 

σηµείων. Ο PHN µοντελοποιείται στους ταλαντωτές του Tx και του Rx, ενώ η RFO µοντελοποιείται 

στον Rx. Τα µοντέλα PHN τα οποία χρησιµοποιούνται περιγράφονται αναλυτικά στην παράγραφο 
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2.1. Ορίζοντας σαν ( )
,

l
m kX  το σύµβολο το οποίο εκπέµπεται κατά τη διάρκεια του m-οστού συµβόλου, 

στο  k-οστό υποφέρον από την κεραία l , η έξοδος του IDFT του ποµπού δίνεται από τη σχέση 

21
( ) ( )

, ,
0

1 ;0 1
N j nsl l N

m n m s
s

x X e n N
N

π−

=

= ≤ ≤ −∑    (4-1) 

Στην περίπτωση που το κανάλι διάδοσης θεωρηθεί γραµµικό και στατικό κατά τη διάρκεια ενός 

OFDM συµβόλου, το λαµβανόµενο σήµα από την κεραία i δίνεται από τη σχέση 

1
( ) ( , ) ( ) ( )

, , ,
0

'
L

i l i l i
m n m z m n z n

l z
y h x w

−

−
=

= +∑∑  (4-2) 

όπου σαν ( , )
,

l i
m zh  ορίζεται το z-οστό δείγµα της κρουστικής απόκρισης καναλιού από την κεραία 

εκποµπής l , στην κεραία λήψης i , για τη διάρκεια του m-οστού συµβόλου και ( )' i
nw  εκφράζει τον 

προσθετικό θόρυβο ο οποίος είναι µοντελοποιηµένος σαν ακολουθία στατικών, µιγαδικών κανονικών 

δειγµάτων µηδενικής µέσης τιµής. Στην περίπτωση που θεωρηθεί ιδανική διάδοση (χωρίς την 

επίδραση αλλοιώσεων φάσης) και MIMO κανάλι µικρότερου µήκους από το κυκλικό πρόθεµα, το 

σήµα λήψης µετά την έξοδό του  από το N-DFT του Rx περιγράφεται από τη σχέση: 

( ) ( , ) ( ) ( )
, , ,
i l i l i

m k m k m k k
l

Y H X w= +∑  (4-3) 

όπου ( , )
,

l i
m kH  είναι η φασµατική απόκριση του καναλιού από την κεραία εκποµπής l  στην κεραία 

λήψης i  στο υποφέρων k και ( )i
kw  είναι ο DFT µετασχηµατισµός των δειγµάτων θορύβου ( )' i

nw . Στην 

περίπτωση παρουσίας PHN και RFO, το µοντέλο αλλάζει ως εξής: Στον Tx, η επίδραση του PHN 

εισάγεται πολλαπλασιάζοντας τα εκπεµπόµενα σύµβολα ( )
,

l
m nx  µε τη µιγαδική στροφή 

( ){ }( ) ( )
, ,exp ( )Tx Tx

m n m PHNu j nφ= , ενώ στον Rx τόσο η επίδραση του PHN όσο και της RFO εισάγονται 

µέσω του  πολλαπλασιασµού των λαµβανοµένων συµβόλων (πριν από τον DFT του Rx) µε τον όρο 

( ){ }( ) ( )
, , ,exp ( ) ( )Rx Rx

m n m PHN m RFOu j n nφ φ= + , όπου ( )
, ( )Tx

m PHN nφ  είναι τα δείγµατα του PHN του Tx που 

επιδρούν πάνω στο n-οστό ωφέλιµο δείγµα (δεν λαµβάνεται υπ’ όψιν το κυκλικό πρόθεµα) του m-

ιοστού συµβόλου, και ( )
, ( )Rx

m PHN nφ , , ( )m RFO nφ  είναι τα αντίστοιχα δείγµατα των PHN και  RFO του Rx. 
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Σηµειώνεται ότι λόγω της θεώρησης κοινού ταλαντωτή για όλες τις κεραίες του Tx και για όλες του 

Rx, θεωρείται ότι η στροφή φάσης η οποία προκαλείται από τις αλλοιώσεις φάσης είναι κοινή για 

όλες τις κεραίες του Tx και του Rx. Χρησιµοποιώντας την παραπάνω µοντελοποίηση το 

λαµβανόµενο σύµβολο στο πεδίο του χρόνου περιγράφεται από τη σχέση 

1
( ) ( , ) ( ) ( ) ( ) ( )

, , , , ,
0

'
l

i l i l Tx Rx i
m n m z m n z m n z m n n

l z
y h x u u w

−

− −
=

⎡ ⎤
= +⎢ ⎥
⎣ ⎦
∑∑  (4-4) 

µε χρήση του οποίου µπορεί εύκολα να υπολογιστεί ότι η έξοδος του DFT είναι 

2 21 1 1 ( )( ) ( ) ( , ) ( ) ( ) ( )
, , , , ,

0 0 0

1 N L Nj zs j p s ki l l i Tx Rx iN N
m k m s m z m p z m p k

l s z p
Y X h e u u e w

N

π π− − −− −

−
= = =

= +∑∑ ∑ ∑  (4-5)  

Στην περίπτωση κατά την οποία η φάση του ταλαντωτή του Tx µεταβάλλεται αργά για χρονικό 

διάστηµα ίσο µε το µήκος του CIR, η (4-5) απλοποιείται στη µορφή   

( ) ( ) ( , ) ( ) ( )
, ,0 , , ,
i l l i i i

m k m m k m k ICI k k
l

Y U X H n w≈ + +∑   (4-6) 

όπου  

1
( ) ( ) ( , )

, , , ,
0

N
i l l i

ICI k m s k m s m s
s l
s k

n U X H
−

−
=
≠

=∑ ∑   (4-7) 

είναι ο  ICI  όρος λόγω των  PHN και RFO. Ο όρος ,m qU δίνεται από τη σχέση: 

 
21

( ) ( )
, , ,

0

1 N j pqTx Rx N
m q m p m p

p
U u u e

N

π−

=

= ∑  (4-8) 

όπου σαν ( ) ( )
, , ,

Tx Rx
m p m p m pu u u=  θεωρείται µία ισοδύναµη διαδικασία φάσης η οποία στην πράξη εµπεριέχει 

την ολική επίδραση PHN, τόσο του Tx όσο και του Rx. Σηµειώνεται ότι η (4-6) είναι ακριβής 

ισότητα στην περίπτωση όπου ο PHN του Tx θεωρηθεί αµελητέος ( , ( ) 1m Txu p = ). Η προσέγγιση αυτή 

απλοποιεί σηµαντικά την αναλυτική µελέτη, θεωρώντας µία συνολική διαδικασία φάσης, στον Rx, η 

οποία ισοδύναµα περιγράφει τη συνολική επίδραση των επιµέρους PHN διαδικασιών και είναι 

αντίστοιχη µε εκείνη των SISO συστηµάτων του κεφαλαίου 2. Όπως και στο κεφάλαιο 2, µπορεί 
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εύκολα να δειχθεί ότι για αργές PHN διαδικασίες και µικρές RFO ο όρος ,0mU , πρακτικά είναι µία 

στροφή φάσης { },0argm mUθ = . 

 

4.2 Περιγραφή της κωδικοποίησης χώρου χρόνου και της επίδρασης των αλλοιώσεων φάσης 

Στην περίπτωση κατά την οποία υιοθετείται η προσέγγιση της αναφοράς [4] για ένα 2x2  ST-

OFDM σύστηµα, δύο διαφορετικά OFDM σύµβολα εκπέµπονται ταυτόχρονα σε κάθε µία από τις 

κεραίες εκποµπής για τη διάρκεια ενός OFDM συµβόλου. Τα αντίστοιχα εκπεµπόµενα σύµβολα (στο 

πεδίο των συχνοτήτων) είναι (0) (0)
, ,m k j kX S=  και (1) (1)

, ,m k j kX S= . Κατά τη διάρκεια του επόµενου OFDM 

συµβόλου, εκπέµπονται τα σύµβολα (0) (1) *
1, ,m k j kX S+ = −  και (1) (0)*

1, ,m k j kX S+ = . Καθώς η προτεινόµενη 

κωδικοποίηση χώρου-χρόνου θεωρεί ταυτόχρονη επεξεργασία δύο διαδοχικών OFDM συµβόλων, ο 

δείκτης j  χρησιµοποιείται για να υποδηλώσει το αντίστοιχο ζευγάρι. ∆ηλαδή όταν το 0j =  τότε  

m = 0 και 1, όταν το 1j =  τότε m = 2 και 3, κλπ.  Όταν ( , ) ( , ) ( , )
, 1, ,

l i l i l i
m k m k j kH H H+= = , τα αντίστοιχα 

λαµβανόµενα σύµβολα τις χρονικές στιγµές (m, m+1) συνδυάζονται προκειµένου να 

πραγµατοποιηθεί ML εκτίµηση σύµφωνα µε τον κανόνα    

(0) (0,0)* (0) (1,0) (0)* (0,1)* (1) (1,1) (1)*
, , , , 1, , , , 1,

(1) (1,0)* (0) (0,0) (0)* (1,1)* (1) (0,1) (1)*
, , , , 1, , , , 1,

j k j k m k j k m k j k m k j k m k

j k j k m k j k m k j k m k j k m k

S H Y H Y H Y H Y
S H Y H Y H Y H Y

+ +

+ +

⎧ = + + +⎪
⎨ = − + −⎪⎩

  (4-9) 

Παρουσία PHN και RFO, η συνδυασµένη έξοδος δίνεται από τη σχέση: 

( )
( )

( )
( )

2 2(0) (0,0) (0,1) (0)
, ,0 , , ,

2 2* (1,0) (1,1) (0) (0)
1,0 , , , , , 0,

2 2(1) * (0,0) (0,1) (1)
, 1,0 , , ,

2 2(1,0) (1,1) (1) (1)
,0 , , , , , 1,

j k m j k j k j k

m j k j k j k j ISI k k

j k m j k j k j k

m j k j k j k j ISI k k

S U H H S

U H H S S n

S U H H S

U H H S S n

+

+

⎧ = + +⎪
⎪
⎪+ + + +
⎪
⎨
⎪ = + +

+ + + +
⎩

⎪
⎪
⎪

 (4-10) 

µε  

( )( )
( )( )

(0) (0,0)* (1,0) (0,1)* (1,1) * (1)
, , , , , , ,0 1,0 ,

(1) (0,0) (1,0)* (0,1) (1,1)* * (0)
, , , , , , ,0 1,0 ,

j ISI k j k j k j k j k m m j k

j ISI k j k j k j k j k m m j k

S H H H H U U S

S H H H H U U S

+

+

⎧ = + −⎪
⎨

= + −⎪⎩
 (4-11) 

όπου ,i kn  περιγράφει τον συνολικό θόρυβο που αποτελείται από τη θερµική και την  ICI συνιστώσα 
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λόγω αναίρεσης της ορθογωνιότητας του OFDM συστήµατος Οι  (4-10) και (4-11) αποδεικνύουν ότι 

εκτός από τον επαγόµενο πολλαπλασιαστικό παράγοντα, oι αλλοιώσεις φάσης προκαλούν αναίρεση 

της ορθογωνιότητας του κώδικα χώρου-χρόνου µε αποτέλεσµα την εµφάνιση ISI η οποία 

περιγράφεται από τους όρους ( )
, ,
l

j ISI kS .  

 

4.3 Προτεινόµενο Σύστηµα για διόρθωση του CPI 

Το σχήµα το οποίο προτείνεται µπορεί, αντίστοιχα µε την περίπτωση των SISO συστηµάτων, 

να χρησιµοποιεί προσωρινές αποφάσεις όταν η δυναµική του CPI είναι αρκετά µικρή ώστε να είναι 

δυνατή η λήψη αξιόπιστων (προσωρινών) αποφάσεων. Καθώς, όπως εξηγήθηκε στην παράγραφο 

4.2, ο συγκεκριµένος κώδικας χώρου-χρόνου απαιτεί παράλληλη επεξεργασία δύο διαδοχικών 

OFDM σύµβολων, η διαδικασία εκτίµησης και αναίρεσης των αλλοιώσεων φάσης θα λαµβάνει χώρα 

µε τον ίδιο ρυθµό. Όπως και στην περίπτωση των SISO συστηµάτων, δύο προσεγγίσεις µπορούν να 

υιοθετηθούν: Η πρώτη στοχεύει στην απ’ ευθείας εκτίµηση και διόρθωση του µιγαδικού όρου ,0mU , 

ενώ η δεύτερη, η οποία  χρησιµοποιεί την προσέγγιση µοναδιαίου πλάτους για το ,0mU , στοχεύει 

στον υπολογισµό της αντίστοιχης γωνίας ( { },0arg mU ).  

Το προτεινόµενο σύστηµα, ανεξάρτητα από την προσέγγιση, λειτουργεί µετά τον DFT του Rx. 

To προτεινόµενο σχήµα, το οποίο παρουσιάζεται στο Σχ. 4-1, αποτελείται από 3 βασικές βαθµίδες: 

(α) τον «PHN/RFO Eκτιµητή», ο οποίος εµπεριέχει και τη συσκευή λήψης προσωρινών αποφάσεων 

καθώς επίσης και τον εκτιµητή των ,0mU  και 1,0mU +  (θεωρώντας την πρώτη προσέγγιση) , (β) τον 

«PHN/RFO ∆ιορθωτή» και (γ) τον «PHN/RFO προ-∆ιορθωτή».  Το σχήµα λειτουργεί ως εξής: Τα 

λαµβανόµενα  ( )
,
i

m kY , ( )
1,

i
m kY +  εισάγονται στον «PHN/RFO προ-διορθωτή» όπου και διαιρούνται µε την 

εκτίµηση  ˆ
jU  (όπου 0

ˆ 1U = ) παράγοντας τα σύµβολα ( )
,

i
m kR , ( )

1,
i

m kR + . Ένα υποσύνολο Ω  αυτών 

συνδυάζεται σύµφωνα µε το κανόνα του κώδικα χώρου-χρόνου, και προκύπτει ένα σύνολο από 

προσωρινές αποφάσεις για τα σύµβολα (0)
,j kS  και (1)

,j kS  τα οποία ορίζονται σαν (0)
,

ˆ
j kS  και (1)

,
ˆ

j kS  

αντίστοιχα. Θέτοντας (0) (0)
, ,

ˆˆ
m k j kX S= , (1) (1)

, ,
ˆˆ

m k j kX S= , (0) (1) *
1, ,

ˆˆ
m k j kX S+ = − , (1) (0)*

1, ,
ˆˆ

m k j kX S+ = προκύπτουν οι 
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εκτιµήσεις ,0
ˆ

mU και 1,0
ˆ

mU + , που χρησιµοποιούνται από τον «PHN/RFO διορθωτή» για να διαιρέσει µε 

αυτές τα ( )
,
i

m kY , ( )
1,

i
m kY + . Η εκτίµηση 1,0

ˆ
mU +  χρησιµοποιείται προκειµένου να ενηµερωθεί ο «PHN/RFO 

προ-διορθωτής» σύµφωνα µε τη σχέση ( ){ }1 1,0 1,0 1
ˆ ˆˆ ˆ ˆ ˆ expj m j m m jU U U U j θ θ+ + + += = + , η οποία 

προκύπτει από το γεγονός ότι η επίδραση των αλλοιώσεων φάσης τη χρονική στιγµή m µπορεί να 

εκφρασθεί σαν µία µιγαδική στροφή φάσης πολλαπλασιαζόµενη µε µία “υπολειπόµενη” επίδραση  

{ }

{ } ( ){ }0 0

1

,0
0

1

0

1 exp ( )

1 exp exp ( )

N

m m
p

N

m m m
p

U j p
N

j j p
N

φ

φ φ φ

−

=

−

=

= =

= − =

∑

∑
 

{ }0 0 ,0exp m m mj Uφ −=   (4-12) 

Στην περίπτωση κατά την οποία υλοποιηθεί η δεύτερη προσέγγιση, οι εκτιµητές υπολογίζουν 

τις αντίστοιχες γωνίες mθ και 1mθ + . Οι διαιρέσεις γίνονται διορθώσεις στροφής και ο κανόνας µε τον 

οποίο ενηµερώνεται ο  «PHN/RFO προ-διορθωτής» µετατρέπεται σε 1 1
ˆ ˆ ˆ

j m jθ θ θ+ += + . 

Rx 0

Rx  1

PHN/RF0
εκτιµητής

PHN/RF0
διορθωτής

PHN/RFO
προ-διορθωτής

ST
αποκωδ/ση

συσκευή
απόφασης

Ενηµέρωση προ-διορθωτή

 

Σχ. 4-1. Μπλόκ διάγραµµα του προτεινόµενου σχήµατος για αναίρεση αλλοιώσεων φάσης σε 

ST-OFDM συστήµατα. 

 

4.4 Εκτιµητές  

Οι προτεινόµενοι σε αυτήν την παράγραφο εκτιµητές, αποτελούν επέκταση εκείνων που 

παρουσιάζονται στο κεφάλαιο 2. Μπορούν να χρησιµοποιηθούν τόσο µε µεθόδους οι οποίες 

βασίζονται σε προσωρινές αποφάσεις όσο και µε µεθόδους οι οποίες χρησιµοποιούν υποφέροντα 

πιλότους. Στην πρώτη περίπτωση, εκτιµάται  η “υπολειπόµενη” επίδραση των αλλοιώσεων φάσης 
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µετά τον «PHN/RFO προ-διορθωτή» ενώ στη δεύτερη περίπτωση γίνεται απ’ ευθείας εκτίµηση και 

διόρθωση του mU  µε χρήση πιλοτικών συµβόλων. Η  εκτιµητέα παράµετρος για κάθε περίπτωση 

ορίζεται σαν U  µε αντίστοιχο όρισµα φάσης το Uθ . Κατά τον ίδιο τρόπο, ο όρος ( )
,

l
m kX  περιγράφει το 

αποτέλεσµα των προσωρινών αποφάσεων για τα ( )
,

l
m kX , ή τα αντίστοιχα πιλοτικά σύµβολα. Παρόµοια 

µε το κεφάλαιο 2 µπορούν να προταθούν οι αντίστοιχοι αλγόριθµοι µέγιστης πιθανοφάνειας και οι 

απλοποιήσεις τους. Καθώς όµως η χρήση των MIMO συστηµάτων επιτρέπει τη αποδοτική 

λειτουργία τους σε χαµηλούς σηµατοθορυβικούς λόγους, όπου o ICI θόρυβος µπορεί να θεωρηθεί 

αµελητέος σε σχέση µε το θερµικό, πρακτικό ενδιαφέρον για τα MIMO συστήµατα παρουσιάζουν 

µόνο οι εκτιµητές (µιγαδικού διανύσµατος και φάσης) Αµελητέου ICI (NIV), όπως θα δειχθεί και 

στην παράγραφο των προσοµοιώσεων. Σύµφωνα µε την παραπάνω παρατήρηση, ο συνολικός 

θόρυβος (θόρυβος και θερµικός) ο οποίος επηρεάζει το m-οστό OFDM σύµβολο, µπορεί να 

προσεγγιστεί σαν λευκός, κανονικός, ανεξάρτητος και ίδιας διασποράς ανά υποφέρον, οπότε η 

επέκταση του NIV αλγορίθµου συµπίπτει µε τον ML εκτιµητή των ,0m gU +  (µε g=0,1) και ονοµάζεται 

εκτιµητής Μιγαδικού ∆ιανύσµατος (Complex Vector – CV).Υπολογίζεται αντίστοιχα µε την 

παράγραφο 2.10 ως 

( ) ( )

( ) ( )

, * *( )
, , ,

,0 2
,

, ,

ˆ
l i li

m g k j k m g k
i k l

m g
l i l

j k m g k
i k l

Z H X
U

H X

+ +
∈Ω

+

+
∈Ω

=
∑∑ ∑

∑∑∑
 (4-13) 

όπου  

( )
( ) ,

, ( )
,

ˆ/ ; για ανιχνευτικες αποφασεις 
; για πιλοτικα συµβολα

i
i m g k j

m g k i
m g k

R U
Z

R
+

+
+

⎧⎪= ⎨
⎪⎩

  (4-14) 

Για  υψηλό SNR, µεγάλο Ω , αµελητέο ICI, αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις, τυχαία 

παραγόµενα σύµβολα πιλότους και διαδικασία αντίστοιχη της παραγράφου 2.11, η διασπορά λάθους 

του εκτιµητή προσεγγίζεται από τη σχέση  
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( )
( )

2

,0 ,0 2,
,

ˆvar th
m g m g

l i
s j k

i k l

U U
E H

σ
+ +

∈Ω

− ≈

∑∑∑
  (4-15) 

όπου 2
thσ  είναι η διασπορά του θερµικού θορύβου και SE  είναι η µέση τιµή του ( ) 2

,
l

m q kX + .  

Αντίστοιχα προκύπτει ο εκτιµητής Φάσης (PHase- PH)  

( ) ( ), * *( )
,0 , , ,

ˆ arg l i li
m g m g k j k m g k

i k l
Z H Xθ + + +

∈Ω

⎧ ⎫
= ⎨ ⎬

⎩ ⎭
∑∑ ∑

 

(4-16) 

µε διασπορά λάθους 

( )
( )

2

,0 ,0 2,
,

ˆvar
2

th
m g m g

l i
s j k

i k l
E H

σ
θ θ+ +

∈Ω

− ≈

∑∑∑  
(4-17) 

 

4.5 Προτεινόµενο σχήµα ενάντια σε PLL ανά υποφέρον. 

Καθώς, σύµφωνα µε την παράγραφο 4.1., η επίδραση των αλλοιώσεων φάσης  µπορεί να 

µοντελοποιηθεί σαν µία στροφή φάσης η οποία αλλάζει αργά µε το χρόνο, για την αναίρεσή της 

µπορεί να χρησιµοποιηθεί µία συστοιχία από PLL η οποία εκτιµά και διορθώνει τη στροφή φάσης 

ανεξάρτητα ανά υποφέρον και κεραία λήψης, αντίστοιχα µε την SISO περίπτωση. Ένα τέτοιο σχήµα 

αποτελείται µόνο από τη βαθµίδα «PHN/RFO προ-διορθωτή». Η διαδικασία µε την οποία 

παρακολουθείται η φάση περιγράφεται , παρόµοια µε τη  

[62], 

( ) ( ),( ) ( ) ( ) ( )
1, , 1, , , 1,

ˆ ˆ ˆ ˆimag exp l i lPLL i PLL i i PLL i
j k j k m k j k j k m k

l
Y j H Xθ θ µ θ+ + +
⎧ ⎫⎡ ⎤= + −⎨ ⎬⎣ ⎦⎩ ⎭

∑     (4-18) 

µε µ  την παράµετρο µεγέθους βήµατος και ( )
1,

ˆ l
m kX +  τις τελικές (και µοναδικές) αποφάσεις των 

1,m kX + . 
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4.6 Προσοµοιώσεις 

Προκειµένου να διερευνηθεί η απόδοση των προτεινόµενων αλγορίθµων και σχηµάτων, έχουν λάβει 

χώρα εκτεταµένες προσοµοιώσεις. Για τη διαµόρφωση των σηµάτων έχει χρησιµοποιηθεί ο ίδιος  M-

QAM αστερισµός (δεν έχει χρησιµοποιηθεί προσαρµοστική διαµόρφωση). Η αλυσίδα προσοµοίωσης 

έχει συµπεριλάβει πηγές PHN (ταλαντωτές) τόσο στον Tx και στον Rx, µε διαφορετικές διαδικασίες  

για την IF (Intermediate Frequency) και την RF (Radio Frequency) διαµόρφωση. Το µοντέλο 

παραγωγής PHN που χρησιµοποιήθηκε είναι το ίδιο µε εκείνο του κοινοτικού ερευνητικού 

προγράµµατος STINGRAY, και είναι συγγενές του µοντέλου που περιγράφεται στην αναφορά  

[62], και έχει χαρακτηριστικές τιµές –78.8 dBc και –95.5 dBc στα 10 kHz για τους RF και IF 

ταλαντωτές αντίστοιχα. Το MIMO κανάλι το οποίο θεωρήθηκε είναι στατικό και αποτελεί  

τροποποίηση του SUI-4 καναλιού ( 

[63]), για την περίπτωση σταθερής ασύρµατης πρόσβασης, στη συχνότητα των 2GHz, µε 

µέτρια (χρονική) διάχυση καθυστέρησης (delay spread) και παράγοντα K ( 1.257rmst ms= , 2K = ). O 

DFT είναι 256 σηµείων και το κυκλικό πρόθεµα αποτελείται από 33 δείγµατα, και είναι µεγαλύτερου 

µήκους από κάθε υλοποίηση του καναλιού. Το σύνολο Ω των υποφερόντων που έχουν 

χρησιµοποιηθεί για εκτίµηση (είτε στην περίπτωση χρήσης συµβόλων πιλότων, είτε στην περίπτωση 

χρήσης προσωρινών αποφάσεων) αποτελείται από 0L  ισαπέχοντα υποφέροντα. 

 

4.6.1 Προσοµοιώσεις συστήµατος µε προσωρινές αποφάσεις 

Στην παράγραφο αυτή εξετάζεται η απόδοση του προτεινοµένου σχήµατος στην περίπτωση 

κατά την οποία έχουν χρησιµοποιηθεί προσωρινές αποφάσεις.  Η κανονικοποιηµένη RFO έχει τεθεί 

σε 0.5% της φασµατικής απόστασης µεταξύ των υποφερόντων και τα σύµβολα είναι διαµορφωµένα 

κατά 16-QAM. Στο Σχ. 4-2 παρουσιάζεται η απόδοση του συστήµατος για µόλις 0 8L =  και για τις 

δύο διαφορετικές προσεγγίσεις (CV και PH). Η PH προσέγγιση παρουσιάζει µία µικρή αλλά 

παρατηρήσιµη διαφορά στην απόδοση του συστήµατος, καθώς το αντίστοιχο µοντέλο λαµβάνει υπ’ 

όψιν ότι η συνολική επίδραση µπορεί να προσεγγιστεί µε ακρίβεια σαν µία στροφή φάσης. 
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Σηµειώνεται, ότι στην περίπτωση όπου 0 256L N= =  οι καµπύλες συµπίπτουν µε εκείνη χωρίς την 

παρουσία αλλοιώσεων φάσης (βλ. Σχ. 4-4). 
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Σχ. 4-2. Απόδοση προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση CV και PH αλγορίθµων µε L0=8 και 16-

QAM διαµόρφωση. 

 

4.6.2 Προσοµοιώσεις µε απλοποιηµένες µορφές του συστήµατος µε προσωρινές αποφάσεις  

Το προτεινόµενο σύστηµα µε προσωρινές αποφάσεις, µπορεί να τροποποιηθεί ώστε να είναι 

απλούστερο στην υλοποίηση. H Τροποποίηση Πρώτου Βαθµού (First Οrder Modification – FOM) 

υποθέτει ότι το ,0mU  µεταβάλλεται αργά µε το χρόνο οπότε µπορεί να υπολογιστεί µόνο το 1,0
ˆ

mU +  ή 

το ,0
ˆ

mU  (αντί και των δύο) και να χρησιµοποιηθεί ώστε να διορθώσει τα mY  και 1mY + . Κατά την 

Τροποποίηση ∆ευτέρου Βαθµού (Second Οrder Modification – SOM) δεν χρησιµοποιούνται ούτε 

ενδιάµεσες προσωρινές αποφάσεις. Το 1,0
ˆ

mU +  υπολογίζεται µόνο µε χρήση των τελικών αποφάσεων 

και χρησιµοποιείται προκειµένου να ενηµερώσει τον προ-διορθωτή. 
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Η κανονικοποιηµένη RFO έχει τεθεί σε 0.5% της φασµατικής απόστασης µεταξύ των 

υποφερόντων, το 0 256L N= =  και τα σύµβολα είναι διαµορφωµένα κατά 16-QAM.Από το Σχ. 4-3 

γίνεται προφανές, ότι για τις συγκεκριµένες τυπικές τιµές του PHN και της RFO, η FOM 

τροποποίηση παρουσιάζει µικρή απώλεια στην απόδοση, η οποία αυξάνεται µε το SNR, ενώ η SOM 

έχει σαν αποτέλεσµα σηµαντική απώλεια στην απόδοση, λόγω του ότι το ISI το οποίο προκύπτει από 

την αναίρεση της ορθογωνιότητας του κώδικα χώρου-χρόνου, είναι πλέον σηµαντικό. 
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Σχ. 4-3. Απόδοση τροποποιηµένων σχηµάτων µε χρήση PH αλγορίθµου µε L0=256 και 16-QAM 

διαµόρφωση. 

 

4.6.3 Σύγκριση προτεινόµενου σχήµατος  µε  PLL ανά υποφέρον 

Στο Σχ. 4-4 απεικονίζεται η απόδοση του προτεινόµενου σχήµατος ενάντια στην αντίστοιχη 

απόδοση του σχήµατος που χρησιµοποιεί ανεξάρτητα PLL ανά υποφέρον, για 16-QAM διαµόρφωση. 

Η τιµή της παραµέτρου έχει επιλεγεί ώστε το PLL να επιτυγχάνει την καλύτερη δυνατή απόδοση. 

Συµπεραίνεται ότι η χρήση συστοιχίας από PLL κρίνεται ανεπαρκής, γεγονός το οποίο οφείλεται 

κυρίως στην ευαισθησία του σχήµατος στον θόρυβο. Η µη ακριβής εκτίµηση και διόρθωση της 
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επίδρασης των αλλοιώσεων φάσης, δηµιουργεί επιπρόσθετο ISI θόρυβο (όπως περιγράφεται στην 

παράγραφο 4.2) ο οποίος συντελεί περαιτέρω στη µείωση της απόδοσης.  
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Σχ. 4-4. Απόδοση του προτεινόµενου σχήµατος ενάντια της συστοιχίας ανεξαρτήτων PLL ανά 

υποφέρον, για 16-QAM διαµόρφωση. 

 

4.6.4 Επίδοση των εκτιµητών µε µέτρο την διασπορά σφάλµατος 

Το Σχ. 4-5 απεικονίζει την επίδοση διασποράς σφάλµατος  των CV και PH εκτιµητών και 

επιβεβαιώνει τα αναλυτικά αποτελέσµατα της παραγράφου 4.4. Για τις προσοµοιώσεις αυτές έχουν 

θεωρηθεί αλάνθαστες προσωρινές αποφάσεις (ή αντίστοιχα χρήση τυχαία παραγόµενων συµβόλων 

πιλότων) καθώς επίσης πραγµατικές προσωρινές αποφάσεις.  Τα υποφέροντα που έχουν 

χρησιµοποιηθεί για εκτίµηση είναι 0 32L =  και επίσης έχει θεωρηθεί 16- QAM διαµόρφωση.  
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Σχ. 4-5. Θεωρητική και πραγµατική απόδοση των αλγορίθµων για ιδανικές και πραγµατικές 

προσωρινές αποφάσεις. 

Η κανονικοποιηµένη RFO έχει τεθεί σε 0.5% της φασµατικής απόστασης µεταξύ των υποφερόντων. 

Το εύρος των σηµατοθορυβικών σχέσεων το οποίο εξετάζεται είναι ίδιο µε εκείνο του Σχ. 4-2 και 

παρέχει ακωδικοποίητο SER πρακτικού ενδιαφέροντος (µέχρι περίπου 410− ). Σηµειώνεται  δε, ότι 

για την εξαγωγή των θεωρητικών αποτελεσµάτων έχει χρησιµοποιηθεί η υπόθεση αµελητέου ICI (σε 

σχέση µε το θερµικό θόρυβο), αφού στην περίπτωση χρήσης MIMO συστηµάτων η περιοχή 

λειτουργίας µπορεί να είναι σε µικρά SNR, όπως έχει να αναφερθεί στην παράγραφο 4.4. Παρά 

ταύτα, τα πειραµατικά αποτελέσµατα συγκλίνουν πολύ καλά στα αναλυτικά, γεγονός που 

αποδεικνύει την ορθότητα της προσέγγισης, καθιστώντας άσκοπη τη χρήση πιο πολύπλοκων 

αλγορίθµων, οι οποίοι εκµεταλλεύονται τη γνώση της διασποράς του PHN. 

 

4.6.5 Προσοµοιώσεις για την περίπτωση ανεξάρτητης αναίρεσης ανά κεραία 

Το προτεινόµενο σχήµα πραγµατοποιεί ανεξάρτητη αναίρεση των αλλοιώσεων φάσης ανά 

κεραία, λόγω της θεώρησης ότι η συνολική διαδικασία PHN που επιδρά στον δέκτη είναι κοινή, 
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ανεξάρτητα από την επίδραση των διαφορετικών υπο-καναλιών του ΜΙΜΟ καναλιού στη διαδικασία 

PHN φάσης του Τx. Παρά ταύτα θα µπορούσε να πραγµατοποιηθεί ανεξάρτητη αναίρεση των 

αλλοιώσεων φάσης, ώστε να µπορούν να αναγνωριστούν πιθανές διαφοροποιήσεις στις διαδικασίες 

PHN, µε κόστος τη µεγαλύτερη ευαισθησία στο θόρυβο. Στην παράγραφο αυτή, θα εξεταστεί και θα 

συγκριθεί η απόδοση του συστήµατος για τις δύο διαφορετικές αυτές προσεγγίσεις. Θα δειχθεί, µέσω 

προσοµοιώσεων, ότι η χρήση ενός κοινού εκτιµητή παρέχει καλύτερη απόδοση, γεγονός το οποίο θα 

ενισχυθεί και από τα αποτελέσµατα των προσοµοιώσεων των επόµενων παραγράφων. 

Στην περίπτωση που χρησιµοποιηθούν δύο ανεξάρτητοι εκτιµητές µιγαδικού διανύσµατος, θα 

περιγράφονται από τη σχέση 
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Στην περίπτωση όπου τα (πιλοτικά) σύµβολα είναι τυχαία παραγόµενα, η αντίστοιχη διασπορά 

λάθους του εκτιµητή θα προσεγγίζεται από τη σχέση  
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Στην περίπτωση που χρησιµοποιηθούν ανεξάρτητοι εκτιµητές φάσης, οι αντίστοιχες σχέσεις είναι 
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(4-21) 

µε διασπορά λάθους 
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Από τις παραπάνω σχέσεις προκύπτει ότι τα αντίστοιχα MIMO υπο-κανάλια επιδρούν έντονα στην 

απόδοση των εκτιµητών, οπότε και στην απόδοση του συνολικού συστήµατος. Τα Σχ. 4-6 και Σχ. 

4-7 παρουσιάζουν την απόδοση του συστήµατος στην περίπτωση κατά την οποία έχουν 



Αναίρεση Αλλοιώσεων Φάσης για MIMO, ST-OFDM Συστήµατα 65 

χρησιµοποιηθεί 2 ανεξάρτητοι εκτιµητές και στην περίπτωση που έχει χρησιµοποιηθεί ένας κοινός. Η 

κανονικοποιηµένη RFO έχει τεθεί σε 1% της φασµατικής απόστασης µεταξύ των υποφερόντων τα 

σύµβολα είναι διαµορφωµένα κατά 16-QAM και έχουν χρησιµοποιηθεί BPSK σύµβολα πιλότοι τα 

οποία και έχουν παραχθεί τυχαία και ισοπίθανα. Στα  Σχ. 4-6 έχει τεθεί 0 8L =  ενώ στο Σχ. 4-7 

0 32L = . Από τα παραπάνω διαγράµµατα προκύπτει ότι για τυπικές τιµές PHN, και για τυχαία 

παραγόµενα σύµβολα, η χρήση δύο ανεξαρτήτων εκτιµητών αντί ενός έχει σαν αποτέλεσµα τη µικρή 

αλλά εµφανή µείωση της απόδοσης του συστήµατος. Επίσης η διαφορά απόδοσης µειώνεται µε το 

0L . 
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Σχ. 4-6. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση ενός και δύο ανεξάρτητων 

εκτιµητών, µε CV αλγορίθµους και 8 τυχαία παραγόµενα σύµβολα πιλότους. 
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Σχ. 4-7. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση ενός και δύο ανεξάρτητων 

εκτιµητών, µε CV αλγορίθµους και 32 τυχαία παραγόµενα σύµβολα πιλότους. 

 
4.6.6 Απόδοση συστήµατος στην περίπτωση χρήσης συµβόλων-πιλότων. 

Αντίθετα µε τους εκτιµητές για τα SISO συστήµατα, στην περίπτωση χρήσης πιλότων 

συµβόλων  στους ΜΙΜΟ εκτιµητές, η απόδοσή τους εξαρτάται από τον τρόπο διαµόρφωσης των 

υποφερόντων πιλότων ανά κεραία, και συγκεκριµένα από τη σχέση η οποία διέπει τα εκπεµπόµενα 

σύµβολα διαφορετικών κεραιών στο ίδιο υποφέρον (για κοινά k , m  και διαφορετικό l ). Στην 

παράγραφο αυτή εξετάζονται τρεις προσεγγίσεις παραγωγής των συµβόλων πιλότων. Η πρώτη έχει 

συζητηθεί στις προηγούµενες παραγράφους, και θεωρεί ότι τα σύµβολα πιλότοι τα οποία 

εκπέµπονται ανά κεραία εκποµπής, στο ίδιο υποφέρον, την ίδια χρονική στιγµή, είναι διαφορετικά 

και παράγονται τυχαία και ισοπίθανα. Στην περίπτωση των τυχαία παραγόµενων συµβόλων πιλότων  

(Randomly Generated Pilot symbols - RGP), η διασπορά λάθους των αλγορίθµων εκτίµησης δίνεται 

από τις σχέσεις (4.15) και (4.17). Μία δεύτερη προσέγγιση είναι να θεωρηθεί ότι η σχέση µεταξύ των 

εκπεµπόµενων σύµβολων ανά κεραία εκποµπής, στο ίδιο υποφέρον, την ίδια χρονική στιγµή είναι 

σταθερή (Fixed Pattern Pilot symbols- FPP), όπως στην περίπτωση όπου εκπέµπονται τα ίδια 
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σύµβολα πιλότοι. Η τρίτη προσέγγιση θεωρεί ότι τα σύµβολα πιλότοι τα οποία εκπέµπονται είναι 

ορθογώνια (Orthogonally Generated Pilot symbols – OGP). Στις προσοµοιώσεις της παραγράφου 

αυτής παράγονται τέτοια σύµβολα διαχωρίζοντας το σύνολο Ω  των υποφερόντων που 

χρησιµοποιούνται για εκτίµηση σε δύο υποσύνολα 0Ω  και 1Ω , ίσης διάστασης, τέτοια ώστε 

0 1 OΩ ∩Ω = / , και εκπέµποντας σύµβολα πιλότους µόνο από το lΩ  για την κεραία εκποµπής l .  

Στην FPP περίπτωση όπου χρησιµοποιείται ένας (κοινός) CV εκτιµητής, η διασπορά λάθους 

δίνεται από τη σχέση 
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όπου ,m kP  είναι τα αντίστοιχα σύµβολα πιλότοι. Στην περίπτωση ανεξάρτητων εκτιµήσεων ανά 

κεραία η αντίστοιχη σχέση για τον κάθε εκτιµητή είναι 
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ενώ στη περίπτωση των αντίστοιχων PH αλγορίθµων, η διασπορά είναι η µισή. Από τις παραπάνω 

σχέσεις γίνεται εύκολα αντιληπτό ότι η απόδοση των αλγορίθµων εξαρτάται άµεσα τόσο από το 

κανάλι, όσο και από τα εκπεµπόµενα σύµβολα. Στην FPP περίπτωση υπάρχει ενδεχόµενο η σχέση 

καναλιού συµβόλων να είναι τέτοια ώστε ο παρονοµαστής των σχέσεων (4-22), (4-23) να είναι 

µικρός, ιδιαίτερα στην περίπτωση στατικών καναλιών, µε αποτέλεσµα την έντονη µείωση της 

απόδοσης του συστήµατος. Η πιθανότητα του ενδεχοµένου αυτού µειώνεται σηµαντικά στην 

περίπτωση κατά την οποία χρησιµοποιηθεί ένας κοινός εκτιµητής, ο οποίος πρακτικά παρέχει 

αυξηµένη εναλλακτικότητα (diversity). Ένας άλλος τρόπος να αναιρεθεί η εξάρτηση του συστήµατος 

από τη σχέση συµβόλων καναλιών είναι η OGP µέθοδος, καθώς για την περίπτωση αυτή οι 

αντίστοιχες σχέσεις διασποράς γίνονται 
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 Στην περίπτωση ανεξάρτητων εκτιµήσεων ανά κεραία η αντίστοιχη σχέση είναι 
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Από τις παραπάνω σχέσεις προκύπτει ότι η απόδοση των αλγορίθµων για το παραπάνω σύστηµα δεν 

εξαρτάται από το κανάλι, αλλά είναι υποδεέστερη από εκείνη µε χρήση τυχαίων συµβόλων πιλότων. 

Τα Σχ. 4-6 έως Σχ. 4-11 παρουσιάζουν την απόδοση του συστήµατος στην περίπτωση κατά 

την οποία έχουν χρησιµοποιηθεί ένας και δύο ανεξάρτητοι CV εκτιµητές, για όλες τις µεθόδους 

παραγωγής συµβόλων Η κανονικοποιηµένη RFO έχει τεθεί σε 1% της φασµατικής απόστασης 

µεταξύ των υποφερόντων, τα σύµβολα είναι διαµορφωµένα κατά 16-QAM και έχουν χρησιµοποιηθεί 

BPSK σύµβολα πιλότοι. Η απόδοση των συστηµάτων παρουσιάζεται για µία συγκεκριµένη 

υλοποίηση καναλιού επιλεγµένη κατάλληλα ώστε να παρουσιάζεται η µείωση απόδοσης που µπορεί 

να επιφέρει η χρήση της FPP προσέγγισης. Η αντίστοιχη µέση απόδοση για διάφορες υλοποιήσεις 

καναλιών παρουσιάζεται στο Σχ. 4-12.  Συµπεραίνεται ότι η χρήση δύο διαφορετικών ανεξάρτητων 

εκτιµητών ανά κεραία, µε τη χρήση FPP δοµής, καθιστά το σύστηµα ιδιαιτέρως ευαίσθητο στη 

µορφή του καναλιού. Η ευαισθησία αυτή, όπως εξάγεται από το Σχ. 4-11 αλλά και όπως και 

εξηγήθηκε, µπορεί να µειωθεί µε τη χρήση ενός κοινού εκτιµητή ή µε τη χρήση των άλλων µεθόδων 

παραγωγής συµβόλων. Επίσης από τα σχήµατα εξάγεται ότι η χρήση  της  RGP µεθόδου συνεπάγεται 

βελτιωµένη απόδοση συστήµατος σε σχέση µε την OGP, όπως άλλωστε προκύπτει και από τις 

σχέσεις (4-17), (4-19) και (4-24)-(4-26). 
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Σχ. 4-8. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση ενός και δύο ανεξάρτητων 

εκτιµητών, µε CV αλγορίθµους και 8 σύµβολα πιλότους παραγόµενα µε την FPP µέθοδο. 
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Σχ. 4-9. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση ενός και δύο ανεξάρτητων 

εκτιµητών, µε CV αλγορίθµους και 8 σύµβολα πιλότους παραγόµενα µε την OGP µέθοδο. 
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Σχ. 4-10. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση ενός εκτιµητή, µε CV 

αλγορίθµους και 8 σύµβολα πιλότους παραγόµενα µε διαφορετικούς τρόπους. 
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Σχ. 4-11. ∆ιαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος µε χρήση δύο εκτιµητών, µε CV 

αλγορίθµους και 8 σύµβολα πιλότους παραγόµενα µε διαφορετικούς τρόπους. 
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Σχ. 4-12. Μέση διαφορά απόδοσης προτεινόµενου σχήµατος για διάφορες υλοποιήσεις 

καναλιών µε χρήση δύο εκτιµητών, µε CV αλγορίθµους και 8 σύµβολα πιλότους παραγόµενα µε 

διαφορετικούς τρόπους. 

 

 

4.7 Συµπεράσµατα 

Στο κεφάλαιο αυτό δείχθηκε ότι η επίδραση του PHN και της RFO µπορούν να 

αντιµετωπισθούν αποτελεσµατικά µε τη χρήση αλγορίθµων οι οποίοι είτε βασίζονται σε προσωρινές 

αποφάσεις, είτε χρησιµοποιούν σύµβολα πιλότους. Όπως δείχθηκε η µέθοδος αποστολής τυχαία 

παραγόµενων πιλοτικών συµβόλων, καθώς επίσης και η χρήση ενός κοινού εκτιµητή είναι επιλογές 

οι οποίες οδηγούν σε βελτιστοποίηση της χρήσης του σχήµατος. ∆είχθηκε ότι η χρήση αλγορίθµων 

φάσης παρουσιάζει ένα µικρό εµφανές κέρδος, συγκρινόµενη µε τη χρήση αλγορίθµων CV. Επίσης 

δείχθηκε ότι µπορούν να χρησιµοποιηθούν απλοποιηµένες µορφές εκτιµητών µε µείωση απόδοσης 

µικρότερη από 0.5 dB.  Σηµειώνεται ότι κατά την επιλογή χρήσης αλγορίθµων που βασίζονται σε 

προσωρινές αποφάσεις, και στην περίπτωση όπου οι αλλοιώσεις φάσης είναι τέτοιες ώστε οι 

προσωρινές αποφάσεις να είναι αναξιόπιστες, µπορούν να χρησιµοποιηθούν υβριδικές προσεγγίσεις, 

δύο βηµάτων αντίστοιχες µε τις RCA της παραγράφου 2.8.5.  



 

5 ΕΚΤΙΜΗΣΗ ΚΑΝΑΛΙΟΥ ΚΑΙ ΣΥΓΧΡΟΝΙΣΜΟΣ ΑΛΛΟΙΩΣΕΩΝ ΦΑΣΗΣ ΓΙΑ ΜΙΜΟ, 

ST- OFDM ΣΥΣΤΗΜΑΤΑ   

Σε αυτή την παράγραφο εξετάζεται το πρόβληµα ταυτόχρονης εκτίµησης καναλιού και 

αναίρεσης αλλοιώσεων φάσης για ST-OFDM συστήµατα. Αποδεικνύεται ότι ο PHN και η RFO 

επηρεάζουν έντονα τους απλούς εκτιµητές καναλιού όπως ο  

[55] που χρησιµοποιείται για 2x2 ΜΙΜΟ – OFDM συστήµατα, µε συνεπακόλουθη σηµαντική 

µείωση της απόδοσης του συστήµατος, ιδιαιτέρως στην περίπτωση κατά την οποία χρησιµοποιείται ο 

κώδικας χώρου- χρόνου του Alamouti ([4]). Για το λόγο αυτό προτείνεται ένα σύστηµα, µικρής 

πολυπλοκότητας, το οποίο πραγµατοποιεί εκτίµηση καναλιού και δια-πλαισιακό (inter-frame) 

λεπτοµερή συγχρονισµό συχνότητας σε πραγµατικό περιβάλλον PHN και RFO. Ο αλγόριθµος 

συγχρονισµού συχνότητας παρέχει σηµαντική ακρίβεια στην εκτίµηση της παραµέτρου όταν η 

παραγόµενη στροφή φάσης λόγω RFO είναι αρκετά µεγαλύτερη από την αντίστοιχη λόγω του PHN. 

Συνήθης περίπτωση, καθώς οι τυπικοί αλγόριθµοι συγχρονισµού ([42]) που λειτουργούν στο πεδίο 

του χρόνου, είναι στην πράξη υπο- βέλτιστοι καθώς θεωρούν AWGN κανάλι και απουσία άλλων 

αλλοιώσεων, όπως ο PHN.  

Το προτεινόµενο σχήµα χρησιµοποιεί έναν αλγόριθµο αναίρεσης αλλοιώσεων φάσης, 

αντίστοιχο µε εκείνους των προηγούµενων κεφαλαίων, ο οποίος συνδυάζεται µε τις βαθµίδες 

εκτίµησης καναλιού και λεπτοµερούς συγχρονισµού. Προκύπτει µέσω προσοµοιώσεων, ότι παρ’ ότι 

το προτεινόµενο σχήµα είναι πολύ απλό στην υλοποίηση του, µπορεί να παράσχει σηµαντική 

βελτίωση στην απόδοση του συστήµατος, καθιστώντας άσκοπη τη χρήση πιο πολύπλοκων 

αλγορίθµων εκτίµησης καναλιού και συγχρονισµού. Αν και το συγκεκριµένο σχήµα χρησιµοποιεί 

συγκεκριµένους αλγορίθµους συγχρονισµού και εκτίµησης καναλιού, ωστόσο µπορεί να επεκταθεί 

για χρήση µε οποιαδήποτε µέθοδο εκτίµησης των παραµέτρων αυτών . 

Στην περίπτωση εκτίµησης MIMO καναλιών, δεν µπορούν να χρησιµοποιηθούν αυτούσιοι οι 

αντίστοιχοι SISO αλγόριθµοι. Οι µέθοδοι εκτίµησης των καναλιών αυτών, που έχουν παρουσιαστεί 

στην βιβλιογραφία ([54]-[56]), δεν λαµβάνουν υπ’ όψιν την παρουσία αλλοιώσεων φάσης. Ένας από 

τους πιο απλούς και αποδοτικούς αλγορίθµους είναι εκείνος της αναφοράς  
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[55], ο οποίος δρα στο πεδίο της συχνότητας και λόγω της απλότητάς του έχει επιλεγεί σε αυτή 

την εργασία.  

Στην παράγραφο αυτή έχει θεωρηθεί η δοµή διάδοσης ενός τυπικού ψηφιακού ασύρµατου 

τηλεπικοινωνιακού συστήµατος, κατά το οποίο η µετάδοση της πληροφορίας πραγµατοποιείται υπό 

µορφή πλαισίων πληροφορίας (frames) στην αρχή των οποίων στέλνονται γνωστά σύµβολα – 

προθέµατα (preambles) που και χρησιµοποιούνται από τον Rx πρώτα για συγχρονισµό (χρόνου, 

συχνότητας και φάσης) και µετά για εκτίµηση καναλιού. Για το λόγο αυτό, κάθε λάθος στον 

συγχρονισµό συνεπάγεται µείωση της απόδοσης του εκτιµητή καναλιού, οπότε και της συνολικής 

απόδοσης του συστήµατος. Στο πλαίσιο της εργασίας αυτής θα θεωρηθεί τέλειος συγχρονισµός 

χρόνου αλλά µη τέλειος συγχρονισµός συχνότητας ο οποίος περιγράφεται από την RFO.  

Το σύστηµα που προτείνεται για ταυτόχρονη εκτίµηση καναλιού, συγχρονισµό συχνότητας και 

αναίρεση των υπολειπόµενων αλλοιώσεων φάσης, αξιοποιεί η ενδο- (inter) και δια- (intra) πλαισιακή 

συσχέτιση των υπό εκτίµηση παραµέτρων: Η παραγόµενη στροφή λόγω PHN µπορεί να θεωρηθεί 

υψηλά συσχετισµένη για τη διάρκεια µερικών OFDM συµβόλων. Για πληθώρα εφαρµογών (όπως 

στην περίπτωση της σταθερής ασύρµατης πρόσβασης) το κανάλι διάδοσης µπορεί να θεωρηθεί 

αµετάβλητο, τουλάχιστον, για τη διάρκεια µετάδοσης ενός πλαισίου πληροφορίας. Η διαφορά 

συχνότητας των ταλαντωτών του Tx και του Rx µπορεί να θεωρηθεί σταθερή για τη διάρκεια 

µετάδοσης µερικών πλαισίων πληροφορίας. Στην εργασία αυτή έχει υποτεθεί η ελάχιστη συσχέτιση 

στο χρόνο: Η στροφή λόγω PHN είναι αµελητέα για τη διάρκεια µερικών OFDM συµβόλων, το 

κανάλι διάδοσης και η διαφορά συχνότητας είναι σταθερά για τη διάρκεια εκποµπής ενός πλαισίου 

πληροφορίας. 

 

5.1 Το προτεινόµενο σχήµα 

Το προτεινόµενο σχήµα παρουσιάζεται στο Σχ. 5-1 και λειτουργεί ως εξής: Τα λαµβανόµενα 

σύµβολα από τις δύο κεραίες ( )
,
i

m kY  συνδυάζονται προκειµένου να εκτιµηθεί και να αναιρεθεί η 

επίδραση του ,0mU , ανά OFDM σύµβολο. Η βαθµίδα του “PHN/RFO εκτιµητή” χρησιµοποιεί τις 

εκτιµήσεις ( , )
,

ˆ l i
j kH , οι οποίες έχουν προκύψει από την αρχική διαδικασία εκτίµησης καναλιού (στην 
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αρχή του πλαισίου) και που έχουν βελτιωθεί µέσω της βαθµίδας “Ανίχνευσης καναλιού”. Οι έξοδοι 

της βαθµίδας του “PHN/RFO εκτιµητή” ( ,0
ˆ

mU ), χρησιµοποιούνται από τη βαθµίδα “PHN/RFO 

διορθωτή” ο οποίος πραγµατοποιεί αναίρεση της επίδρασης των αλλοιώσεων φάσης µε διαίρεση των 

λαµβανοµένων συµβόλων µε τις αντίστοιχες εκτιµήσεις, παρέχοντας τα σύµβολα ( )
,

i
m kR  

( ( ) ( )
, , ,0

ˆ/i i
m k m k mR Y U= ). Επιπρόσθετα, οι εκτιµήσεις ,0

ˆ
mU  εισάγονται στη βαθµίδα δια-πλαισιακού 

λεπτοµερούς συγχρονισµού συχνότητας (Inter-Frame fine frequency Synchronization Algorithm) 

“IFSA”, η οποία εξάγει την ακριβέστερη εκτίµηση για την απόκλιση συχνότητας f̂∆ . Η τελευταία 

χρησιµοποιείται κατά τη διάρκεια εκποµπής του επόµενου πλαισίου πληροφορίας, αντί της τυπικής 

διαδικασίας συγχρονισµού συχνότητας η οποία λαµβάνει χώρα στην αρχή του πλαισίου. 

Το προτεινόµενο σχήµα µπορεί να απλοποιηθεί εξαιρώντας τη βαθµίδα “Ανίχνευσης 

καναλιού” ή/και τη βαθµίδα “IFSA”. Η συνεπαγόµενη απώλεια απόδοσης εκτιµάται µέσω 

προσοµοιώσεων στην αντίστοιχη παράγραφο. 

Rx 0

Rx  1

PHN/RF0
εκτιµητής

PHN/RF0
διορθωτής

IFSA

ανιχνευτής
καναλιού

ST
αποκωδ/ση

συσκευή
απόφασης

συγχρονισµός συχνότητας

 

Σχ. 5-1. ∆ιάγραµµα µπλοκ του προτεινόµενου σχήµατος. 

 
5.1.1 Ο αλγόριθµος αναίρεσης των αλλοιώσεων φάσης 

  Για την εκτίµηση και αναίρεση του ,0mU , µπορούν να χρησιµοποιηθούν τόσο προσωρινές 

αποφάσεις, όσο και σύµβολα πιλότοι. Στην συγκεκριµένη περίπτωση θεωρείται η δεύτερη 

προσέγγιση, ως εκείνη µικρότερης πολυπλοκότητας: Ένα σύνολο από υποφέροντα Ω  διαµορφώνεται 
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µε γνωστά σύµβολα πιλότους ( ( )
,
l

m kP  µε k∈Ω ) τα οποία και χρησιµοποιούνται για εκτίµηση του 

,0mU , ανά OFDM σύµβολο, σύµφωνα µε την (4-13) 

 

( ) ( )

( ) ( )

, * *( )
, , ,

,0 2
,

, ,

ˆ
ˆ

ˆ

l i li
m g k j k m g k

i k l
m g

l i l
j k m g k

i k l

R H P
U

H P

+ +
∈Ω

+

+
∈Ω

=
∑∑ ∑

∑∑∑
 (5-1)  

όπου τα ( ),
,
l i

j kH  έχουν αντικατασταθεί από τις αντίστοιχες εκτιµήσεις. Όταν τα σύµβολα πιλότοι 

παράγονται ορθογώνια (βλ. παράγραφο 4.7) ο προτεινόµενος αλγόριθµος συµπίπτει µε εκείνους που 

χρησιµοποιούνται στην SISO περίπτωση (βλ. κεφάλαιο 2). 

 

5.1.2 Αλγόριθµος εκτίµησης καναλιού 

Η συνολική διαδικασία εκτίµησης καναλιού αποτελείται από α) την αρχική εκτίµηση καναλιού 

και β) την ανίχνευση καναλιού. Για την αρχική εκτίµηση, η οποία λαµβάνει χώρα στην αρχή κάθε 

πλαισίου,  µπορεί να χρησιµοποιηθεί οποιαδήποτε από τις µεθόδους που προτείνονται στη 

βιβλιογραφία. Στην εργασία αυτή χρησιµοποιείται ο αλγόριθµος της αναφοράς  

[55], λόγω της απλότητας στην υλοποίησή του αλλά και της αποδοτικότητάς του. Σύµφωνα µε 

τη συγκεκριµένη αναφορά η εκτίµηση καναλιού λαµβάνει χώρα στην αρχή κάθε πλαισίου µε χρήση 

γνωστών συµβόλων πιλότων, όπου ( )
,
l

w kC  είναι το γνωστό (QAM ή PSK) σύµβολο το οποίο 

εκπέµπεται στο k-οστό υποφέρον κατά τη διάρκεια τουw-οστού εκπεµπόµενου  OFDM συµβόλου 

εκµάθησης, από την κεραία l . Θεωρούνται δύο γνωστά OFDM σύµβολα εκµάθησης ( 0,1w = ). Τα 

σύµβολα πιλότοι ακολουθούν τον κανόνα (0) (0) (1) (1)
0, 1, 0, 1,k k k kC C C C= − = = . Τότε ο εκτιµητής καναλιού, ο 

οποίος δρα στο πεδίο της συχνότητας, περιγράφεται από τη σχέση  

( ) ( ) 1 ( )
0, 1,(0)

0,

1ˆ ( 1) ; , 0,1
2

il l i l
k k k

k

H Y Y i l
C

+⎡ ⎤= + − =⎣ ⎦   (5-2) 

Η διαδικασία της ανίχνευσης καναλιού πραγµατοποιείται για 0j ≠ και στοχεύει στην µείωση του 

σφάλµατος εκτίµησης. Πραγµατοποιείται µε χρήση των λαµβανοµένων συµβόλων µετά την 

αναίρεση της επίδρασης των αλλοιώσεων φάσης ( )
,

i
m kR , και περιγράφεται από τη σχέση 
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( ) ( ) ( ) ( )2, , , 1,( ) ( )* ( ) ( )* ( 1)
1, , , , 1, , 1, , ,

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ ˆ ; , 0,1l i l i l i l ii l l l l
j k j k m k j k j k j k j k j k j kH H R S H S H S S l iµ ⊕ ⊕
+ + +

⎡ ⎤= + − − =⎢ ⎥⎣ ⎦
 (5-3) 

όπου ( )
,

ˆ l
j kS  είναι οι τελικές αποφάσεις των αντίστοιχων εκπεµπόµενων συµβόλων, µ  είναι η 

παράµετρος µεγέθους βήµατος του αλγορίθµου ανίχνευσης και µε ⊕  περιγράφεται η modulo 2 

πρόσθεση. 

Υπό την επίδραση αλλοιώσεων φάσης, και στην περίπτωση όπου το κανάλι διάδοσης 

θεωρείται σταθερό για δύο συνεχή OFDM σύµβολα, µπορεί εύκολα να δειχθεί µε χρήση της (4-6) ότι 

η εκτίµηση του καναλιού δίνεται από τη σχέση 

 

( ) ( )

( ) ( )

(0 ) (1 )
0,0 1,0 , 0,0 1,0 ,(0 ) (0 )

,

(1 ) (0 )
0,0 1,0 , 0,0 1,0 ,(1 ) (1 )

,

ˆ
2

ˆ
2

l l
j k j kl l

j k k

l l
j k j kl l

j k k

U U H U U H
H n

U U H U U H
H n

⎧ + + −
⎪ ≈ +
⎪
⎨

+ + −⎪
≈ +⎪⎩

 (5-4) 

µε τους όρους ( )il
kn  να περιγράφουν τον συνολικό θόρυβο (θερµικό και ICI).Η εξίσωση (5-2) δείχνει 

ότι οι PHN και RFO αλλοιώνουν την ορθογωνιότητα (εποµένως και την ποιότητα) της εκτίµησης 

καναλιού. 

 

5.1.3  Ο αλγόριθµος δια-πλαισιακού λεπτοµερή συγχρονισµού συχνότητας (Inter-Frame fine 

frequency Synchronization Algorithm –IFSA) 

Στην περίπτωση κατά την οποία ο PHN προκαλεί αµελητέα στροφή κατά τη διάρκεια τ  

συµβόλων , τότε µπορεί εύκολα να δειχθεί ότι   

[ ],0 ,0 exp 2 ( )m mU U j f vτ π τ+ = ∆ Ν +   (5-5) 

όπου ν  είναι το µήκος του κυκλικού προθέµατος και f∆ είναι η RFO. Με χρήση αυτής της 

παρατήρησης, η έξοδος του PHN/RFO εκτιµητή για διαφορετικές χρονικές στιγµές, µπορεί να 

περιγραφεί από τη σχέση. 
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[ ],0 ,0 , ,
ˆ ˆ exp 2 ( )m m err mU U j f v nτ τπ τ+ = ∆ Ν + +   (5-6) 

όπου ο όρος  , ,err mn τ  είναι συνάρτηση των λαθών εκτίµησης κατά τις χρονικές στιγµές m  και m τ+ . 

Ελαχιστοποιώντας την συνάρτηση κόστους  

  [ ]
0

0

' 2

,0 ,0
ˆ ˆ exp 2 ( )

m

m m
m m

U U j f v
τ

τ π τ
+

+
=

− ∆ Ν +∑   (5-7) 

προκύπτει η λεπτοµερής εκτίµηση συχνότητας f̂∆  

0
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τπ ν τ

+

+
=

⎧ ⎫⎪ ⎪∆ = − ⎨ ⎬
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∑  (5-8) 

όπου 'τ τ<  και τα 0m , 0 'm τ+  µπορούν να πάρουν τιµές µέχρι των αριθµό των συµβόλων 

πληροφορίας ανά πλαίσιο.  

Είναι προφανές ότι η ποιότητα της εκτίµησης εξαρτάται από τα χαρακτηριστικά της 

διαδικασίας του PHN, η οποία πρέπει να είναι αρκετά αργή ώστε η στροφή φάσης να θεωρείται 

αµελητέα για διάρκεια τ  συµβόλων, ή τουλάχιστον αυτή η στροφή φάσης να είναι αρκετά µικρότερη 

από την αντίστοιχη παραγόµενη λόγω RFO. Επίσης, καθώς η απόδοση του ,0mU  εκτιµητή εξαρτάται 

από την ακρίβεια της εκτίµησης του καναλιού, η οποία αυξάνεται µε το πέρασµα του χρόνου λόγω 

του ανιχνευτή καναλιού, η ακρίβεια του εκτιµητή αυξάνεται µε το 0m . 

 

5.2 Προσοµοιώσεις 

Για τη διαµόρφωση των σηµάτων έχει χρησιµοποιηθεί ο ίδιος 64-QAM αστερισµός Η αλυσίδα 

προσοµοίωσης έχει συµπεριλάβει πηγές PHN και στον Tx και στον Rx, µε διαφορετικές διαδικασίες  

για την IF και την RF διαµόρφωση. Το µοντέλο παραγωγής PHN το οποίο χρησιµοποιήθηκε είναι το 

ίδιο µε εκείνο της παραγράφου 4.6, και έχει χαρακτηριστικές τιµές –78.8 dBc και –95.5 dBc στα 10 

kHz για τους RF και IF ταλαντωτές αντίστοιχα. Η RFO έχει τεθεί στο 1% της απόστασης µεταξύ των 

υποφερόντων. Το MIMO κανάλι το οποίο θεωρήθηκε είναι στατικό και αποτελεί  τροποποίηση του 

SUI-4 καναλιού ([63]), για την περίπτωση σταθερής ασύρµατης πρόσβασης, στη συχνότητα των 
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2GHz, επίσης ίδιο µε εκείνο της παραγράφου 4.6. O DFT είναι 256 σηµείων και το κυκλικό πρόθεµα 

αποτελείται από 33 δείγµατα, και είναι µεγαλύτερου µήκους από κάθε υλοποίηση του καναλιού. Το 

σύνολο Ω των υποφερόντων πιλότων αποτελείται από 0 8L =  ισαπέχοντα υποφέροντα και τα 

αντίστοιχα σύµβολα είναι τυχαία παραγόµενα, διαµορφωµένα κατά BPSK και ενισχυµένα κατά 2.5 

dB. Τα σύµβολα εκµάθησης είναι επίσης διαµορφωµένα κατά BPSK και ενισχυµένα κατά 3 dB. Οι 

παράµετροι τ  και 'τ  έχουν τιµές ' 1 10τ τ+ = =  και το πλαίσιο αποτελείται από 80 OFDM σύµβολα. 

Οι προσοµοιώσεις του Σχ. 5-2 παρουσιάζουν την SER απόδοση του συστήµατος στην περίπτωση 

απουσίας αλλοιώσεων φάσης. Στην περίπτωση αυτή µόνο η βαθµίδα της εκτίµησης καναλιού είναι 

ενεργή και όπως αποδεικνύεται η ανίχνευση καναλιού επιφέρει σηµαντική βελτίωση στην απόδοση 

του συστήµατος. Στο Σχ. 5-3 οι αλλοιώσεις φάσης είναι παρούσες και οι προσοµοιώσεις 

παρουσιάζουν την απόδοση του συστήµατος χωρίς τον IFSA αλγόριθµο. Από το σχήµα αυτό 

προκύπτει ότι η συνολική απόδοση του συστήµατος µειώνεται σηµαντικά λόγω της επίδρασης των 

αλλοιώσεων φάσης στην αρχική εκτίµηση καναλιού.  

10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23
10-4

10-3

10-2

10-1

100

Eb/No (dB)

S
E

R

no phase impairments

perfect channel knowledge
channel estimation with tracking; µ=0.001
channel estimation without tracking

 

Σχ. 5-2. Απόδοση της µεθόδου εκτίµησης καναλιού απουσία αλλοιώσεων φάσης. 
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Στο Σχ. 5-4 οι αλλοιώσεις φάσης είναι παρούσες και οι προσοµοιώσεις παρουσιάζουν την απόδοση 

του συστήµατος  µε τον IFSA αλγόριθµο. Η απόδοση του πρώτου συµβόλου δεν έχει ληφθεί υπ΄ 

όψιν. Από το σχήµα αυτό προκύπτει ότι ο IFSA αλγόριθµος επιφέρει σηµαντική βελτίωση στο 

σύστηµα, τέτοια ώστε η προκύπτουσα κατά SER απόδοση να είναι σχεδόν η ίδια µε εκείνη απουσία 

αλλοιώσεων φάσης (Σχ. 5-2). Επίσης από το σχήµα αυτό προκύπτει ότι η λύση µίας συστοιχίας, 

ανεξάρτητων ανά υποφέρον, ανιχνευτών καναλιού είναι ανεπαρκής να πραγµατοποιήσει ταυτόχρονη 

εξίσωση καναλιού και αναίρεση αλλοιώσεων φάσης.  

10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23
10-4

10-3

10-2

10-1

100

Eb/No (dB)

S
E

R

phase impairments present and PHN-RFO compensation

perfect channel knowledge
channel estimation with tracking;µ=0.003
channel estimation without tracking

 

Σχ. 5-3. Απόδοση της µεθόδου εκτίµησης καναλιού παρουσία αλλοιώσεων φάσης. 

 

5.3 Συµπεράσµατα 

Στο κεφάλαιο αυτό δείχθηκε η αυξηµένη ευαισθησία  του απλού εκτιµητή MIMO καναλιών της 

αναφοράς [55] στην παρουσία αλλοιώσεων φάσης και προτάθηκε ένας αλγόριθµος δια-πλαισιακού 

λεπτοµερή συγχρονισµού συχνότητας ο οποίος βελτιώνει σηµαντικά την ποιότητα της εκτίµησης 

καναλιού. Παρ’ ότι το συγκεκριµένο σχήµα έχει αξιολογηθεί για χρήση της κωδικοποίησης χώρου-

χρόνου του Alamouti, και ένα συγκεκριµένο τύπο εκτιµητή καναλιού, µπορεί να επεκταθεί για 

οποιοδήποτε σχήµα κωδικοποίησης και εκτιµητή. Επίσης, καθώς ο αλγόριθµος συγχρονισµού είναι 
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ένας αλγόριθµος ετεροσυσχέτισης,  ο οποίος όµως δρα στο πεδίο των συχνοτήτων αντί στο πεδίο του 

χρόνου όπου λειτουργούν οι τυπικοί εκτιµητές συχνότητας, πρακτικά δεν αυξάνει την 

πολυπλοκότητα του συστήµατος. 

10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23
10-4

10-3

10-2

10-1

100

Eb/No (dB)

S
E

R

phase impairments present; full scheme

perfect channel knowledge
channel estimation; IFSA; with tracking; µ=0.002
channel estimation; IFSA; without tracking
channel estimation; tracking only; µ=0.01

 
Σχ. 5-4. Απόδοση του προτεινόµενου σχήµατος παρουσία αλλοιώσεων φάσης µε και χωρίς την 

IFSA βαθµίδα. 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

6 ΜΕΛΛΟΝΤΙΚΗ ΕΠΕΚΤΑΣΗ ΤΗΣ ΕΡΓΑΣΙΑΣ 

Στο πλαίσιο της εργασίας αυτής µελετήθηκαν τοπολογίες OFDM δεκτών οι οποίες 

αντιµετωπίζουν το πρόβληµα της αναίρεσης των αλλοιώσεων φάσης µε βέλτιστους και υπο-

βέλτιστους τρόπους, τόσο σε SISΟ όσο και σε MIMO συστήµατα, είτε µε χρήση συµβόλων πιλότων, 

είτε µε χρήση προσωρινών αποφάσεων, ανεξάρτητα αλλά και σε σχέση µε την επίδραση των 

αλλοιώσεων στην εκτίµηση καναλιού. Η σηµαντικότητα και η πρωτοτυπία των αποτελεσµάτων 

αυτών εστιάζεται στο γεγονός ότι αλγόριθµοι οι οποίοι προτείνονται στην εργασία αυτή, 

υλοποιήθηκαν στα πρότυπα modems τα οποία κατασκευάσθηκαν στο πλαίσιο των ευρωπαϊκών 

ερευνητικών προγραµµάτων STINGRAY/ist-2000-30173, ADAMAS/ist-1999-1073 και WIND-

FLEX/ist-1999-10025. 

Επέκταση των αποτελεσµάτων της εργασίας αυτής, περιλαµβάνει τον σχεδιασµό τοπολογιών 

OFDM οι οποίες δεν αναιρούν µόνο το κοινό σε όλα τα υποφέροντα µέρος της επίδρασης των 

αλλοιώσεων φάσης (τον όρο ,0mU  όπως παρουσιάζεται στην εξίσωση (2-9))  αλλά και τους 

σηµαντικότερους ICI όρους. Η επέκταση αυτή, η οποία έχει συνεχισθεί από τον ίδιο συγγραφέα, έχει 

φτάσει σε ώριµο στάδιο και περιλαµβάνει τοπολογίες δεκτών οι οποίοι επιλέγουν τους πιο 

σηµαντικούς ICI όρους χρησιµοποιώντας MMSE κριτήρια. Τους εκτιµούν µε χρήση προσωρινών 

αποφάσεων και τους αναιρούν, µε σηµαντικό κέρδος απόδοσης καθώς προκύπτει σηµαντικά 

µειωµένος ICI θόρυβος. 

Η µελέτη αλληλεπίδρασης και ο από κοινού σχεδιασµός των δύο διαφορετικών δοµικών, για 

κάθε τηλεπικοινωνιακό σύστηµα, βαθµίδων της εκτίµησης καναλιού και του συγχρονισµού είναι µία 

προσέγγιση η οποία παρουσιάζεται στην εργασία αυτή αλλά δεν έχει επεκταθεί (τουλάχιστον για 

MIMO – OFDM συστήµατα), παρ’ ότι οδηγεί σε σηµαντική βελτίωση της απόδοσης των 

συστηµάτων αυτών που παρουσιάζουν αυξηµένη ευαισθησία στα λάθη εκτίµησης παραµέτρων 

([17]). Η ανάπτυξη αλγορίθµων ταυτόχρονου συγχρονισµού και εκτίµησης καναλιού εκτός από το 

θεωρητικό ενδιαφέρον που παρουσιάζει, σχετίζεται άµεσα µε την κατασκευή προηγµένων 

ποµποδεκτών οι οποίοι αναµένεται να είναι στην τεχνολογία αιχµής τα επόµενα χρόνια. Ακριβέστερη 

εκτίµηση παραµέτρων συνεπάγεται αυξηµένη αξιοπιστία στη µετάδοση δεδοµένων και αρτιότερη 
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εκµετάλλευση της χωρητικότητας καναλιού διάδοσης. Επίσης, για συγκεκριµένη ποιότητα 

υπηρεσιών (Quality of Service - QoS)  συνεπάγεται µειωµένη εκποµπή ισχύος, µε θετικές 

περιβαλλοντικές συνέπειες, αλλά και αποδοτικότερο σχεδιασµό τηλεπικοινωνιακών συστηµάτων Στο 

πλαίσιο αυτό, µπορούν τα αποτελέσµατα τα οποία έχουν παραχθεί να επεκταθούν ως εξής: 

- Στη µελέτη και ανάπτυξη αλγορίθµων ταυτόχρονης εξίσωσης καναλιού και συγχρονισµού 

για SISO και MIMO για συστήµατα σε περιβάλλον αλλοιώσεων φάσης. 

- Στην ανάπτυξη τοπολογιών ποµποδεκτών επαναληπτικού (iterative) συγχρονισµού/ 

εκτίµησης και διόρθωσης καναλιού. 
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