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Metode de reducere a PAPR în sistemele de comunicaţii OFDM 

Teze de doctorat ale UPT, Seria 7, Nr. 74, Editura Politehnica, 
2014, 248 pagini, 181 figuri, 3 tabele. 

Cuvinte cheie: OFDM, PAPR, amplificatoare de putere, canale 
radio. 

Rezumat,  
În  acestă teză se studiază diferite tehnici de reducere a PAPR a 
semnalelor OFDM, cu scopul minimizării zgomotelor neliniare 
introduse de către amplificatorul de putere din componenţa 
transmiţătorului, efectului de limitare şi de memorie. O atenţie 
deosebită este îndreptată către diferitele metode hibride, ce au 
fost obţinute prin compunerea metodelor standard originale sau 
derivate ale acestora. Se arată că aceste soluţii mixte conduc la o 
îmbunătăţire a eficienţei de reducere a PAPR în condiţiile în care 
tehnicile clasice îşi ating limita superioară. Evaluarea acestor 
soluţii a fost făcută din perspectiva eficienţei de reducere a PAPR, 
a complexităţii computaţionale respectiv a performanţelor BER, 
aceste caracteristici având o deosebită importanţă în alegerea 
parametrilor algoritmilor de prelucrare. Cu scopul optimizării 
acestor caracteristici, au fost propuse noi funcţii neliniare pentru 
compresia semnalului în domeniul timp. De asemenea, o 
îmbunătăţire suplimentară a acestei tehnici de reducere a PAPR, 
a fost realizată şi prin elaborarea unor noi algoritmi adaptivi. 
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Simboluri 
 

( )tAn  Variaţia amplitudinii subpurtătoarei cu indexul n  

( )uA  Funcţia de transfer în amplitudine ce caracterizează un amplificator de 
putere 

( )uA 1−  Caracteristica inversă de amplitudine aferentă unui amplificator de 
putere 

( )k,σA  
Amplitudinea medie a semnalului OFDM caracterizat prin distribuţia 
Rayleigh cu σ , după compresia cu o funcţie ce depinde de parametrul 
k  

( )k,σA2  
Media pătratului amplitudinii unui semnal OFDM caracterizat prin 
distribuţia Rayleigh cu σ , după compresia cu o funcţie ce depinde de 
parametrul k  

chnC  Capacitatea canalului 

Q
PC  Numărul de combinaţii cu Q  elemente luate dintr-o mulţime de P  

elemente 

( )tc  Funcţia temporală multiplicativă ce descrie comportamentul canalelor 
cu interferenţă 

bE  Energia unui bit de informaţie 

sE  Energia unui simbol de informaţie 

of  Frecvenţa purtătoarei radio 

( )xfcmpoly  Funcţie compusă dintr-o funcţie liniară şi funcţia de tipul raportului 
dintre două polinoame de gradul întâi 

( )xfexp  Legea de compandare de tip exponenţial 

( )yf 1
exp
−  Legea de expandare de tip exponenţial 

( )xf sinhi  Funcţia neliniară normalizată de tipul inversului sinusului hiperbolic 
generalizat 

( )xf 1
sinhi
−  Funcţia normalizată de tipul sinusului hiperbolic generalizat 

( )xf iclg  Funcţia logistică generalizată normalizată  

( )xf 1
iclg

−  Funcţia logistică generalizată normalizată inversată 

( )xf lginlg  Funcţia normalizată de tipul logaritm-în-logaritm  

( )xf 1
lginlg

−  Funcţia normalizată de tipul logaritm-în-logaritm inversat 

( )xfpoly  Funcţia de tipul raportului dintre două polinoame de gradul întâi 

( )yf 1
poly
−  Funcţia de tipul inversului raportului dintre două polinoame de gradul 

întâi 
( )xfsqrt  Funcţia normalizată de tipul radacină de ordinul 2 

( )xf 1
sqrt
−  Funcţia normalizată de tipul inversului rădăcinii de ordinul 2 
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( )xf lawμ−  Legea de compandare μ  

( )yf 1
lawμ

−
−  Legea de expandare μ  

F  Matricea FFT 

1F −  Matricea IFFT 

( )xgclin  Funcţia compusă dintr-o funcţie liniară şi funcţia raport a două 
polinoame de gradul întai 

( )xg expm  Funcţia nenormalizată compusă din mai multe exponenţiale definite pe 
intervale consecutive 

( )xg sinhi  Funcţia nenormalizată de tipul inversului sinusului hiperbolic 
generalizat 

( )xg iclg  Funcţia logistică generalizată  

( )xg lginlg  Funcţia generalizată de tipul logaritm-în-logaritm 

AMG  Funcţia de câştig în amplitudine a unui amplificator de putere 

HPAG  Funcţia de câştig complexă a unui amplificator de putere 

PMG  Funcţia de câştig în fază a unui amplificator de putere 

TIG  Coeficientul de creştere energetică rezultată în urma prelucrării cu un 
algoritm  de reducere a PAPR de tip TI 

TRG  Coeficientul de creştere energetică rezultată în urma prelucrării cu un 
algoritm de reducere a PAPR de tip  TR 

pwrG  Factorul de creştere al puterii 

1
AMG−  Funcţia inversă de câştig în amplitudine a unui amplificator de putere 

1
HPAG−  Funcţia inversă de câştig complexă a unui amplificator de putere 

1
PMG−  Funcţia inversă de câştig în faza a unui amplificator de putere 

( )th  Funcţia răspuns la impuls caracteristică canalului de comunicaţii 

( )fH  Funcţia de transfer în domeniul frecvenţă a canalului  

NH  Matricea transformatei Walsh-Hadamard naturală pentru o secvenţă de 
N  elemente din mulţimea numerelor complexe 

( )tI0  Functia Bessel modificată de tipul 1 şi ordinul 0 

j  Versorul imaginar din planul numerelor complexe 

( )tJ0  Funcţia Bessel de tipul 1 şi ordinul 0 

atnK  Factorul de atenuare specific modelului Ochiai 

N  Numărul de subpurtătoare din componenţa semnalului OFDM 

clipN  Puterea zgomotului de limitare 

oN  Densitatea spectrală a zgomotului 
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kn  Semnalul în domeniul timp discret datorat zgomotului aditiv alb 
gaussian 

( )xp  Densitatea de probabilitate a unei variabile aleatoare 

( )yplin  Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM obţinut în urma 
translatării liniare a amplitudinii acestuia 

( )yppoly  Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM comprimat conform 
funcţiei de tipul raportului a două polinoame de gradul întâi 

( )yp sinhi  Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM comprimat conform 
funcţiei de tipul inversului sinusului hiperbolic generalizat 

)x(prayl  Densitatea de probabilitate Rayleigh 

)x(price  Densitatea de probabilitate Rice 

( )xpX  Densitatea de probabilitate a unui proces aleator X  

( )x,xp XX
&&  Densitatea de probabilitate a unei variabile aleatoare X  condiţionată 

de derivata acesteia în raport cu timpul 
bP  Rata erorii de bit 

clipP  Partea de semnal amplificat supusă limitării 

deltaP  Puterea medie corespunzătoare diferenţei dintre modelul liniar limitator 
şi modelul teoretic al dispozitivului amplificator 

EclipP  Puterea semnalului de eroare datorat limitării 

inP  Puterea medie a semnalului aplicat la intrarea dispozitivului 
amplificator 

outP  Puterea medie a semnalului de la ieşirea dispozitivului limitator 

outmulP  Puterea medie a semnalului amplificat în absenţa distorsiunilor 
neliniare 

outrappP  Puterea medie a semnalului de la ieşirea amplificatorului a cărui funcţie 
de transfer corespunde modelului Rapp 

( )tRc  Funcţia de autocorelaţie în domeniul timp 

( )fRH  Funcţia de autocorelaţie în domeniul frecvenţă 

kr  Semnal recepţionat în domeniul timp discret  

( )tr~  Reprezentarea în domeniul timp a semnalului OFDM recepţionat 
modulat RF 

( )ts  Reprezentarea în domeniul timp continuu a semnalului OFDM de 
transmis 

( )ts~  Reprezentarea în domeniul timp a semnalului OFDM de transmis 
modulat RF 

( )tsn  Semnalul în domeniul timp corespunzător subpurtătoarei cu indexul n  

ks  Semnal transmis în domeniul timp discret  

( )υSc  Densitatea spectrală de probabilitate a unui proces aleator 

( )τSH  Spectrul de putere aferent întârzierilor 
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dT  Durata unui simbol de date 

sT  Durata unui simbol de OFDM 

( )k,σVar  Varianta unui semnal OFDM caracterizat prin distribuţia Rayleigh cu σ , 
după compresia cu o funcţie ce depinde de parametrul k  

x&  Derivata variabilei aleatoare x  în raport cu timpul 

x  Reprezentarea în domeniul timp a semnalului OFDM rezultat în urma 
operaţiei de limitare în amplitudine 

x~  Reprezentarea în domeniul timp a semnalului OFDM după aplicarea 
constrângerilor ACE 

x̂  Reprezentarea în domeniul timp a semnalului OFDM rezultat în urma 
prelucrării conform etapelor unei iteraţii din cadrul algoritmului ACE-
SGP 

ox  Secvenţa de eşantioane a reprezentării în domeniul timp a unui simbol 
OFDM original (neprelucrat) 

X  Reprezentarea în domeniul frecvenţă a semnalului OFDM rezultat în 
urma operaţiei de limitare în amplitudine 

X
~  Reprezentarea în domeniul frecvenţă a semnalului OFDM după 

aplicarea constrângerilor ACE 
X̂  Reprezentarea în domeniul frecvenţă a semnalului OFDM rezultat în 

urma prelucrării conform etapelor unei iteraţii din cadrul algoritmului 
ACE-SGP 

oX  Secvenţa de eşantioane a reprezentării în domeniul frecvenţă a unui 
simbol OFDM original (neprelucrat) 

kx  Secvenţa de eşantioane a reprezentării în domeniul timp a unui simbol 
OFDM modificat 

kX  Secvenţa de eşantioane a reprezentării în domeniul frecvenţă a unui 
simbol OFDM modificat 

NW  Matricea transformatei Walsh-Hadamard naturală pentru o secvenţă de 
N  elemente din mulţimea numerelor reale 

nω  Frecvenţa unghiulară a subpurtătoarei cu indexul n  

( )tφn  Variaţia fazei subpurtătoarei cu indexul n  

( )uφ  Funcţia de transfer în fază ce caracterizează un amplificator de putere 

( )uψ  Caracteristica inversă de fază aferentă unui amplificator de putere 

α  Constanta specifică modelului Ochiai 

β  Factorul de amplificare liniară 

δ  Constanta ce descrie tipul de spectru Doppler 

0τ  Constanta numerică reprezentând, timpul de decorelare, definit ca 
punctul de pliere al funcţiei de autocorelaţie 

σ  Deviaţia standard a unei variabile aleatoare cu distribuţie normală, 
valoarea modală corespunzătoare unei variabile aleatoare cu distribuţie 
de tip Rayleigh, sau factorul de scalare al distribuţiei Rice. 

υ  Frecvenţa Doppler caracteristică canalelor cu interferenţe 
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( )tδ  Funcţia Impuls sau Dirac 

ωΔ  Decalajul de frecvenţă unghiulară dintre două subpurtătoare adiacente 

fΔ  Decalajul de frecvenţă dintre două subpurtătoare adiacente 

x  Valoarea absolută a unei variabile 

n  Norma sau modulul unei variabile complexe 
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1. INTRODUCERE 

1.1. Informaţii preliminare 
 
Tehnologiile tot mai performante, concepute în ultima perioadă au permis o continuă 
expansiune a comunicaţiilor electronice, prin intermediul canalelor radio terestre şi 
celor prin satelit, dar şi o creştere permanentă a vitezelor de transmitere a 
semnalelor în format digital. Una din aceste tehnici este multiplexarea ortogonală cu 
divizare în frecvenţă (OFDM), ce presupune utilizarea mai multor subpurtătoare 
radio, cu scopul transferului în paralel a mai multor secvenţe de semnal. Pentru 
fiecare tip de aplicaţie s-au elaborat diferite standarde specifice, ce prevăd formate 
şi lungimi diferite pentru mesajele OFDM, unele dintre aceste având în componenţă 
până la 4096 de subpurtătoare. Acest lucru face ca reprezentarea în domeniul timp 
a secvenţei de semnal corespunzătoare unui simbol OFDM, să aibă aspectul unui 
semnal de tip zgomot. În cadrul prezentei lucrări, se va arăta că modulul acestui 
semnal prezintă o distribuţie de tip Rayleigh, a cărei caracteristică principală este 
apariţia unor vârfuri de amplitudine foarte mare. Pentru a asigura legături radio pe 
distanţe mari, transmiţătorul trebuie să efectueze o amplificare în putere a 
semnalului modulat. În mod evident, această operaţie necesită utilizarea unor 
dispozitive amplificatoare cu un grad mare de liniaritate, ce admit o gamă largă de 
valori atât pentru intrare cât şi pentru ieşire. Dificultatea realizării unor asemenea 
circuite amplificatoare, dar şi costul ridicat al acestora, reprezintă o constrângere 
foarte importantă în proiectarea transmiţătoarelor. Astfel, caracterul parţial neliniar 
al funcţiei de transfer şi domeniul de valori finit admis pentru amplitudinea 
semnalului, conduc la apariţia distorsiunilor neliniare. Una din soluţiile pentru 
contracararea acestei probleme este de  reducerea raportului dintre valoarea 
maximă şi valoarea medie a puterii (PAPR), utilizând diferite tehnici de prelucrare 
numerică a semnalului. Funcţie de strategia adoptată, aceste tehnici pot modifica 
faza sau amplitudinea subpurtătoarelor de date, pot introduce subpurtătoare 
suplimentare, să schimbe constelaţia de puncte după care se efectuează modulaţia 
unora dintre subpurtătoare, să efectueze o amplificare neliniară în domeniul timp. În 
unele cazuri, aceste tehnici necesită algoritmi de refacere a semnalului original la 
receptor. Din acest motiv, uneori se recurge la transmiterea unor informaţii 
auxiliare, în baza cărora receptorul poate să refacă semnalul iniţial cu un număr mai 
mic de iteraţii. Deoarece aceste tehnici alterează formatul simbolurilor OFDM la nivel 
fizic, compatibilitatea dintre transmiţător şi receptor reprezintă o altă problemă 
importantă. Fiecare dintre aceste tehnici prezintă diferite avantaje şi dezavantaje, 
determinate în special de complexitatea computaţională şi impactul asupra ratei 
erorii de bit. De cele mai multe ori, există o strânsă legătură între eficienţa de 
reducere a PAPR, degradarea performanţelor BER şi numărul de operaţii necesare. 
Din acest motiv, în ultimii ani s-au elaborat şi studiat diferite tehnici derivate din 
tehnicile originale, care să maximizeze eficienţa de reducere a vârfurilor de semnal 
şi să minimizeze impactul asupra ratei erorii de bit sau să reducă numărul total de 
operaţii necesare. 
În secţiunile următoare, pe lângă prezentarea obiectivului acestei teze şi a 
contribuţiilor aduse, se indică structura pe capitole şi conţinutul acestora. La final se 
prezintă lista lucrărilor scrise, ce au stat la baza elaborării acestei teze. 
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1.2. Motivaţie 
 

Funcţie de modul de prelucrare a semnalului, tehnicile de reducere a PAPR 
se împart în două categorii importante. De regulă, tehnicile cu prelucrare de tip 
liniar efectuează modificări ale amplitudinii sau fazei vectorilor modulatori ai 
subpurtătoarelor de date sau a celor rezervate, pentru a obţine reprezentări diferite 
ale aceluiaşi simbol OFDM. Această abordare face ca eficienţa de reducere a 
vârfurilor de semnal să fie în mod direct dependentă de numărul de variante, 
considerate de către algoritmul de minimizare a PAPR. Mai mult, aceste soluţii 
prezintă şi un fenomen de saturare, în sensul că de la un anumit număr, orice 
creştere suplimentară a numărului de reprezentări alternative ale semnalului 
original, nu mai aduce nici un câştig în ceea ce priveşte estomparea vârfurilor de 
semnal. Din această grupă fac parte următoarele tipuri de tehnici: modificarea 
fazelor subpurtătoarelor de date (SLM,PTS), modularea unor subpurtătoare 
adiţionale cu un set de tonuri rezervate (TR), inserţie de tonuri în subpurtătoarele 
de date (TI), precodarea (PCOD) şi extinderea domeniului punctelor marginale din 
constelaţie (ACE). Cealaltă categorie, a tehnicilor cu prelucrare de tip neliniar, 
realizează diminuarea PAPR fie prin limitarea propriu-zisă a amplitudinii vârfurilor de 
semnal, fie prin aplicarea unei transformări neliniare, care să conducă la modificarea 
raportului dintre amplitudinea maximă şi nivelul mediu al semnalului. Este evident 
faptul că aceste soluţii permit reducerea PAPR oricât de mult, însă doar cu preţul 
unor degradări semnificative ale performanţelor BER. Din această clasă, fac parte 
tehnica de limitare (CLP) şi tehnica de compresie (CMPR). 
Dat fiind modalităţile diferite de prelucrare a semnalului, putem afirma că fiecare 
dintre aceste tehnici de reducere a PAPR prezintă unele constrângeri sau limitări, ce 
au un impact diferit asupra performanţelor întregului sistem de comunicaţii. Din 
acest motiv, în dezvoltarea sistemelor de comunicaţii, în unele cazuri, funcţie de 
puterea de procesare sau caracteristicile canalului de comunicaţii, algoritmii de 
reducere a PAPR trebuie configuraţi să lucreze la parametri suboptimali, pentru a nu 
afecta performanţele globale ale transmisiei. 

Obiectivul acestei teze este de a dezvolta şi studia câteva soluţii alternative, 
care fie să îmbunătăţească eficienţa de reducere a PAPR, fie să diminueze 
degradarea performanţelor BER datorate prelucrării neliniare, acolo unde este cazul. 
În acest sens, au fost propuse următoarele tehnici derivate: compresie utilizând noi 
funcţii neliniare, compresie adaptivă funcţie de caracteristicile semnalului, ACE cu 
modificarea punctelor din constelaţie prin compresie graduală şi TR cu gruparea 
subpurtătoarelor auxiliare. De asemenea, pentru îmbunătăţirea eficienţei de 
reducere a PAPR au fost propuse câteva tehnici hibride, obţinute prin compunerea a 
două dintre tehnicile standard menţionate anterior. Toate tehnicile propuse sunt pe 
larg descrise în capitolele dedicate, performanţele lor fiind arătate prin rezultatele 
numerice obţinute în urma simulărilor.  
 Nu în ultimul rând, pentru a pune în evidenţă importanţa subiectului ales, am 
efectuat o analiză a diferitelor tipuri de amplificatoare, arătând legătura dintre 
pragul de limitare şi caracteristicile semnalului de intrare. 
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1.3. Structura tezei pe capitole 

1.3.1. Introducere 
 

După expunerea câtorva informaţii de bază, este prezentată motivaţia de la 
care s-a pornit pentru elaborarea acestei teze. Apoi, în cadrul acestei secţiuni, este 
descris pe scurt conţinutul fiecărui capitol. La finalul acestui capitol se prezintă lista 
lucrărilor în baza cărora s-a scris prezenta teză. 

1.3.2. Multiplexarea ortogonală cu divizare în frecvenţă 
 
Acest capitol oferă informaţii şi noţiuni de bază despre sistemele OFDM. La 

început se arată originea acestei tehnici de modulaţie şi se justifică utilizarea ei. 
Apoi se prezintă structura şi principalele relaţii ce caracterizează un sistem de 
comunicaţii, ce utilizează modulaţia de tip  OFDM. De asemenea, se prezintă modul 
în care sunt contracarate unele dintre problemele datorate distorsiunilor şi 
interferenţelor din canalele prin care aceste echipamente trebuie să comunice. 

1.3.3. Amplificatoare de putere 
 
La început sunt prezentate cele mai uzuale clase de amplificatoare şi 

principalele tehnici electronice de compensare a neliniarităţilor caracteristicii de 
intrare-ieşire, ce caracterizează aceste dispozitive electronice. Apoi, sunt prezentate 
câteva dintre modelele matematice utilizate, pentru a descrie funcţia de transfer a 
amplificatoarelor cu şi fără atenuare după punctul de saturaţie, ce nu prezintă efect 
de memorie. Pentru acest tip de amplificatoare s-a elaborat o analiză detaliată a 
legăturii dintre proprietăţile semnalului şi câteva dintre caracteristicile tipice 
amplificatorului. În acest sens, au fost utilizate şi câteva mărimi ajutătoare, prin 
intermediul cărora au fost evaluate diferite rapoarte de putere, menite să pună în 
evidenţă efectul de limitare. O atenţie deosebită a fost acordată şi evaluării 
raportului semnal-zgomot, în prezenţa distorsiunilor neliniare, funcţie de mărimile 
introduse. La final, sunt prezentate succint şi câteva dintre modelele matematice 
utilizate pentru descrierea funcţiei de transfer a amplificatoarelor ce prezintă efect 
de memorie. 

1.3.4. Tehnici de reducere a PAPR 
 
După o scurtă clasificare a tehnicilor existente, se introduc mărimile 

statistice ce permit evaluarea eficienţei de reducere a PAPR. Apoi, pentru fiecare 
dintre tehnicile standard existente, sunt prezentate în paragrafe distincte, 
principalele caracteristici şi structura de bază a algoritmilor de reducere a PAPR 
consideraţi. Unele dintre paragrafe continuă şi cu prezentarea unor tehnici derivate, 
caz în care sunt explicate avantajele şi dezavantajele acestor soluţii alternative. În 
cazul tehnicilor bazate pe generarea reprezentărilor alternative, s-au propus noi 
metode de a transmite informaţia auxiliară, necesară receptorului pentru 
reconstituirea semnalului original. Pentru compresia de semnal, a fost dedicată o 
secţiune suplimentară, în care este studiată dependenţa dintre caracteristicile 
statistice ale semnalului prelucrat, eficienţa de reducere a PAPR şi parametrii unora 
dintre funcţiile neliniare propuse. 
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1.3.5. Tehnici hibride de reducere a PAPR 
 
Ţinând cont de trăsăturile specifice, se pun în evidenţă diferitele limitări ale 

fiecăreia dintre tehnicile standard considerate. În funcţie de aceste limitări, sunt 
indicate criteriile în baza cărora se pot alcătui tehnici hibride, care să conducă la o 
îmbunătăţire a eficienţei de reducere a PAPR. În cadrul acestui capitol, sunt propuse 
mai multe tehnici compuse, care sunt grupate pe trei categorii, funcţie de tipul de 
prelucare a semnalului implicat.  Pentru fiecare dintre acestea, se prezintă curbele 
ce indică eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor 
caracteristici. De asemenea, se evaluează performanţele BER atât pentru canalul cu 
zgomot alb Gaussian (AWGN), cât şi pentru un model de canal cu interferenţe, 
aceste curbe având o deosebită importanţă în evaluarea distorsiunilor introduse de 
către algoritmi, ce conţin şi blocuri cu prelucrare neliniară. Totodată, pentru fiecare 
dintre aceste tehnici se evaluează complexitatea computaţională, pentru un caz 
particular de procesor de semnal. 
 

1.3.6. Concluzii şi perspective 
 
În acest ultim capitol, este prezentat un rezumat succint al rezultatelor 

obţinute, iar apoi sunt subliniate contribuţiile personale din cadrul acestei teze. La 
final, sunt trecute în revistă posibile direcţii pentru o viitoare cercetare a subiectului 
tratat în cadrul acestei teze. 
  

1.3.7. Organigrama contribuţiilor originale 
 
Dat fiind multitudinea tehnicilor standard şi derivate de reducere a PAPR 

studiate sau elaborate, dar şi diversitatea tehnicilor compuse, în cadrul acestei 
secţiuni se prezintă organigrama contribuţiilor originale. Această diagramă indică şi 
modul original de analiză a dependenţelor dintre mărimile statistice ale semnalului 
OFDM şi caracteristicile specifice ale amplificatoarelor de putere. 
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Figura 1.1. Organigrama contribuţiilor originale din cadrul acestei teze. 
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2. MULTIPLEXAREA ORTOGONALĂ CU DIVIZARE 
ÎN FRECVENŢĂ 

2.1. Originea OFDM 
 

Conceptul multiplexării datelor pe mai multe subpurtătoare derivă din 
tehnicile precedente de acces multiplu, folosite pentru partajarea canalului de 
comunicaţii comun la mai mulţi utilizatori. Aceste tehnici realizau o multiplexare cu 
diviziune în frecvenţă a canalului, prin care fiecărui utilizator i se aloca o parte din 
banda de frecvenţă disponibilă a canalului. Astfel, semnalele de debite joase ale 
utilizatorilor erau modulate în amplitudine pe câte o frecvenţă purtătoare diferită, 
obţinându-se un semnal complex de debit mare. Saltul către modulaţia multi-
purtătoare a fost realizat odată cu ideea alocării tuturor subpurtătoarelor la un 
singur utilizator. În acest scop, secvenţa de date seriale cu debit mare este 
împărţită în mai multe fluxuri de date paralele, ce sunt transmise pe câte o 
subpurtătoare diferită. Pentru o funcţionare corectă, fiecare dintre subpurtătoare 
este decalată astfel încât să se evite suprapunerea spectrelor semnalelor transmise 
la modulare, respectiv să se asigure o filtrare eficientă la demodulare. Pe de altă 
parte, această soluţie prezintă şi un dezavantaj datorat intervalelor de gardă dintre 
subpurtătoare, ce determină o scădere a eficienţei spectrale. 

Una din soluţiile propuse pentru optimizarea eficienţei spectrale, a fost 
dezvoltată în cadrul implementării sistemului Kineplex, unde similar multiplexului cu 
diviziune în frecvenţă folosit în prezent, subpurtătoarele erau decalate între ele 
echidistant, cu intervale de frecvenţă egale cu inversul duratei unui semnal 
corespunzător unui simbol compus dintr-o secvenţă de date în format paralel. De 
asemenea, caracteristica de frecvenţă de tip sinus cardinal a semnalelor 
modulatoare asigură îndeplinirea condiţiei de ortogonalitate între subpurtătoare, 
această proprietate fiind necesară pentru separea semnalelor transmise pe fiecare 
subpurtătoare în parte. 

Un pas important în dezvoltarea acestei tehnici a fost realizat când Chang şi-
a publicat lucrarea despre sinteza semnalelor de bandă limitată pentru transmisii 
multi-canal [1], unde a expus principiul transmiterii mai multor mesaje simultan 
printr-un canal linear de bandă limitată, aşa încât să se evite distorsiunile datorate 
interferenţelor interpurtătoare şi intersimbol. Ulterior, după scurt timp, aceste 
cercetări au fost continuate de către Saltzberg, care a elaborat teoria transmiterii 
eficiente a datelor în format paralel reducând interferenţa între canalele adiacente 
[2]. Totuşi, pasul revoluţionar a fost realizat de către Weinstein şi Ebert care au 
utilizat transformata Fourier discretă pentru efectuarea modulaţiei şi a demodulaţiei 
în banda de bază [3]. În decursul deceniilor, algoritmii de calcul al transformatei 
Fourier discrete s-au diversificat, urmărind pe de o parte timpii de procesare 
diminuaţi şi pe de altă parte precizia numerică ridicată. Printre aceşti algoritmi se 
enumeră Algoritmul Radix 2 DIT [4], ca o formă uzuală a variantei originale propuse 
de Cooley&Tukey [5], algoritmul Sørensen [6] şi algoritmul Edelman [7]. O altă 
contribuţie remarcabilă a fost dată de Peled şi Ruiz [8], care au propus utilizarea 
prefixului circular pentru diminuarea interferenţelor inter-simbol, păstrând totodată 
ortogonalitatea dintre subpurtătoare. Astfel, pentru cazul în care canalul are un 
răspuns la impuls mai scurt decât durata extensiei ciclice, semnalul rezultat poate fi 
descris cu ajutorul convoluţiei ciclice.  Acest lucru introduce o pierdere de energie 
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proporţională cu lungimea prefixului circular, însă interferenţa interpurtătoare nulă 
motivează utilizarea acestuia. 

Deşi ideea care stă la baza modulaţiei OFDM a apărut cu mult timp în urmă, 
utilizarea ei în sistemele de comunicaţii pe scară largă a fost întârziată datorită 
complexităţii de implementare, care în sistemele pe bază de circuite analogice 
conducea la dificultăţi tehnologice şi costuri ridicate. 

Odată cu dezvoltarea tehnologiilor ce permit fabricarea microprocesoarelor 
cu performanţe ridicate şi introducerea tehnicilor de prelucrare a semnalelor digitale 
în proiectarea modernă, utilizarea OFDM în practică, a devenit tot mai facilă. În 
decursul ultimilor ani, tehnica modulaţiei OFDM a cunoscut o dezvoltare rapidă, mai 
ales în sistemele ce folosesc comunicaţii radio. Astfel, o gamă largă de standarde de 
radiodifuziune, telefonie şi reţele de date folosesc OFDM la nivelul fizic de 
transmitere a informaţiei. 

În acest sens, printre cele mai cunoscute standarde se enumeră Digital 
Audio Broadcasting (DAB) [9], Digital Video Broadcasting (DVB) [10], ce sunt 
utilizate atât în radiodifuziunea terestră cât şi cea via satelit. De asemenea, tehnica 
OFDM este inclusă şi în standarde de reţele, printre care enumerăm: IEEE 802.11a 
[11], IEEE 802.11b [12], HiperLAN/2 [13] ca standarde WLAN. Totodată, dintre 
comunicaţiile telefonice mobile mixte, ce permit şi accesul la reţelele de date, se 
enumeră WiMAX IEEE 802.16 [14], Long Term Evolution LTE [15]. Performanţe 
deosebite au fost obţinute şi în cadrul transmisiilor de date prin liniile telefonice 
clasice, printre acestea fiind tehnicile Discrete Multi-Tone (DMT) [16] care reprezintă 
o implementare particulară a OFDM ce a fost adoptată în standardul Asymmetric 
Digital Subsriber Line (ADSL) [17]. 

În cele ce urmează, se vor prezenta caracteristicile şi conceptele principale 
ce stau la baza modulaţiei OFDM. Astfel, după prezentarea originii şi tehnicii 
modulaţiei multi-purtătoare, se vor detalia câteva aspecte legate de ortogonalitate 
şi prefix circular. În continuare, se va prezenta schema bloc a unui sistem de 
comunicaţii OFDM împreună cu modelul matematic de bază aferent. După 
prezentarea modelelor uzuale corespunzătoare canalelor cu interferenţă, acest 
capitol se va încheia cu o secţiune dedicată tehnicilor de egalizare a canalelor. 

 

2.2. Sistemul OFDM 
 

Aşa cum se poate observa din paragraful anterior, sistemele OFDM au fost 
introduse datorită avantajelor pe care le aduc. Astfel, tehnica modulaţiei de tip 
OFDM a fost propusă ca o soluţie de contracarare a efectelor de distorsiune ce au loc 
în canalele dispersive cu propagare multi-cale, exploatând la maxim lăţimea de 
bandă de frecvenţă a canalului, pentru a oferi debite de transfer ridicate. 
Pentru a realiza acest lucru, tehnica OFDM presupune divizarea spectrului de 
frecvenţă disponibil în mai multe subcanale (mai multe subpurtătoare), fiecare 
dintre ele fiind folosită pentru a transmite o parte din fluxul de date provenit de la 
sursa de informaţie. Totodată, eficienţa spectrală mărită este obţinută prin 
suprapunerea ortogonală a răspunsului în frecvenţă a subcanalelor. Această 
proprietate de ortogonalitate este menţinută chiar şi în cazul în care semnalul trece 
printr-un canal dispersiv, datorită prefixului circular aplicat semnalului. Această 
extensie a semnalului se realizează prin concatenarea la începutul semnalului a unei 
fracţiuni de la sfârşitul acestuia. Astfel semnalul obţinut prezintă un caracter 
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periodic, fapt de o mare importanţă în evitarea interferenţelor inter-purtătoare şi 
inter-simbol. 
În Figura 2.1, se prezintă schema bloc a unui sistem de comunicaţii bazat pe 
multiplexul ortogonal cu divizare de frecvenţă. Simbolurile de informaţie de la 
transmiţător sunt aplicate unui codor ce are ca scop, pe de o parte protecţia datelor 
împotriva perturbaţiilor din canal şi pe de altă parte securizarea acestora, pentru a 
permite accesul doar utilizatorilor înregistraţi în reţeaua respectivă. Tehnicile de 
codare utilizate pot fi de diverse tipuri, funcţie de categoria şi caractesiticile 
codurilor utilizate. Din cadrul codurilor bloc, cele mai cunoscute sunt codurile 
Hamming, codurile Bose&Ray-Chaudhuri (BCH), codurile Reed-Solomon (RS), şi 
codurile Low-Density Parity-Check (LDPC). O categorie aparte este cea a codurilor 
convoluţionale ce au fost extensiv utilizate în multe aplicaţii de radiodifuziune 
digitală, comunicaţii mobile şi comunicaţii prin satelit. 
 De-a lungul ultimilor ani, cercetările din domeniu au condus la apariţia 
turbo-codurilor, ce reprezintă o clasă de coduri de tip forward-error-correction (FEC) 
cu performanţe ridicate [18], capabile să atingă valori foarte apropiate de 
capacitatea canalului. Datorită proprietăţilor superioare, turbo codurile sunt utilizate 
tot mai mult în comunicaţiile mobile şi prin satelit, asigurând rate de transfer a 
informaţiei mărite pentru canale, a căror caracteristici impun o anumită lăţime de 
bandă şi latenţă a transferului datelor. 
 Simbolurile de informaţie obţinute după codare, reprezintă o secvenţă de 
biţi, ce este supusă unei conversii serial-paralel. De regulă, această conversie 
împarte secvenţa de date în grupe a căror lungime constantă este de câte W  biţi, 
astfel că datele numerice pot fi privite ca o secvenţă de elemente ce aparţin unui 
alfabet cu W2M =  simboluri posibile. Mărimea acestui alfabet este aleasă 
corespunzător valorilor impuse parametrilor blocului de modulare în banda de bază 
unde sunt aplicate. 
Rolul blocului de modulare în banda de bază este de a converti datele dintr-un 
format numeric într-un format analogic, astfel că fiecărui simbol numeric îi este 
asociată o valoare complexă, ce descrie amplitudinea şi faza semnalului analogic din 
banda de bază. 
 

 
Figura 2.1. Schema bloc al unui lanţ transmiţător-receptor ce foloseşte modulaţia OFDM. 
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Aşadar, fiecărui simbol din cadrul alfabetului îi corespunde o valoare complexă ce 
reprezintă un punct din planul mulţimii numerelor complexe. Mulţimea acestor valori 
complexe sau puncte, împreună cu distribuţia lor în planul complex, definesc 
constelaţia semnalului. Vectorii care unesc originea sistemului de referinţă cu 
punctele constelaţiei indică tocmai amplitudinea şi faza semnalului analogic. Funcţie 
de tipul de parametru (amplitudine sau fază) prin care aceşti vectori diferă, 
modulaţiile numerice se pot clasifica în modulaţie de amplitudine (ASK), modulaţie 
de fază (PSK), sau modulaţie mixtă, numită modulaţie în cuadratură (QAM) [19]. 

O caracteristică importantă, asociată acestor constelaţii este rata erorii de 
bit funcţie de raportul semnal zgomot. Această mărime indică probabilitatea 
detecţiei eronate a unui bit din cadrul unui simbol numeric, funcţie de raportul 
semnal zgomot existent în canalul de comunicaţii. Această caracteristică depinde şi 
de modul în care se face corespondenţa dintre simbolurile numerice şi punctele din 
constelaţii. Pentru a minimiza această mărime, constelaţia este alcătuită astfel încât 
oricare două simboluri numerice corespunzătoare unor puncte învecinate, să aibă 
doar un bit diferit. Acest mod de distribuţie a simbolurilor în punctele constelaţiei se 
realizează cu ajutorul codurilor Gray unidimensionale pentru constelaţiile M-ASK şi 
M-PSK, respectiv bidimensionale pentru constelaţiile M-QAM. O exemplificare a 
acestor codări pentru cazurile 8-PSK şi 16- QAM este prezentată în Figura 2.2. 
Astfel, pentru cazul modulaţiilor M-PSK şi M-QAM ce folosesc codarea Gray, ratele 
erorii de bit corespunzătoare canalelor de tip zgomot alb Gaussian aditiv (AWGN) 
sunt date de următoarele relaţii [19]: 
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Figura 2.2. Constelaţiile corespunzătoare modulaţiilor 8-PSK respectiv 16-QAM. 
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unde fracţia 0b N/E  reprezintă raportul dintre energia unui bit din semnalul util şi 
energia zgomotului din canal. Astfel, având în vedere că un simbol de informaţie 
este reprezentat pe M  biţi, energia corespunzătoare unui bit de informaţie este:  
 
 )M(log/EE 2sb =  . (2.5) 
 
Pe baza acestei relaţii, se poate face legătura dintre probabilitatea erorii de bit şi 
raportul semnal zgomot, definit prin: 
 
 

0
b

2 N
E)M(logSNR ⋅=  . (2.6) 

 
Este de remarcat faptul că expresiile ratei erorii de bit pentru cazul M-QAM de ordin 
superior sunt aproximative. Acest lucru se datorează creşterii complexităţii 
expresiilor probabilităţilor fiecărui simbol în parte, odată cu creşterea numărului de 
puncte din constelaţie. Astfel, diferite lucrări din cadrul literaturii de specialitate au 
studiat diferite posibilităţi de a calcula exact valoarea acestei mărimi [20, 21]. Se 
folosesc cunoştinţe de calcul integral şi de funcţii speciale (Bessel) pentru fiecare tip 
de constelaţie şi de model de canal. 

Fiecare din valorile complexe obţinute în urma modulaţiei numerice va 
modula o purtătoare complexă. Acest proces este realizat prin intermediul 
algoritmului Inverse Fast Fourier Transform (IFFT), a cărui implementare diferă 
funcţie de varianta aleasă. Printre variantele care caută să reducă numărul de 
operaţii necesare, se numără varianta split-radix [4] ce reprezintă o versiune a 
algoritmului Cooley-Tukey [5]. Aceşti algoritmi descompun calculul tranformatei 
Fourier discrete (DFT) a N elemente în calculul DFT a N/2 respectiv N/4 elemente, 
reducând semnificativ numărul de operaţii. O altă abordare a calculului FFT este 
dată de Sorensen [6], care a propus un algoritm ce efectuează numai calculul unei 
părţi din numărul total de valori de ieşire, considerând că numai acea parte este de 
interes pentru rezultatul final. O altă variantă interesantă a fost propusă de către 
Edelman, care îşi propune să reducă numărul de operaţii cu preţul unei erori 
impuse. Acest algoritm prezintă o viteză de prelucare mărită şi este de preferat a fi 
utilizat în cazul platformelor de procesare ce permit calculul paralel. 
Secvenţa de numere complexe obţinută în urma aplicării unui algoritm de calcul 
IFFT, este serializată pentru a obţine semnalul discret complex din domeniul timp. 
Acest semnal reprezintă un simbol OFDM în domeniul timp, care este extins prin 
adăugarea prefixului circular în vederea creşterii eficienţei comunicaţiei. Dat fiind 
faptul că procesul de serializare al datelor nu reprezintă altceva decât accesul 
secvenţial la adresele de memorie unde sunt stocate eşantioanele semnalului, 
operaţia de adăugare a prefixului circular poate fi integrată uşor în procesul de 
serializare a datelor. Acest lucru se poate realiza prin definirea unui set de celule de 
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memorie ce vor fi adresate de două ori, astfel încât semnalul transmis către blocul 
următor să conţină şi extensia ciclică dorită. 
În etapa următoare, eşantioanele semnalului discret sunt aplicate convertorului 
numeric-analogic, care are ca scop generarea formei de undă a cărui curent sau 
tensiune electrică este direct proporţională cu eşantioanele din formatul numeric. 
Această operaţie, deşi la prima vedere pare simplă, este extrem de importantă, 
deoarece imperfecţiunile convertorului numeric-analogic pot introduce erori şi 
perturbaţii în semnalul util de la ieşire. Din acest motiv, performanţa convertorului 
numeric-analogic trebuie să fie suficient de mare încât eroarea de cuantizare 
respectiv timpul de răspuns să fie suficient de mici în raport cu amplitudinea 
eşantioanelor respectiv perioada acestora. Având în vedere reprezentarea în spaţiul 
numerelor complexe a semnalului electric, în realitate acest bloc conţine câte un 
convertor separat pentru componenta reală, respectiv componenta imaginară a 
semnalului digital. 
Odată obţinut, semnalul analogic este aplicat modulatorului în cuadratură unde se 
realizează transferul semnalului din banda de bază în banda de radiofrecvenţă 
dorită. Acest proces este realizat prin utilizarea a două purtătoare defazate cu 90 de 
grade, care sunt modulate în amplitudine de către componenta reală respectiv 
componenta imaginară a semnalului util, asa cum se arată în Figura 2.3. 
Semnalul de radiofrecvenţă obţinut se aplică unui amplificator de putere pentru ca 
semnalul de transmis să aibă o energie suficient de mare, corespunzătoare unui 
raport semnal-zgomot suficient de mare, pentru a se putea asigura o recepţie de 
calitate. Procesul de amplificare, aparent destul de simplu, este extrem de 
complicat, în special când se doresc puteri mari de ordinul 10…1000 Watt. Acest 
lucru se datorează caracteristicilor constructive ale amplificatorului ce are banda de 
frecvenţă respectiv timpul de răspuns limitate. Totuşi, cel mai important aspect al 
acestui circuit electronic este funcţia de transfer care de cele mai multe ori prezintă 
un caracter neliniar, putând introduce distorsiuni suplimentare în semnalul util, fapt 
ce determină o demodulare mai dificilă la receptor. Trebuie menţionat faptul că 
forma funcţiei de transfer este determinată de către natura constructivă a 
amplificatorului. În acest sens, se pot distinge două categorii importante de 
amplificatoare de putere: cele de tip solid-state-power-amplifier (SSPA), adică cele 
realizate din materiale semiconductoare, respectiv travel-wave-tube (TWT), ce 
prezintă o structură similară tuburilor radio [22, 23]. 
  
 

 

Figura 2.3. Schema bloc a modulatorului în cuadratură alături de convertoarele 
numeric-analogice şi amplificatorul de putere. 
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Pentru a exploata la maximum funcţia de amplificare a acestor circuite, de-a lungul 
timpului, s-au propus şi realizat diferite tehnici de compensare a neliniarităţilor 
prezente în funcţia de tranfer a acestora. Soluţiile propuse în acest sens folosesc 
atât tehnici de prelucrare numerică a semnalului aplicat la intrarea convertoarelor 
numeric-analogice, cât şi tehnici bazate pe circuite de radiofrecvenţă suplimentare. 
Datorită costurilor reduse şi a posibilităţilor de implementare mult mai facile, în 
ultimii ani, tehnicile de prelucrare numerică folosite în acest scop au cunoscut o 
dezvoltare tot mai accentuată. Acest subiect va fi dezvoltat pe larg în capitolele 
următoare, unde se vor prezenta câteva dintre soluţiile consacrate, cât şi 
performanţele acestora. 
 Receptorul realizează operaţii complementare în succesiune inversă, având 
o structură similară transmiţătorului. Astfel, în prima etapă, pentru a mări calitatea 
recepţiei, semnalul recepţionat este supus unui amplificator cu zgomot redus, ce 
include şi anumite circuite de filtrare şi acord. Semnalul obţinut este aplicat 
demodulatorului în cuadratură, a cărui structură este prezentată în Figura 2.4. 
După filtrare, semnalul din banda de bază este aplicat convertoarelor analog-
numerice, unde se realizează trecerea în partea de prelucrare numerică a 
semnalului. Asemeni convertoarelor inverse, caracteristicile convertoarelor analog-
numerice au o importanţă deosebită în ceea ce priveşte calitatea recepţiei. Eroarea 
de cuantizare trebuie să aibă valori suficient de mici şi viteza de conversie trebuie să 
fie suficient de mare, pentru ca procesul de conversie să introducă un zgomot 
suplimentar redus. Aceşti parametri depind mult de modul în care aceste dispozitive 
implementează funcţia de conversie. Printre cele mai cunoscute tipuri de 
convertoare analog-numerice, se enumeră cele cu conversie directă, cu 
comparatoare de semnal rampă, cu subdivizare sau de tip pipeline, respectiv cele cu 
modulaţie de tip sigma-delta. 
 Un alt factor important în alegera unui convertor analog-numeric este 
numărul de circuite necesare în implementarea funcţiei de conversie. În cazul 
tehnicii cu conversie directă, numărul necesar de comparatoare creşte exponenţial 
cu numărul de biţi de la ieşire. O asemenea soluţie, deşi are avantajul unui timp de 
răspuns foarte mic, prezintă dezavantajul dificultăţilor tehnologice legate de 
împerecherea comparatoarelor şi al puterii consumate mărite. Deoarece tehnicile 
bazate pe operaţii secvenţiale necesită un număr redus de circuite, acestea, prezintă 
avantajul unor puteri consumate respectiv unor puteri disipate reduse, fiind totodată 
mult mai uşor de integrat. 
 

 
Figura 2.4. Schema bloc a demodulatorului în cuadratură alături de convertoarele analog-

numerice şi amplificatorul cu zgomot redus. 
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Astfel, în ultimii ani, datorită performanţelor deosebite şi al costurilor reduse, în 
comunicaţiile wireless a fost adoptată tot mai frecvent tehnica de conversie cu 
modulatoare sigma-delta. În cazul acestei tehnici, filtrul trece-jos din bucla de 
reacţie, ce implementează funcţia de conversie, se comportă ca un filtru, trece-sus 
pentru zgomotul de cuantizare, prin reducerea densităţii spectrale de putere a 
acestuia în domeniul de frecvenţă în care se situează spectrul semnalului util. 
Totodată distribuţia neuniformă de tip trece-sus  a spectrului zgomotului de 
cuantizare, determină ca prin creşterea frecvenţei de eşantionare a sistemului, să se 
reducă impactul zgomotului de cuantizare asupra semnalului util. Performanţe 
îmbunătăţite se pot obţine şi cu convertoare sigma-delta de ordin superior şi cu 
variante constructive ce folosesc cuantizoare multibit. Acestea din urmă, pe lângă 
reducerea accentuată a zgomotului de cuantizare, prezintă şi avantajul unei 
stabilităţi superioare a buclei de reacţie. Totuşi, un asemenea cuantizor trebuie să 
fie extrem de liniar pentru a nu introduce zgomot suplimentar peste semnalul util 
[24]. Totodată, trebuie remarcat deosebitul potenţial oferit de convertoarele sigma-
delta în ceea ce priveşte prelucrarea mixtă a semnalului. Astfel, de remarcat este 
soluţia de compensare a subpurtătoarelor pe baza unor coeficienţi calculaţi funcţie 
de zgomotul de cuantizare în contextul unui canal cu dispersie [25]. 

Semnalul numeric obţinut este supus blocurilor de prelucrare numerică în 
ordinea inversă celei de la transmisie. Trebuie menţionat faptul că modelul 
sistemului OFDM prezentat presupune un canal de comunicaţii liniar şi invariant în 
timp, al cărui răspuns la impuls are o durată mult mai mică decât durata prefixului 
circular, motiv pentru care acest model nu include blocul egalizor de canal. În 
această ipoteză simplificată, după înlăturarea prefixului circular, secvenţa de 
eşantioane în format paralel este aplicată direct blocului de calcul a transformatei 
Fourier discrete. Eşantioanele de semnal obţinute sunt trecute prin blocul de 
demodulare în banda de bază, unde se obţine secvenţa de simboluri numerice, ce se 
aplică blocului de decodare, la a cărui ieşire se obţine secvenţa de simboluri 
echivalente cu cele ale sursei de date. 
Analizând secvenţa de blocuri din componenţa sistemului de comunicaţii, se poate 
remarca faptul că rata erorii de bit a semnalului obţinut la ieşirea receptorului în 
raport cu semnalul de la intrarea transmiţătorului, depinde atât de zgomotul 
introdus de canal şi de circuitele transmiţătorului respectiv receptorului, cât şi de 
performanţele sistemului de codare a canalului folosit. 
 

2.3. Modelul OFDM 
 

Aşa cum rezultă din cele prezentate în paragrafele anterioare, ideea de bază 
a modulaţiei OFDM este transmisia simultană a mai multor simboluri numerice prin 
utilizarea concomitentă a mai multor subcanale. Pentru a realiza acest lucru, tehnica 
OFDM utilizează mai multe subpurtătoare, fiecare din ele fiind modulată de câte un 
simbol numeric. Din punct de vedere matematic, fiecare subpurtătoare poate fi 
descrisă ca fiind o exponenţială complexă: 
 
 ( )( ))t(φtωjexp)t(A)t(s nnnn +⋅⋅⋅=  . (2.7) 
 
Se poate remarca faptul că atat amplitudinea semnalului, )t(An  cât şi faza 
acestuia, )t(φn  pot să varieze în timp, conform formei de undă a semnalului 

BUPT



 

 

2.3. Modelul OFDM 37 

modulator. Totuşi, se poate admite faptul că aceşti parametri sunt constanţi pe 
durata de transmisie a fiecărui simbol. Astfel, ţinând cont de forma acestui semnal şi 
având în vedere faptul că modulaţia OFDM foloseşte N  subpurtătoare, rezultă că 
semnalul corespunzător întregului simbol OFDM care este transmis în canal, este 
obţinut ca sumă a tuturor semnalelor componente corespunzătoare subpurtătoarelor 
modulate: 
 
 

( )( )∑
−

=

+⋅⋅⋅=
1N

0n
nnn φtωjexpA

N
1)t(s  . (2.8) 

 
Dacă se ţine cont de faptul că în domeniul frecvenţă fiecare subpurtătoare este 
decalată faţă de subpurtătoarele vecine cu un pas ωΔ , se poate scrie că:  
 
 ωnωn Δ⋅=  . (2.9) 
 
Pe de altă parte, deoarece am admis că semnalele modulatoare sunt constante pe 
durata sT  corespunzătoare unui simbol, modelul de comunicaţii considerat este de 
tip discret, astfel că se poate scrie: 
 
 dTkt ⋅=  . (2.10) 
 
Înlocuind variabilele de frevenţă şi timp din relaţia (2.8) cu cele menţionate în 
relaţiile (2.9) şi (2.10), se poate obţine expresia semnalului complex corespunzător 
unui întreg simbol OFDM ca fiind: 
 
 

( ) ( )( )∑
−

=

+⋅⋅⋅⋅⋅=⋅
1N

0n
ndnd φTkωnjexpA

N
1Tks Δ  . (2.11) 

 
Dacă comparăm această expresie, cu relaţia corespunzătoare transformatei Fourier 
discrete inverse: 
 
 

( ) ( )∑
−

=

⋅⋅⋅⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅

⋅=⋅
1N

0n d
d N/knπ2jexp

TN
nF

N
1Tkf  , (2.12) 

 
se poate deduce faptul că dacă pasul de frecvenţă relativă între două subpurtătoare 
alăturate este identic cu inversul duratei sT  corespunzătoare unui simbol OFDM, 
cele două relaţii (2.11) şi (2.12) sunt indentice, această condiţie fiind: 
 
 

sd T
1

TN
1

π2
ωf =

⋅
==

ΔΔ  . (2.13) 

 
Odată impusă această condiţie, se poate remarca faptul că funcţia de generare a 
semnalului complex din relaţia (2.11) de către modulator, este dată de transformata 
Fourier inversă. Mai mult, datorită proprietăţii de inversabilitate, se poate remarca 
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faptul că demodulatorul poate fi implementat cu ajutorul transformatei Fourier 
directe. Din acest motiv, relaţia (2.13) reprezintă condiţia de ortogonalitate a 
subpurtătoarelor, de unde şi numele de “modulaţie ortogonală”, ce îndeplineşte şi 
următoarea condiţie: 
 
 

( ) ( )
( )

⎩
⎨
⎧

≠
=

=⋅⋅⋅⋅⋅⋅∫
⋅+

⋅
nm,0
nm,2/T

dttfnsintfmsin s
T1k

Tk
00

s

s

 . (2.14) 

 
Dacă se consideră faptul că subpurtătoarele folosite în cadrul comunicaţiei sunt 
separate prin intervalul de frecvenţă menţionat în relaţia (2.13), atunci spectrele de 
frecvenţă corespunzătoare acestor subpurtătoare au forma celor din Figura 2.5. În 
cadrul acestui spectru, se poate observa forma de sinus cardinal ce înfăşoară fiecare 
subpurtătoare ca urmare a modulaţiei de amplitudine cu purtătoare sinusoidală şi cu 
modulator dreptunghiular de durată egală cu cea a unui simbol OFDM. Din punct de 
vedere matematic, dacă ţinem cont de perioada simbolului OFDM, aceste spectre 
sunt descrise prin intermediul expresiei: 
 
 ( ) ( )

s
s

s Tfπ
TfπsinTfsinc

⋅⋅
⋅⋅

=⋅  . (2.15) 

 
O caracteristică deosebită pe care o prezintă “forma de undă” 

corespunzătoare acestor spectre este faptul că punctele de amplitudine nulă ale 
înfăşurătoarei fiecărei subpurtătoare se situează la frecvenţele celorlalte 
subpurtătoare. Datorită acestui lucru, la aceste frecvenţe interferenţa inter-
purtătoare este nulă, fapt ce permite separarea subpurtătoarelor la receptor. O 
situaţie similară exemplificată în Figura 2.6, se regăseşte şi în cadrul reprezentării în 
domeniul timp. Trebuie menţionat faptul că atât în domeniul frecvenţă cât şi în 
domeniul timp, eşantioanele de semnal corespunzătoare fiecăreia dintre 
subpurtătoare sunt numere complexe. Acest lucru înseamnă că în domeniul timp, 
fiecărei subpurtătoare îi corespunde o sinusoidă pentru partea imaginară, respectiv 
o cosinusoidă pentru partea reală. Totuşi, fără a restrânge generalitatea celor 
afirmate, pentru reprezentarea în domeniul timp este suficient a se reprezenta doar 
sinusoidele. Urmărind poziţiile relative ale nodurilor şi ventrelor corespunzătoare 
fiecărei sinusoide, se poate remarca o relaţie între perioadele acestora. Se poate 
observa faptul că fiecare sinusoidă parcurge un număr întreg de cicluri, cea ce indică 
multiplul comun între valorile acestor perioade. Această caracteristică din domeniul 
timp a subpurtătoarelor derivă tocmai din condiţia de ortogonalitate menţionată mai 
sus. 
Din relaţia (2.13), ce exprimă condiţia de ortogonalitate am văzut legătura dintre 
perioada sT  a semnalului corespunzător unui simbol OFDM şi decalajul de frecvenţă 

fΔ  dintre subpurtătoarele acestuia. Totusi, valoarea perioadei sT  este importantă 
şi din punct de vedere al canalului de comunicaţii, al cărui răspuns la impuls trebuie 
să fie mult mai mic decât această valoare, pentru a se asigura calitatea 
comunicaţiei. Din acest motiv, pentru a contracara distorsiunile generate de 
interferenţele din canal, lungimea simbolurilor OFDM este extinsă cu un timp de 
gardă, pentru a mări raportul dintre perioada acestora şi durata răspunsului la 
impuls corespunzător canalului. 
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În analiza acestui fenomen, un rol deosebit îl are modelul canalului de 
comunicaţii, pe baza căruia sunt evaluaţi parametrii ce descriu comportamentul în 
domeniul timp sau frecvenţă al acestuia. Astfel, în secţiunea următoare se vor 
prezenta tipuri semnificative de canale de comunicaţie, împreună cu modelele 
matematice aferente acestora. 
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Figura 2.5. Reprezentarea grafică a spectrelor individuale ale subpurtătoarelor OFDM. 
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Figura 2.6. Reprezentarea grafică în domeniul timp a subpurtătoarelor ortogonale din OFDM. 
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2.4. Mediul de comunicaţii 
 

Aşa cum s-a putut vedea încă de la începutul acestui capitol, comunicaţiile 
electronice sunt afectate de perturbaţii, a căror influenţă are de cele mai multe ori 
un impact major asupra transmisiei. 
 Acest lucru se datorează atât factorilor interni, determinaţi de caracteristicile 
componentelor electronice ce alcătuiesc echipamentele de comunicaţii, cât şi 
factorilor externi, determinaţi de caracteristicile mediului de comunicaţii. Dat fiind 
faptul că multe dintre echipamentele bazate pe OFDM se regăsesc în aplicaţiile 
destinate comunicaţiilor mobile şi prin satelit, precum cele telefonice, în această 
secţiune ne vom referi la mediile de comunicaţie electrică prin unde radio. În acest 
sens, după o scurtă prezentare a canalului cu zgomot Gaussian, ne vom referi la 
canalele cu interferenţă, ce au o importanţă deosebită în cadrul comunicaţiilor ce 
folosesc modulaţia OFDM. 
 

2.4.1. Canalul AWGN 
 

Unul din factorii care influenţează comunicaţiile electronice este zgomotul. 
În cazul în care zgomotul termic este singura sursă de perturbaţii din mediul fizic, 
modelul matematic uzual pentru canalul de comunicaţii este zgomotul aditiv alb 
Gaussian (AWGN). Acesta este un proces aleator de tip Gaussian, staţionar cu 
medie nulă, a cărui densitate spectrală de putere (PSD), 0N , este constantă, astfel 

încât 0NB ⋅  reprezintă zgomotul ce aparţine lăţimii de bandă B . De obicei, ca 
model fizic de referinţă, se ia în considerare zgomotul termic al unui rezistor, pentru 
care avem 00 TkN ⋅= , unde k  este constanta lui Boltzmann şi 0T  este 
temperatura absolută a mediului respectiv.  
De asemenea, acest zgomot are o natură aditivă, astfel că el se însumează cu 
semnalul util. Trebuie menţionat faptul că modelul AWGN este o ficţiune 
matematică, deoarece implică faptul că puterea totală (integrala densităţii spectrale 
de putere de-a lungul întregii axe a frecvenţelor) este infinită. În realitate, 
receptoarele din echipamentele de comunicaţii limitează banda de trecere a 
semnalului, astfel că zgomotul e filtrat, obţinându-se o putere finită [19].  
 În cazul unui semnal complex discret, semnalul de la receptor este descris 
prin următoarea relaţie: 
 
 [ ] [ ] [ ] [ ]K,1kknkskr ∈∀+=  , (2.16) 
 
unde ]k[n  este zgomotul Gaussian complex de forma [ ] [ ] [ ]kyjkxkn ⋅+= . 
Cele două variabile aleatoare au densitatea de probabilitate de tip Gaussian: 
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1exp

σπ2
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unde 2.Nσ 0= . Astfel, densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare complexe 
este dată de produsul: 
 
 )y(p)x(p)y,x(p)n(p ⋅==  . (2.19) 
 
Acesta, prin convenţie se poate rescrie într-o formă compactă prin intermediul 
următoarei relaţii: 
 
 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅

−
= 2

22
n

σ2
1exp

πσ2
1)n(p  . (2.20) 

 
O exemplificare a densităţii de probabilitate a variabilei aleatoare complexe, pentru 
câteva valori ale lui σ , este prezentată în Figura 2.7. 
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Figura 2.7. Reprezentarea distribuţiei Gaussiene pentru câteva valori ale lui σ . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

BUPT



 

 

42 2.Multiplexarea ortogonală cu divizare în frecvenţă 

2.4.2. Canale cu interferenţă  
 

Caracteristicile canalelor radio depind mult de topologia mediului de 
propagare a undelor electromagnetice cât şi de poziţia relativă dintre transmiţător şi 
receptor. Astfel, datorită fenomenului de împrăştiere, difracţie şi reflexie, undele 
electromagnetice ajung la antena receptorului pe trasee diferite cu atenuări şi 
întârzieri diferite. Acest fenomen de propagare multicale, ce poate fi echivalat cu o 
superpoziţie incoerentă a mai multor semnale, determină apariţia unor interferenţe 
ale căror caracteristici depind de frecvenţa radio, lăţimea de bandă, poziţia relativă 
din cadrul spaţiului fizic şi viteza de deplasare relativă dintre echipamentele de 
comunicaţii. Din punct de vedere matematic, un astfel de canal radio este 
caracterizat prin varianta în timp şi selectivitatea în frecvenţă [19]. 
 Varianţa în timp este determinată de viteza relativa v  dintre transmiţător şi 
receptor. Lungimea de undă a radiaţiei electromagnetice este 0f/cλ = , unde c  
este viteza luminii în vid iar 0f  este frecvenţa purtătoarei. Raportul celor două 
mărimi maxυ  reprezintă decalajul maxim de frecvenţă de tip Doppler cu care se 
modifică frecvenţa purtătoare la receptor în intervalul [ ]max0max0 υf,υf +− : 
 
 c/fvυ 0max ⋅=  . (2.21) 
 
Pentru un unghi α  dintre direcţia de recepţie a undelor şi direcţia de deplasare, 
frecvenţa de decalaj Doppler se modifică conform următoarei relaţii: 
 
 ( )αcosυυ max ⋅=  . (2.22) 
 
Astfel, în cazul unui echipament de comunicaţii mobil ce se deplasează într-un 
spaţiu ce prezintă un anumit model de interferenţă, antena receptorului va percepe 
un semnal a cărui putere va fluctua în timp. Acest fenomen se numeşte fading şi 
este datorat suprapunerii mai multor semnale, provenite din propagarea pe căi 
multiple, a căror decalaje de frecvenţă Doppler diferite, determină o fluctuaţie a 
amplitudinii şi fazei purtătoarei. În aceste condiţii, pentru ca transmisia digitală să 
funcţioneze corect, trebuie ca timpul  asociat unui simbol să fie mult mai mic decât 
perioada de timp corespunzătoare inversei frecvenţei maxime de decalaj Doppler. 
 Din punct de vedere matematic, considerând că la antena transmiţătorului 
se aplică semnalul )t(s~ , obţinut prin modularea în amplitudine a unei purtătoare de 
amplitudine A  şi frecvenţă 0f de către semnalul util )t(s , dat de relaţia: 
 
 ( ) ( ){ }tfπ2j 0eAtsRets~ ⋅⋅=  . (2.23) 
 
În cazul unui canal dispersiv cu propagare pe N  căi distincte, caracterizate prin 
atenuările ka , defazajele kθ  şi decalajele Doppler kυ , semnalul ce ajunge la 
antena receptorului este dat, în absenţa oricărui zgomot,  de relaţia: 
 
 { }∑

=

⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅ ⋅⋅⋅⋅⋅=
N

1k

tfπ2jtυπ2jθj
kmc 0kk eA)t(seeaRe)t(r~  . (2.24) 
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În aceste condiţii, relaţia dintre semnalele complexe din banda de bază de la 
receptor şi transmiţător, este: 
 
 )t(s)t(c)t(r ⋅=  , (2.25) 
 
unde )t(c  reprezintă amplitudinile complexe de fading corespunzătoare canalului 
variant în timp. Aceşti coeficienţi sunt determinaţi de caracteristicile canalului, astfel 
că valorile lor sunt date de relaţia: 
 
 

∑
=

⋅⋅=
N

1k

tπυ2jθj
k kk eea)t(c  . (2.26) 

 
De regulă, prin convenţie, se presupune că semnalul perturbator, de natură 
multiplicativă )t(c este un semnal aleator staţionar. Acest lucru nu este adevărat în 
realitate, însă dacă presupunem că aceşti parametri (sau cel putin faza kθ ) variază 
foarte încet în timp, putem vorbi de fading pe termen lung. Totuşi, în această 
secţiune ne referim la fadingul pe termen scurt, unde se presupune că parametrii 
canalului sunt constanţi cel puţin pe durata de evaluare a unui singur eşantion din 
cadrul semnalului util. 
De regulă, densitatea spectrală de putere a procesului aleator complex )t(c , se 
numeşte spectru Doppler, care pentru cazul particular uzual corespunzător unei 
distribuţii unghiulare de putere constantă egală cu 1π− , este dat de relaţia:  
 
 

2
max

2
max

c

υ

υ1υπ

1)υ(S

−⋅⋅

=  . 
(2.27) 

 
Acest spectru este denumit şi spectru isotropic sau spectru Jakes. Având în vedere 
relaţia dintre densitatea spectrală de putere şi funcţia de autocorelaţie, dată de 
relaţia Wiener-Hincin: 
 
 

( ) ∫
+∞

∞−

⋅⋅⋅⋅− ⋅⋅= dt)t(ReυS c
tυπ2j

c  (2.28) 

 
pentru un spectru de tip Jakes, funcţia de autocorelaţie, este dată de expresia: 
 
 ( )tυπ2J)t(R max0c ⋅⋅⋅=  , (2.29) 
 
unde )t(J0 este funcţia Bessel de tipul 1 şi ordinul 0. 
O reprezentare grafică a acestui spectru pentru cazul în care 8υmax = , este 
prezentată în Figura 2.8. Se poate remarca faptul că densitatea spectrală de putere 
devine nulă în afara intervalului ]υ,υ[ maxmax− . 
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Figura 2.8. Reprezentarea densităţii spectrale de putere Doppler de tip Jakes. 

 
Selectivitatea în frecvenţă este dată de decalajele în timp între diferitele 

semnale reflectate ce ajung simultan în antenă. Cu cât ecourile sunt mai lungi, cu 
atât creşte numărul fluctuaţiilor din cadrul benzii de frecvenţă a transmisiunii. Astfel, 
neglijând decalajele Doppler, se poate scrie că semnalul de la antena receptorului 
este dat de relaţia: 
 
 { }∑

=

⋅⋅−⋅⋅=
N

1k

tfπ2j
k

θj
k 0k eA)τt(seaRe)t(r~  . (2.30) 

 
În aceste condiţii, relaţia de legătură dintre semnalul din banda de bază de la 
receptor şi cel de la transmiţător este dată de convoluţia: 
 
 )t(s)t(h)t(r ∗=  , (2.31) 
 
unde )t(h  reprezintă răspunsul la impuls al canalului de comunicaţii utilizat. 
Această funcţie depinde de caracteristicile de atenuare, fază şi întârziere ale 
canalului, fiind descrisă de relaţia: 
 
 
 
 

∑
=

−⋅⋅=
N

1k
k

θj
k )τt(δea)t(h k  . (2.32) 

 
Pe baza acesteia, se poate deduce răspunsul în frecvenţă al canalului, ca fiind: 
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∑
=

−=
N

1k

τfπ2jθj
k kk eea)f(H  . (2.33) 

 
Există şi modele statistice ale canalului de comunicaţii, ce presupun că )f(H  este un 
proces aleator variabil în frecvenţă. De exemplu, distribuţia densităţii de putere 
poate fi modelată în funcţie de timpii de întârziere de pe fiecare cale. În acest caz, 
un model popular pentru densitatea spectrală de putere este:  
 
 mτ/τ

m
H e

τ
1)τ(S −⋅=  . (2.34) 

 
Având în vedere relaţia de legătură dintre această mărime şi funcţia de autocorelaţie 
corespunzătoare: 
 
 

∫
+∞

∞−
⋅⋅⋅⋅ ⋅⋅= df)f(Re)τ(S H
τfπ2j

H  , (2.35) 

 
se poate determina expresia funcţiei de autocorelaţie corespunzătoare ecuaţiei de 
mai sus: 
 
 

m
H τfπ2j1

1)f(R
⋅⋅⋅⋅+

=  . (2.36) 

 
Din cele prezentate până aici, s-au putut remarca atât parametri utilizaţi în 

descrierea caracteristicilor canalelor radio cu interferenţă, precum şi dependenţa 
dintre semnalul transmis şi cel recepţionat pe care aceşti parametri o impun. 
Totodată, trebuie menţionat şi faptul că în realitatea fizică pot exista şi canale ce 
necesită o modelare mai complexă, care să cuprindă atât aspectul de variaţie în 
timp cât şi fenomenul de selectivitate în frecvenţă. Totuşi, în practică, de multe ori 
se recurge la metode simplificate, astfel că, în cele ce urmează se vor prezenta 
metodele numerice uzuale de simulare a efectelor de fading.  
Ţinând cont de cele două clase de canale, cel cu zgomot aditiv alb gaussian  )t(n  
respectiv cele multiplicative cu interferenţă )t(c , relaţia dintre semnalul transmis 

)t(s  şi cel recepţionat )t(r  este: 
 
 )t(n)t(s)t(c)t(r +⋅=  . (2.37) 
 
Această relaţie arată faptul că pentru cazul semnalelor complexe, semnalul 
perturbator multiplicativ influenţează atât faza cât şi amplitudinea semnalului util. 
Acest lucru înseamnă că punctele din constelaţia semnalului recepţionat efectuează 
o deplasare liniară sau cvasi-circulară în jurul punctelor de referinţă 
corespunzătoare constelaţiei semnalului transmis. 
Pentru a ilustra acest fenomen, se consideră un semnal modulat în banda de bază 
potrivit constelaţiei 16-QAM, transmis cu un debit de 500 Kbps, printr-un canal cu 
fading selectiv în frecvenţă, modelat cu un spectru Jakes de frecvenţă Doppler de 
100 Hz respectiv 500 Hz. Canalul de comunicaţii presupune existenţa atât a undei 
directe cât şi a undei reflectate, conform distribuţiei Rice cu un factor K=20. Pentru 
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fiecare dintre cele două valori ale frecvenţei Doppler specificate, în Figura 2.9 se 
arată decalajele introduse de canal la vectorii corespunzători simbolurilor unei 
secvenţe finite de date  recepţionate. 
 Totuşi, în diferite situaţii, se folosesc modele mai simple ce presupun 
utilizarea unui semnal perturbator multiplicativ cu o variaţie unghiulară nulă, fapt ce 
determină ca eşantioanele acestui semnal să aibă valori din mulţimea numerelor 
reale. 
În acest sens, în practica simulărilor computerizate, se pune problema generării 
unor eşantioane de semnal multiplicativ, care să echivaleze comportarea unui canal 
dispersiv. De regulă, acest lucru se realizează prin algoritmi ce au ca scop generarea 
unor semnale aleatoare a căror distribuţie este de tip Rayleigh sau Rice, a căror 
densităţi de probabilitate sunt descrise de următoarele relaţii: 
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unde )(I0 ⋅  reprezintă funcţia Bessel modificată de tipul întâi de ordinul zero. 
Comparând aceste două relaţii se poate remarca faptul că pentru 0υ = , densitatea 
de probabilitate Rice devine identică cu cea de tip Rayleigh. Astfel, se poate spune 
că distribuţia Rice este o formă generalizată a distribuţiei Rayleigh.  
Totodată, trebuie menţionat faptul, că pentru simularea canalelor cu fading, a căror 
funcţie de transfer cuprinde atât unda directă cât şi unde indirecte, densitatea de 
probabililitate de tip Rice este rescrisă sub următoarea formă: 
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Figura 2.9. Constelaţia M-QAM pentru un canal dispersiv, pentru cazurile în care frecvenţa 

Doppler este 100 Hz respectiv 500 Hz. 
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unde K  reprezintă raportul dintre puterea undei directe şi suma puterilor undelor 
dispersate şi reflectate, iar Ω  reprezintă puterea totală provenită de pe toate căile 

de propagare ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ += 22 σ2υΩ . Această expresie este similară cu cea anterioară, iar 

legătura dintre cele două variante ale distribuţiei Rice, este dată de următoarele 
relaţii: 
 
 

Ω⋅
+

=
K1

Kυ2  , (2.41) 
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O reprezentare grafică a funcţiilor densităţilor de probabilitate corespunzătoare 
distribuţiilor de tip Rayleigh şi Rice, pentru câteva valori ale lui σ  şi υ , este dată în 
Figura 2.10 respectiv Figura 2.11. Comparând cele două figuri, se poate constata că 
densitatea de probabilitate de tip Rayleigh îşi păstrează forma, indiferent de 
valoarea lui σ, deoarece acesta este unicul său parametru, în timp ce densitatea de 
probabilitate de tip Rice îşi modifică forma în funcţie de valorile celor doi parametri 
ai săi, σ  şi υ . De exemplu, pentru 7.0σ =  şi 5.0υ =  se obţine o curbă asimetrică 
(apropiată de forma distribuţiei Rayleigh) în timp ce pentru 7.0σ =  şi 4.0υ =  se 
obţine o curbă simetrică (apropiată de o Gaussiana).  Acest lucru poate fi înţeles şi 
din prisma propagării multicale, care dacă include şi unda directă, determină ca 
impactul undelor dispersate să fie diminuat. 
Generarea numerică a semnalelor aleatoare cu distribuţie de tip Rayleigh sau Rice 
poate fi realizată prin calculul mediei geometrice a două semnale aleatoare cu 
distribuţie Gaussiană: 
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unde [.]x  şi [.]y  sunt variabile aleatoare cu distribuţie Gauassiană de medie nulă 
şi deviaţie standard r , iar d  este coeficientul de descentrare, specific distribuţiei 
Rice. În literatura de specialitate sunt prezentaţi diverşi algoritmi pentru generarea 
numerică a semnalelor aleatoare cu distribuţie Rayleigh sau Rice, care înglobează şi 
efectul Doppler [26-29]. Pentru modelarea unui canal multicale, se pot utiliza şi 
scheme combinate, care să folosească ambele tipuri de semnale aleatoare, aşa cum 
se arată în  Figura 2.12. 
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Figura 2.10. Reprezentarea densităţii de probabilitate pentru distribuţia Rayleigh. 

 
 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 90

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

x

pd
f(x

)

Distributia unei variabile aleatoare complexe de tip Rice

 

 

σ = 0.70  ;  υ = 0.50  
σ = 0.70  ;  υ = 1.50  
σ = 0.70  ;  υ = 2.50  
σ = 0.70  ;  υ = 4.00  
σ = 1.50  ;  υ = 0.50  
σ = 1.50  ;  υ = 1.50  
σ = 1.50  ;  υ = 2.50  
σ = 1.50  ;  υ = 4.00  

 
Figura 2.11. Reprezentarea densităţii de probabilitate pentru distribuţia Rice. 
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Figura 2.12. Model de canal compus din două căi de propagare. 

 
Conform acestui model, semnalul discret de la recepţie este compus din două 
semnale dintre care unul reprezintă o undă dispersată cu o întârziere de  k  
eşantioane. Pentru acest model, relaţia de legătură dintre semnalul discret transmis 
şi cel recepţionat (fără a mai indica şi zgomotul aditiv alb gaussian), este: 
 
 ]kn[s]kn[c]n[s]n[c]n[r 21 −⋅−+⋅=  . (2.44) 
 
Trebuie menţionat faptul că, pentru un semnal complex de tip OFDM, eşantioanele 
acestor semnale aleatoare de natură multiplicativă, trebuie să aibă o variaţie care să 
ţină cont de durata unui simbol binar, respectiv unui simbol OFDM. În acest sens, 
dacă se doreşte modelarea unui canal lent variabil în timp, este necesară 
interpolarea sau extinderea eşantioanelor semnalului aleator pe întreaga durată a 
unui simbol. 
 În baza celor expuse în această secţiune, se va studia modul în care 
transmisia bazată pe modulaţia OFDM, poate fi optimizată astfel încât influenţele 
canalului cu fading să fie diminuate. În acest sens, în secţiunea următoare se vor 
prezenta câteva aspecte legate de prefixul circular şi egalizarea canalului. 
 

2.5. Prefixul circular şi egalizarea canalului 
 
 Aşa cum s-a putut vedea încă de la începutul acestui capitol, în comparaţie 
cu modulaţia unipurtătoare prin intermediul căreia se transmite un semnal în format 
serial cu debit R , modulaţia OFDM foloseşte N  subpurtătoare care sunt modulate în 
paralel şi au debitele de N/R . Astfel, prin construcţia sa, semnalul OFDM este mai 
rezistent la perturbaţiile datorate interferenţelor din canalele cu fading. Totuşi, 
canalele dispersive din mediul real pot prezenta interferenţe a căror influenţă asupra 
comunicaţiilor moderne de tip OFDM nu este de neglijat. Astfel, pentru a asigura 
transmisii cu debite mari, se impune implementarea unor măsuri care să 
compenseze efectele canalului asupra semnalelor recepţionate. 
 În baza celor prezentate în cadrul secţiunii anterioare, am remarcat 
caracterul dispersiv al canalelor radio, care prin împrăştierea semnalului transmis pe 
mai multe căi  cu timpi de propagare diferiţi, determină la receptor apariţia unei 
interferenţe între simbolurile OFDM consecutive. Acest tip de interferenţă 
intersimbol OFDM, denumit şi interferenţă inter-bloc este prezentat în Figura 2.13, 
în cadrul căreia se poate remarca suprapunerea parţială a blocurilor OFDM 
consecutive. 
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Figura 2.13. Interferenţa inter-simbol dată de suprapunerea blocurilor OFDM. 

 
O primă soluţie ce a fost propusă pentru contracararea efectelor datorate 

acestui tip de interferenţă, este de a separa simbolurile OFDM consecutive prin 
inserţia unei pauze, denumită şi interval de linişte. Această metodă cunoscută în 
literatura de specialitate sub numele de zero padding, a fost studiată în diferite 
lucrări [30], şi a cunoscut diferite îmbunătăţiri [31,32]. Totuşi, un dezavantaj 
important al acestei metode constă în numărul redus de tranziţii ale semnalului 
obţinut, ce conduce la o sincronizare mai dificilă la receptor. 
 Soluţia alternativă propusă [8], presupune extinderea semnalului util cu o 
secvenţă denumită prefix circular. În baza acestei idei, o fracţiune de la sfârşitul 
semnalului util este copiată şi adăugată în faţa acestuia. De aici rezultă şi caracterul 
cvasi-periodic al semnalului obţinut, lucru ce conduce la o sincronizare şi egalizare 
mai uşoară a canalului.Ulterior, studiile ce au continuat în vederea optimizării 
lungimii şi puterii semnalului transmis, au condus la variante adaptate ale acestei 
metode [33-35].  
Totuşi trebuie menţionat faptul că extensia ciclică a semnalului util are un impact 
considerabil asupra puterii transmise. Pentru a evalua acest aspect, se consideră un 
semnal OFDM compus din N  subpurtătoare, ce ocupă o lăţime de bandă de BF  Hz, 
şi o lungime de simbol de sT  secunde, dintre care CPT  secunde reprezintă durata 
prefixului circular, pentru care semnalul normat corespunzător unei subpurtătoare, 
poate fi scris sub forma: 
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unde CPBs TF/NT += . În aces caz, proprietatea )F/Nt(s)t(s Bkk += , pe 
intervalul ]T,0[t CP∈ descrie caracterul periodic al acestui semnal, a cărui energie 
este dată de relaţia: 
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În baza acestei relaţii, pierderile de energie datorate prefixului circular ce se elimină 
din semnalul util la receptor este: 
 
 ( )γ1log10SNR 10CP −⋅−=  , (2.47) 
 
unde sCP T/Tγ =  este lungimea relativă a prefixului circular în raport cu lungimea 
totală a semnalului util corespunzător unui simbol OFDM. De aici rezultă necesitatea 
limitării lungimii prefixului circular, ca un compromis între compensarea interferenţei 
inter-bloc şi pierderile de putere. De regulă, lungimea acestuia este relativ mică, 
astfel încât compensarea interferenţelor motivează pierderile de putere care sunt 
sub 1dB pentru  2.0γ < . Astfel, dacă durata prefixului circular este suficient de 
mare în comparaţie cu timpii de întârziere ai canalului, rceptorul va fi capabil să 
diferenţieze simbolurile OFDM consecutive. Totuşi, pentru cazul canalelor reale ce 
determină apariţia unor distorsiuni, eşantioanele semnalului sunt o sumă ponderată 
ale eşantioanelor precedente, potrivit funcţiei de răspuns la impuls al respectivului 
canal. În această situaţie, eşantioanele semnalului de la receptor nu vor mai fi 
identice cu eşantioanele semnalului transmis, lucru ce conduce la interferenţa 
intersimbol binar (din interiorul unui bloc OFDM). Astfel, o simplă introducere a 
prefixului circular nu este suficientă, pentru recuperarea semnalului emis fiind 
necesară şi operaţia de egalizare a canalului.  
Dacă funcţia de transfer a canalului este cunoscută şi inversabilă, operaţia de 
egalizare se rezumă la aplicarea funcţiei inverse, compensându-se astfel efectele 
selectivităţii canalului. Însă de cele mai multe ori, funcţia de transfer a canalului 
este necunoscută sau inutilizabilă, deoarece canalul este variabil în timp, motiv 
pentru care comportarea sa trebuie identificată periodic. 
Procedura prin care se caută identificarea, sau cel puţin aproximarea funcţiei de 
transfer a canalului se numeşte estimare de canal, iar complexitatea acesteia 
reprezintă un criteriu important în proiectarea echipamentelor de comunicaţii. 
 Pentru ca estimarea canalului să fie posibilă, transmiţătorul trebuie să 
furnizeze receptorului informaţii despre subpurtătoarele pilot, care prin convenţie 
sunt apriori cunoscute acestuia. Aceste informaţii reprezintă o referinţă în baza 
căreia, receptorul poate să evalueze distorsiunile din canal şi să ajusteze parametrii 
modelului estimator ales. Canalele cu fading necesită o permanentă urmărire, astfel 
că informaţiile pilot trebuie transmise în permanenţă [19].  
În cazul sistemelor OFDM, informaţiile pilot se transmit pe anumite subpurtătoare 
special  rezervate acestui proces, a cărui periodicitate trebuie să fie astfel aleasă 
încât să fie capabil să surprindă în mod corect modificările funcţiei de transfer a 
canalului. Acest lucru poate fi privit ca o eşantionare bidimensională în planul timp- 
frecvenţă, în care distanţa dintre două eşantioane consecutive este FΔ  Hz respectiv 

TΔ  secunde. Astfel, dacă considerăm un semnal OFDM a cărui distanţă între două 
subpurtătoare consecutive este kHz 1f =Δ  cu durata unui simbol de ms 5,1Ts = , 
conform distribuţiei corespunzătoare primului model din cadrul exemplului 
menţionat, rezultă că kHz 4F =Δ  si ms 9T =Δ , cea ce înseamnă că dispersia 
întârzierilor trebuie să se situeze în interiorul unui interval de =F2/1 Δ 250 μs, iar 
frecvenţa Doppler trebuie să fie sub =T2/1 Δ 55 Hz. 

De asemenea, un alt aspect important al acestui proces este modul de 
distribuţie al subpurtătoarelor pilot în cadrul simbolurilor OFDM. Într-o reprezentare 
grafică în planul descris de axa frecvenţă şi axa timpului, subpurtătoarele pilot pot 
avea o distribuţie uniformă, de periodicitate constantă sau o distribuţie specifică în 
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52 2.Multiplexarea ortogonală cu divizare în frecvenţă 

care unele subpurtătoare sunt mai frecvent utilizate în acest scop, aşa cum este 
exemplificat în Figura 2.14. 

Totodată, trebuie luat în considerare faptul că introducerea subpurtătoarelor 
pilot reduce atât rata de transfer a datelor cât şi energia pe bit disponibilă, fapt ce 
trebuie luat în considerare când se face evaluarea eficienţei spectrale a acestor 
sisteme. În unele sisteme, subpurtătoarele pilot sunt transmise cu puteri mai mari, 
lucru ce conduce la o distribuţie neuniformă a puterii în cadrul simbolului OFDM. 
Datorită acestui fapt, se recurge la o distribuţie neuniformă de tip grid a acestora, 
aşa cum e prezentat în a doua variantă din exemplul menţionat. 
Performanţele cerute de la un sistem de comunicaţii modern, rate de transfer mari 
şi probabilităţi de eroare mici, determină necesitatea unor estimatori de canal de 
complexitate scăzută şi de precizie ridicată. Aceste cerinţe sunt însă contradictorii, 
precizia ridicată necesitând şi o complexitate ridicată. În consecinţă, la 
implementarea estimatorilor de canal, se face un compromis între precizie şi 
complexitate. În acest sens, tehnicile de estimare de canal pe baza algoritmilor ca 
zero forcing (ZF), least squares (LS) sau minimum mean square error (LMMSE), au 
cunoscut diverse modificări şi îmbunătăţiri sau adaptări potrivit diverselor modele de 
canal. De exemplu, algoritmul de tip iterative extrapolation zero forcing (IE-ZF), 
îmbunătăţeşte precizia estimării prin estomparea trecerilor prin zero ale răspunsului 
în frecvenţă al canalului, astfel încât inversa răspunsului în frecvenţă al canalului să 
aibă o dinamică redusă, fapt ce conduce la un zgomot de estimare mai redus [36].  
 

 
Figura 2.14. Exemple de dispunere a subpurtătoarelor pilot în planul timp-frecvenţă. a) 

repartizate simetric, b) repartizate uniform şi constant la anumite poziţii. 
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De asemenea, algoritmul LS a cunoscut diferitele modificări în vederea creşterii 
preciziei prin tehnici ce utilizează urmărirea separată a întârzierilor şi a 
amplitudinilor corespunzătoare căilor de propagare din structura canalelor cu fading 
[37] şi prin utilizarea unor criterii de selecţie a coeficienţilor din funcţia de transfer 
caracteristică canalului [38]. Soluţii interesante se regăsesc şi în cazul algoritmilor 
derivaţi din LMMSE, unde reducerea complexităţii se realizează prin utilizarea unor 
operaţii de calcul al transformatei Fourier, care reuşesc să evite calculul inverselor 
unor matrici [39]. De asemenea, alţi algoritmi robuşti de estimare a canalului au 
fost propuşi în [40,41]. 

În concluzie, se poate remarca faptul că prezenţa interferenţelor în canalul 
de comunicaţii ridică probleme a căror rezolvare implică adaptarea semnalului OFDM 
şi introducerea unor blocuri de prelucrare de semnal de complexitate diversă. Astfel, 
am putut remarca faptul, că o simplă introducere a prefixului circular este 
insuficientă. De aici rezultă şi necesitatea utilizării subpurtătoarelor pilot şi 
algoritmilor de estimare şi egalizare de canal. 
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3. AMPLIFICATOARE DE PUTERE 

3.1. Clasificarea dispozitivelor amplificatoare 
 
 Aşa cum am putut vedea în cadrul capitolului precedent, legăturile radio 
sunt puternic afectate de către canalul de comunicaţii utilizat. Dacă fenomenele de 
interferenţă pot fi contracarate prin algoritmi de estimare a funcţiei de transfer a 
canalului şi egalizare a efectelor acestuia, compensarea efectelor de atenuare 
necesită utilizarea dispozitivelor amplificatoare. Tipul de comunicaţie radio precum şi 
distanţa maximă dintre transmiţător şi receptor, determină nivelul minim de 
amplificare necesar pentru a asigura un raport semnal zgomot care să garanteze o 
rată de erori acceptabilă. Astfel, dacă aplicaţiile wireless indoor necesită o putere de 
transmisie de câteva sute de mW, în cazul sistemelor de comunicaţii terestre 
outdoor acest nivel poate ajunge la câteva sute de Watt. Mai mult, în cazul 
comunicaţiilor prin satelit, nivelul semnalului în antena transmiţătorului poate 
ajunge la puteri de ordinul zecilor de kW. 
 De regulă, amplificatoarele de putere sunt clasificate în funcţie de 
configuraţia circuitelor electrice şi modul de operare. În cazul amplificatoarelor de 
putere, criteriul cel mai frecvent utilizat este dat de clasele de funcţionare A, B, AB, 
C, D, E şi mai recent S. Aceste clase oferă un indiciu important în ceea ce priveşte 
eficienţa (raportul dintre puterea medie de la ieşire şi puterea consumată de la 
sursa de energie electrică) şi gradul de liniaritate al funcţiei de transfer 
corespunzătoare amplificatoarelor [42,43].  
 Amplificatoarele din clasa A, sunt astfel concepute să conducă curent electric 
pe întreg ciclul de alternanţe, corespunzător semnalului de la intrare. Acest lucru 
implică faptul că dispozitivul amplificator prezintă un consum energetic permanent, 
astfel încât curentul electric de repaus de la ieşire, corespunde cu zona de linearitate 
maximă de pe caracteristica de transconductanţă. Timpul de comutaţie nul 
determină ca aceste dispozitive amplificatoare să prezinte avantajul unei 
performanţe ridicate la frecvenţe înalte şi o stabilitate îmbunătăţită a buclei de 
reacţie. Dezavantajul major al acestor dispozitive este eficienţa de maxim 50%, ce 
implică necesitatea utilizării radiatoarelor pentru degajarea energiei termice 
corespunzătoare puterii disipate. 
 Amplificatoarele din clasa B, datorită faptului că sunt concepute să conducă 
curent electric la ieşire pe durata unei semiperioade, prezintă o eficienţă 
îmbunătăţită în ceea ce priveşte puterea consumată cu preţul unui grad de 
linearitate mai scăzut. De regulă, aceste amplificatoare sunt utilizate în configuraţii 
push-pull în care câte un dispozitiv amplificator operează asupra unei semiperioade, 
obţinându-se o eficienţă de putere de până la 78.5%. Dezavantajul acestei 
configuraţii se datorează nepotrivirii între cele două amplificatoare, care cauzează o 
distorsiune a semnalului la trecerea de la o semiperioadă la cealaltă. Soluţia la 
această problemă este dată de amplificatoarele din clasa AB, care funcţionează 
similar duplexorului de clasa B, cu menţiunea că fiecare dintre dispozitivele 
amplificatoare generează un curent de intensitate mică şi pe durata celeilalte 
semiperioade. Astfel, perioada de tranzit în care ambele amplificatoare nu conduc, 
se reduce aproape la zero, fapt ce determină o uşoară scădere a eficienţei de putere 
în favoarea unei linearităţi mărite în raport cu modul de operare corespunzător 
clasei B. Totuşi, această configuraţie trebuie să ţină seama de curentul de repaus ce 
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trece prin ambele dispozitive care poate determina o creştere excesivă a 
temperaturii. 
Amplificatoarele din clasa C, reprezintă o soluţie alternativă unde conducţia de 
curent electric este pe o durată mai mică decât o semiperioadă, obţinându-se o 
eficienţă de putere de până la 90% în schimbul unui grad foarte mare de distorsiune 
a semnalului. Performanţe mai ridicate se pot obţine cu amplificatoarele din clasa E, 
care cu ajutorul unor circuite rezonante de protecţie suplimentară, permit 
amplificarea unor frecvenţe mult mai înalte, unde timpul de comutaţie al 
dispozitivului devine comparabil cu perioada semnalului. De regulă, aceste 
dispozitive au la ieşire conectat un circuit acordat, care are rol de filtru trece bandă 
care restaurează forma semnalului. Din acest motiv, aceste dispozitive sunt folosite 
în amplificarea semnalelor de radiofrecvenţă ce utilizează o singură frecvenţă 
purtătoare fixă.  
 Amplificatoarele din clasa D, au o structură fundamental diferită de cele 
corespunzătoare claselor precedente. Dacă amplificatoarele din clasele anterioare 
sunt surse de curent comandate în tensiune, cele din această clasă sunt dispozitive 
ce lucrează în regim de comutaţie, astfel că nu există o relaţie directă între 
tensiunea de la intrare şi curentul de la ieşire. Blocurile componente ale acestor 
dispozitive sunt un modulator sigma-delta, care face conversia semnalului de la 
intrare într-o secvenţă de impulsuri rectangulare, un dispozitiv amplificator similar 
celui din clasa AB, care realizează amplificarea semnalului binar şi un filtru trece jos 
care restaurează forma semnalului. Pentru că la aceste dispozitive amplitudinea 
semnalului este fie maximă, fie zero, produsul tensiune-curent este aproximativ 
zero, fapt ce determină ca eficienţa acestora să fie aproape 100%. 
 Amplificatoarele din clasa S, sunt similare cu cele din clasa anterioară, 
singura deosebire fiind că modulatorul sigma-delta şi filtrul de semnal sunt de tip 
trece-bandă. Astfel, prin construcţia lor, aceste dispozitive pot amplifica semnale de 
înaltă frecvenţă utilizând modulatoare de impulsuri sau sigma-delta cu frecvenţa de 
eşantioanare mult redusă în comparaţie cu cele necesare dispozitivelor din clasa 
precedentă. În ultimii ani au fost propuse şi variante alternative care prin utilizarea 
unor topologii de circuite extinse (diplexoare) reuşesc să obţină eficienţe mărite şi în 
cazul amplificării semnalelor codate sau a trenurilor de impulsuri [44]. 
 Toate modurile de operare corespunzătoare claselor prezentate se referă la 
diferite topologii de circuite electronice şi regimuri de funcţionare (lineare sau 
nelineare) utilizate, corespunzătoare intervalelor de tensiune şi curent din cadrul 
caracteristicilor de transfer ale dispozitivelor amplificatoare. Totuşi, clasele de 
funcţionare nu reprezintă singurul factor ce influenţează performanţele acestora. 
Dacă luăm în considerare gama diversă de puteri necesare în cadrul diverselor 
aplicaţii, putem deduce că dimensiunile fizice şi natura constructivă a acestora, 
joacă de asemenea un rol important. Astfel, din punctul de vedere al fenomenului 
fizic exploatat în vederea obţinerii procesului de amplificare, putem distinge două 
categorii importante de dispozitive amplificatoare.  
Din punct de vedere cronologic, prima categorie este cea a tuburilor cu undă 
progresivă (travelling wave tubes –TWT) care datorită vacuumului intern prezintă 
zgomote reduse şi oferă game de frecvenţe de operare foarte extinse [45]. De-a 
lungul timpului, aceste dispozitive au fost studiate şi dezvoltate, obţinându-se 
eficienţe mărite [46,47] şi noi soluţii constructive [48-50]. Dezvoltarea tehnologică 
a condus la apariţia celei de a doua categorie, a dispozitivelor semiconductoare 
(solide state power amplifiers – SSPA), care datorită miniaturizării şi performanţelor 
deosebite a cunoscut o dezvoltare accelerată în ultimele decenii.  
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Dacă primele dispozitive semiconductoare foloseau ca material de bază germaniul 
sau siliciul, în ultimii ani s-au elaborat şi studiat noi tipuri de materiale ce au permis 
exploatarea frecvenţelor ultra-înalte. Printre aceste materiale se enumeră InP, SiC, 
GaN, GaAs, InGaP sau AlGaN cu ajutorul cărora s-au putut atinge frecvenţe de lucru 
de ordinul n∙10 şi n∙100 GHz. De asemenea, performanţele deosebite ale 
dispozitivelor semiconductoare pe bază de GaN, permit obţinerea unor puteri 
ridicate, oferind posibilitatea înlocuirii tuburilor electronice folosite în unele aplicaţii 
şi în prezent [51].  Totodată, deoarece în cazul puterilor ridicate, eficienţa 
dispozitivelor semiconductoare reprezintă un parametru critic, se impune utilizarea 
modurilor de operare din clasele E/F/S, sau variante derivate [52, 53]. 

Un alt aspect important este faptul că peste anumite frecvenţe de prag sau 
nivele de putere ale semnalului de la intrare, aceste dispozitive amplificatoare 
prezintă un caracter nelinear şi un efect de limitare, care introduc distorsiuni în 
semnalul de ieşire [54][55]. Amplificatoarele de putere de radiofrecvenţă utilizate în 
transmiţătoarele reţelelor de comunicaţii şi radiodifuziune, introduc două tipuri de 
distorsiuni, ce influenţează amplitudinea şi respectiv faza semnalului de la ieşire. Pe 
de altă parte, caractersticile interne precum capacitatea neliniară şi întârzierea de 
grup şi efectele electro-termice, determină ca unele amplificatoare de putere să 
prezinte efecte de inerţie electrică, similare unei histereze dinamice. Acest efect, 
denumit de memorie, se concretizează prin faptul că valoarea eşantionului de 
semnal de la un moment dat depinde de valorile eşantioanelor de semnal 
anterioare. 
  Pentru descrierea funcţiilor de transfer a amplificatoarelor de putere fără 
efect de memorie, s-au elaborat diferite modele matematice ce consideră că 
amplitudinea şi faza semnalului de la ieşire, depind de semnalul de la intrare. Pentru 
modelarea matematică a funcţiilor de transfer ale amplificatoarelor de putere ce 
prezintă efect de memorie, se consideră că valoarea amplitudinii şi fazei 
eşantionului de semnal curent depind şi de valorile corespunzătoare unor eşantioane 
de semnal anterior.  
 

3.2. Tehnici de liniarizare 
 

Aşa cum s-a putut vedea în cadrul capitolului anterior, semnalul OFDM în 
domeniul frecvenţă are o structură complexă, ce determină ca reprezentarea în 
domeniul timp a acestui semnal să aibă o formă pseudo-aleatoare, ce conţine şi 
vârfuri de semnal de amplitudine mult mai mare decât nivelul mediu. Acest lucru se 
traduce printr-un raport între nivelul maxim şi nivelul mediu de putere ridicat, care 
determină ca distorsiunile de neliniaritate introduse de către etajul amplificator de 
putere să aibă un impact extrem de mare asupra performanţelor sistemului de 
comunicaţii [56]. Aceste efecte se manifestă prin modificarea punctelor din 
constelaţie la nivelul receptorului, ce implică degradarea ratei erorii de bit. De 
asemenea, distorsiunile semnalelor cu multe subpurtătoare determină apariţia unor 
componente spectrale de zgomot suplimentare, denumite şi distorsiuni de 
intermodulaţie, ce determină apariţia interferenţelor între subpurtătoare. Totodată, 
distorsiunile din afara spectrului alocat semnalului OFDM, determină apariţia 
interferenţelor cu alte sisteme de comunicaţii. 
 Pentru a contracara aceste probleme, de-a lungul timpului s-au elaborat 
diferite tehnici de prelucrare numerică care să reducă gama de valori a semnalului, 
astfel încât regiunea nelineară şi de limitare a dispozitivului amplificator să afecteze 
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cel mult vârfurile de semnal, fapt ce determină păstrarea unui caracter aproape 
liniar al amplificării. 

Soluţiile complementare, se bazează pe diferite tehnici de liniarizare ce 
permit utilizarea dispozitivelor amplificatoare şi în domeniul neliniar al funcţiei de 
transfer, astfel obţinându-se o eficienţă de putere ridicată. Aceste tehnici utilizează 
fie circuite suplimentare care să diminueze gradul de neliniaritate al dispozitivelor 
amplificatoare, fie blocuri de prelucrare numerică, care efectuează o 
predistorsionare a semnalului în conformitate cu  funcţia de transfer inversă, 
corespunzătoare dispozitivului amplificator. Deşi aceste tehnici prezintă avantajul 
unor performanţe deosebite, necesitatea utilizării unor blocuri funcţionale 
suplimentare determină apariţia unor dezavantaje. Acestea se datorează costurilor 
ridicate aferente procesoarelor şi convertoarelor analog-digitale rapide, necesare în 
prelucrarea semnalelor de bandă largă, respectiv cele aferente circuitelor 
suplimentare de precizie înaltă, care să introducă erori de semnal minime. 
  Deoarece subiectul prezentei teze se referă la tehnicile de reducere a 
raportului dintre puterea maximă şi medie a semnalului util, pentru o evaluare 
comparativă, în cadrul acestui capitol, se vor prezenta câteva dintre tehnicile de 
liniarizare a funcţiei de transfer a amplificatorului. De asemenea, în acest capitol se 
vor prezenta câteva caracteristici şi parametrii ce permit evaluarea eficienţei 
tehnicilor studiate. 
 

3.2.1. Bucla de reacţie carteziană (CLFB) 
 

Această tehnică de liniarizare, dezvoltată pentru prima dată în anii 1980’ 
[57, 58], acum este recunoscută ca fiind o soluţie eficientă în cadrul aplicaţiilor ce 
folosesc modulaţiile DQPSK, M-PSK şi M-QAM, fiind inclusă în standardele de 
comunicaţii TETRA [59]. Ideea de bază din cadrul acestei tehnici este utilizarea unei 
bucle de reacţie negativă, ce include atât amplificatorul cât şi modulatorul în 
procesul de liniarizare a amplificării, conform schemei bloc prezentate în  Figura 3.1. 
O caracteristică aparte a acestei tehnici este structura buclei de reacţie ce utilizează 
circuite separate corespunzătoare celor două componente ale semnalului util 
complex, de unde şi numele de ‘Cartesian Loop Feedback’. 

Semnalul de la ieşirea amplificatorului de putere, preluat cu ajutorul unui 
dispozitiv de separare, este convertit în banda de bază folosind un demodulator în 
cuadratură, a cărui structură este similară cu cea a modulatorului. Semnalul obţinut 
este filtrat corespunzător şi aplicat la intrarea amplificatoarelor de eroare, astfel 
realizându-se compensarea neliniarităţilor generate de către etajul final de putere. 
Utilizarea unei bucle de reacţie cu ramuri separate pentru componentele semnalului, 
oferă două grade de libertate ce permit atât corecţia amplitudinii cât şi cea a fazei. 
Un avantaj remarcabil al acestei tehnici este faptul că prin includerea mixerului în 
bucla de reacţie, determină ca atât procesul de modulaţie cât şi cel de amplificare să 
fie considerate în procesul de liniarizare. Totuşi, acest lucru reprezintă şi un 
dezavantaj, doarece această structură permite liniarizarea semnalelor de bandă 
limitată centrate în jurul frecvenţei purtătoare [60]. 
De asemenea, întârzierile asociate blocurilor componente din lanţul de amplificare şi 
respectiv de liniarizare, determină ca bucla de reacţie să prezinte un răspuns 
neuniform la variaţii mari de frecvenţă a semnalului de la intrare. Deoarece 
întârzierile caracteristice blocurilor sunt dependente de frecvenţă, erorile de semnal 
asociate diferitelor subpurtătoare din cadrul unui semnal de bandă largă, devin 
importante la frecvenţe de ordinul zecilor de MHz.  
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Figura 3.1. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe bază de buclă de reacţie carteziană. 

 
Totuşi, cercetările ulterioare au dus la îmbunătăţiri ce permit utilizarea acestei 
metode şi pentru semnale de bandă largă [61]. 
 

3.2.2. Adăugarea decalajului de amplificare la ieşire  (FF) 
 
 Configuraţia tipică corespunzătoare tehnicii de liniarizare de tip feedforward 
conţine două ramuri de amplificare, interconectate între ele prin intermediul unui 
circuit de transfer, astfel încât una dintre ramuri va avea un rol de compensare a 
erorilor generate de amplificatorul corespunzător celeilalte ramuri. Schema bloc 
corespunzătoare acestei tehnici este prezentată în  Figura 3.2. Se poate remarca 
faptul că semnalul de la intrarea amplificatorului de eroare depinde atât de semnalul 
util original cât şi de o parte din semnalul obţinut la ieşirea amplificatorului de 
putere corespunzător celeilalte ramuri.  O caracteristică specifică acestei tehnici este 
utilizarea mai multor componente de putere. Astfel, câştigul limitat al 
amplificatorului de eroare, pierderile de putere din cuplorul de putere final, cât şi 
decalajele dintre timpii de propagare corespunzători celor două ramuri, determină 
dificultăţi la implementarea şi utilizarea acestei tehnici [62]. Totuşi, studii ulterioare 
au condus la reducerea erorilor datorate diferenţelor timpilor de propagare de pe 
cele două căi, permiţând utilizarea acestei tehnici şi pentru amplificarea semnalelor 
de bandă largă [63]. 
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Figura 3.2. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe bază de feedforward. 

 

3.2.3. Eliminarea şi reconstrucţia anvelopei (EER) 
 
 Această tehnică reprezintă o soluţie alternativă al cărei obiectiv este 
eliminarea influenţelor determinate de caracterul neliniar al dispozitivului 
amplificator asupra semnalului de la ieşire. Pentru a realiza acest lucru, funcţia de 
amplificare este implementată cu ajutorul unui amplificator limitator cu câştig 
reglabil de tip cascodă, potrivit schemei bloc prezentată în  Figura 3.3.  
 Semnalul util de la intrare xin de frecvenţă intermediară este descompus în 
două componente ce corespund purtătoarei de radiofrecvenţă şi anvelopei. Această 
operaţie este realizată cu ajutorul unui limitator de amplitudine şi al unui detector 
de anvelopă. Semnalul de radiofrecvenţă intermediară xen astfel obţinut, deşi are 
amplitudine constantă, păstrează informaţia de fază. Acest semnal este aplicat unui 
mixer, ce realizează conversia la frecvenţa corespunzătoare purtătoarei de 
radiofrecvenţă. Semnalul de frecvenţă înaltă xrf astfel obţinut este aplicat 
amplificatorului de putere, ce este pus să lucreze în regim de saturaţie. În acest fel, 
informaţia de fază nu este afectată de distorsiunile neliniare prezente în 
amplificatorul de putere. În paralel, semnalul din banda de bază a, ce conţine 
informaţia de amplitudine este aplicat unui amplificator modulator ce funcţionează în 
regim de sursă de energie comandată în tensiune pentru amplificatorul de putere. 
Acest lucru determină ca semnalul de la ieşirea amplificatorului de putere să conţină 
atât informaţia de amplitudine cât şi cea de fază. 
 Un avantaj aparte al acestei tehnici rezultă din modul de operare al 
amplificatorului de putere ce determină ca acesta să funcţioneze cu eficienţă 
maximă. Totuşi, configuraţia în care acest amplificator e utilizat, determină ca 
acesta să funcţioneze fără distorsiuni suplimentare doar într-o gamă restrânsă a 
amplitudinii. Prin utilizarea amplificatoarelor din diferite clase de funcţionare, s-au 
obţinut soluţii constructive cu performanţe îmbunătăţite [64-65]. 

 
 
 
 
 
 

τ  HPA 

τ EA 

RF In 
RF Out 

Întârziere 

Amplif. 
Eroare 

Amplif. 
Putere 

-
+

+
-

BUPT



 

 

3.2. Tehnici de liniarizare 61 

 
Figura 3.3. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe bază de eliminare şi refacere a 

anvelopei. 

 

3.2.4. Amplificare liniară cu componente neliniare (LINC) 
 
 O altă modalitate de a evita comportamentul neliniar al amplificatorului 
asupra semnalului util, este realizată prin tehnica de amplificare liniară cu 
componente neliniare. Această tehnică se bazează tot pe utilizarea amplificatorului 
în regim de saturaţie, deosebirea faţă de tehnica anterioară regăsindu-se în modul 
în care se efectuează descompunerea semnalului pe componente. De aici rezultă şi 
modul diferit de conectare al amplificatoarelor, aşa cum este prezentat în Figura 3.4 
[66]. În această configuraţie, semnalul din banda de bază de forma 

)t(θj
in e)t(A)t(x ⋅=  este descompus în doi vectori de amplitudine egală şi decalaj 

de fază identic dar de semn diferit, definiţi ca fiind ( ))t(φ)t(θj
m1 e2/A)t(x +⋅⋅=  şi 

( ))t(φ)t(θj
m2 e2/A)t(x −⋅⋅= , ce sunt aplicaţi unor mixere ce realizează 

translatarea acestora în banda de frecvenţă corespunzătoare purtătoarei, astfel 
obţinându-se două semnale de amplitudine constantă ce păstrează decalajul de 
fază, a căror expresii matematice sunt ( ))t(φ)t(θtωcos2/A)t(y m1 ++⋅⋅=  şi 

( ))t(φ)t(θtωcos2/A)t(y m2 −+⋅⋅=  . 
 

 
Figura 3.4. Diagrama bloc a metodei de amplificare liniară de tip LINC. 
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Proprietatea caracteristică acestor semnale este că, pentru 
( )m

1 A/)t(Acos)t(φ −= , suma acestora este identică cu semnalul original, astfel că 
)t(y)t(y)t(x 21in += , de unde rezultă că informaţia de amplitudine este convertită 

în informaţie de fază. Astfel, procesul de amplificare va genera la ieşirea 
sumatorului un semnal de putere fără distorsiuni. Totuşi, diferenţele dintre timpii de 
propagare şi caracteristicile amplificatoarelor de pe cele două ramuri şi pierderile de 
putere din sumatorul final reduc performanţele acestei tehnici. 
 

3.2.5. Modulator universal în bucla de calare analogică 
(CALLUM) 

 
 Această tehnică propune utilizarea unei structuri simetrice în care 
distorsiunile din amplificatoarele de putere sunt corectate cu ajutorul unei bucle de 
reacţie, aşa cum este prezentat în Figura 3.5 [67]. Pentru semnalul util se aplică o 
descompunere vectorială similară celei din cadrul tehnicii anterioare. Cele două 
componente acţionează asupra unor oscilatoare de radiofrecvenţă comandate în 
tensiune, ce implementează procesul de modulaţie. Semnalele astfel obţinute 
comandă amplificatoarele de putere ce sunt configurate să funcţioneze în regim de 
saturaţie. Bucla de reacţie negativă formată dintr-un demodulator în cuadratură şi 
amplificatoarele de eroare, utilizează o parte din semnalul de la ieşirea sumatorului, 
pentru a obţine un semnal de control în banda de bază. Avantajul acestei tehnici 
este că permite diminuarea efectelor generate de diferenţele dintre cele două 
amplificatoare de putere. De asemenea, similar metodei cu bucla de reacţie de tip 
cartezian, şi această tehnică permite corecţia erorilor din cadrul modulatoarelor. La 
fel ca în cazul tehnicii precedente, dezavantajul principal se datorează pierderilor de 
putere din cadrul sumatorului de la ieşire. 
  

 
Figura 3.5. Diagrama bloc a tehnicii de lianiarizare de tip CALLUM. 
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3.2.6. Predistorsionarea 
 

Principiul de bază al acestei tehnici este de a utiliza un bloc de 
predistorsionare care împreună cu amplificatorul de putere să prezinte o funcţie de 
transfer liniară. Acest lucru presupune că funcţia de transfer a blocului de 
predistorsionare este exact inversa funcţiei de transfer a amplificatorului. Din acest 
motiv, din punct de vedere funcţional, predistorsionarea este cea mai intuitivă 
tehnică de liniarizare. Pentru implementarea blocului de predistorsionare s-au 
adoptat atât soluţii constructive bazate pe circuite analogice cât şi soluţii bazate pe 
procesoare de semnal. Diferitele variante constructive de tip analogic ce utilizează 
dispozitive neliniare precum diodele sau tranzistoarele, pot realiza o bună 
aproximare a funcţiei de transfer a blocului de predistorsionare pentru un 
amplificator de putere dat. Fiind conectate direct la intrarea amplificatorului de 
putere, aceste dispozitive de predistorsionare operează direct asupra semnalului 
modulat, fiind capabile să funcţioneze chiar şi în spectrul microundelor. Datorită 
numărului redus de circuite, tehnicile analogice prezintă avantajul unui consum 
redus de putere şi al unor costuri scăzute. Performanţele ridicate ale procesoarelor 
din prezent, au determinat expansiunea tehnicilor digitale de predistorsionare 
adaptivă, prin intermediul cărora compensarea neliniarităţilor se transformă într-o 
problemă de calcul numeric. De regulă, algoritmii ce sunt utilizaţi în acest scop 
includ două operaţii: predistorsionarea propriu-zisă şi estimarea erorilor şi implicit a 
parametrilor funcţiei de predistorsionare. Pentru ajustarea valorilor parametrilor 
blocului de predistorsionare, structura unui asemenea sistem conţine o buclă de 
control, prin intermediul căreia se evaluează procesul de amplificare [68]. Deoarece 
prelucrarea numerică se efectuează asupra semnalului din banda de bază, blocurile 
de predistorsionare şi estimare a erorilor sunt conectate indirect la amplificator, prin 
intermediul convertoarelor analog-digitale şi a mixerelor de semnal, aşa cum este 
prezentat în Figura 3.6. 
Algoritmii ce implementează caracteristica de transfer a blocului de predistorsionare, 
corespunzător unor modele matematice, utilizează funcţii algebrice fie în mod direct, 
fie prin intermediul unor tabele de corespondenţă (look-up tables - LUT). Utilizarea 
acestor tabele permite o bună aproximare a funcţiei de transfer a amplificatorului şi 
implicit a predistorsionatorului, chiar dacă forma acesteia este necunoscută. 
 

 
Figura 3.6. Diagrama bloc a tehnicii de predistorsionare digitală adaptivă. 
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Figura 3.7. Tabela de corespondenţă de tip a) cartezian şi  b) polar. 

 
După forma funcţiei implementate, se pot deosebi două tipuri de tabele de 

corespondenţă, potrivit diagramei din Figura 3.7. În cazul tabelelor bidimensionale 
de tip cartezian, adresarea celulelor de memorie corespunzătoare coeficienţilor 
cumulativi se realizează în funcţie de componentele semnalului complex. Această 
abordare permite o reprezentare bijectivă unde pentru fiecare valoare a semnalului 
de la intrare se asociază un coeficient unic. În cazul tabelelor unidimensionale de tip 
polar, adresarea zonelor de memorie se realizează funcţie de amplitudinea 
semnalului de la intrare. De această dată, fiecare coeficient complex acţionează 
concomitent asupra componentelor semnalului complex. Un parametru  important al 
acestor tehnici este capacitatea de memorie utilizată, care de cele mai multe ori 
poate să ajungă la ordinul Mocteţilor. Deoarece mărimea memoriei utilizate este 
direct dependentă de rezoluţia de reprezentare a funcţiei de transfer şi de rata de 
eşantionare a sistemului, de cele mai multe ori se optează pentru tabele de tip 
polar. Mai mult, pentru o reducere suplimentară a memoriei necesare, se utilizează 
tabele cu compresie, la care pasul de eşantionare nu mai este constant. Prin 
intermediul acestei reprezentări, numărul de zone de memorie corespunzătoare 
vârfurilor de semnal este redus considerabil, cu preţul unor operaţii de adresare 
suplimentare. Pe de altă parte, un semnal cu o gamă extinsă de valori necesită zone 
de memorie cu un număr mare de octeţi, fapt ce reprezintă principalul dezavantaj al 
acestor tehnici. 

În cazul amplificatoarelor fără efect de memorie, pentru reprezentarea 
funcţiei de transfer este necesară o singură tabelă. Algoritmul de actualizare al 
tabelei utilizează o metodă de estimare ce realizează corecţia coeficienţilor, funcţie 
de semnalul de eroare obţinut prin compararea semnalului real de la ieşire, cu 
valoarea teoretică estimată corespunzătoare unei amplificări liniare. Eşantioanele 
astfel obţinute pot fi aplicate unei funcţii de interpolare prin intermediul căreia se 
actualizează zonele de memorie învecinate. În acest fel, numărul de iteraţii necesare 
pentru determinarea funcţiei de transfer se reduce considerabil. Dacă amplificatorul 
de putere prezintă efect de memorie, implementarea unei tehnici de compensare a 
neliniarităţilor cu ajutorul tabelelor devine mai complicată. În acest caz, este 
necesară utilizarea unor structuri compuse de tipul răspuns finit la impuls FIR,  
răspuns infinit la impuls IIR sau autoregresivă cu medie alunecătoare ARMA, care să 
ţină cont şi de eşantioanele de semnal anterioare [69-70]. Cu cât latenţa efectului 
de memorie este mai pronunţată, cu atât dimensiunea acestei structuri devine mai 
mare. Acesta este un alt aspect ce determină ca performanţa sistemului să fie 
dependentă de capacitatea memoriei utilizate.  
Avantajul principal al acestor tehnici de compensare a liniarităţilor este dat de 
gradul de generalizare ridicat, ce permite reprezentarea oricărei funcţii de transfer, 
motiv pentru care soluţiile bazate pe tabele pot fi aplicate pentru gama extinsă de 
amplificatoare de putere. 

a) ( )( ) ( )( ))k(xImGj)k(xReG)x(f imrec +⋅++= b) ( )( )G)k(xφj
modp e)k(xG)x(f +⋅⋅⋅=  

 ⋅

x(k) 

G(|x(k)|) 
2D 
L 
U 
T 

Re(x(k)) 

Im(x(k)) 

Gre(Re(x(k))) 

Gim(Im(x(k))) 

fc(x(k)) x(k) fc(x(k)) 
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3.3. Modele de amplificatoare  
 
 Studiul caracteristicilor neliniare ale unui amplificator, poate fi efectuat prin 
intermediul unor modele matematice analitice care să descrie fenomenele fizice din 
interiorul acestor dispozitive. De cele mai multe ori, acest lucru implică rezolvarea 
unui sistem de ecuaţii diferenţiale complex, cu ajutorul metodelor de calcul numeric, 
lucru ce face ca descrierea analitică a comportamentului dispozitivului să fie aproape 
imposibilă. Din acest motiv, se utilizează modele de nivel înalt care să aproximeze 
funcţia de transfer cu o acurateţe bună şi o complexitate rezonabilă. 
 Regimul de operare al amplificatorului precum şi caracteristicile semnalului 
de la intrare (precum banda de frecvenţă şi gama de valori ale amplitudinii), 
determină dispozitivul amplificator să prezinte efect de memorie mai mult sau mai 
puţin pronunţat. Acest lucru a determinat ca modelele matematice să se împartă în 
două categorii, funcţie de posibilitatea acestora de a include efectul de memorie. 
Forma expresiilor matematice utilizate, face ca aceste modele matematice să aibă 
un număr variat de parametri, ce pot fi determinaţi prin intermediul unui set de 
măsurători electronice. Unele variante admit un număr de parametri teoretic infinit, 
caz în care se impune o reducere a expresiilor matematice la o formă cu număr finit 
de parametri. Deoarece  acurateţea acestor modele matematice este în strânsă 
legătură cu numărul parametrilor utilizaţi, variantele simplificate se pot utiliza în 
cazuri specifice, mai puţin pretenţioase.  
 Unul din obiectivele acestei lucrări este de a studia impactul funcţiei de 
transfer a amplificatoarelor asupra caracteristicilor semnalelor OFDM. Pentru 
aceasta, se vor utiliza unele dintre modele matematice simplificate corespunzătoare 
amplificatoarelor fără efect de memorie, ce admit forme algebrice accesibile. Pentru 
a sublinia complexitatea problemei, se vor menţiona şi câteva modele matematice 
corespunzătoare amplificatoarelor cu efect de memorie 
 

3.3.1. Modele de amplificatoare fără efect de memorie 
 
 Pentru descrierea funcţiei de transfer a amplificatoarelor fără efect de 
memorie, cele mai populare modele matematice sunt Saleh, Ghorbani şi Rapp, după 
numele autorilor ce le-au elaborat. Caracteristic acestor modele este punctul de 
saturaţie la care dispozitivul amplificator începe să limiteze amplitudinea semnalului 
de la ieşire. Acest punct este unic şi depinde în mod direct de coeficienţii din cadrul 
modelului utilizat. Chiar dacă obiectivul primului model menţionat, a fost de a 
descrie funcţia de transfer a tuburilor cu undă progresivă, acesta poate fi aplicat şi 
pentru o multitudine de dispozitive semiconductoare. Totuşi, deoarece zona de 
atenuare situată după punctul de saturaţie este specifică tuburilor electronice, 
pentru descrierea funcţiei de transfer a amplificatoarelor construite cu tranzistoare 
se utilizează modelele Ghorbani, Rapp sau Rapp modificat. Pentru unele dispozitive 
semiconductoare care sunt destinate frecvenţelor ultra înalte, se utilizează modelul 
matematic White. 
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3.3.1.1. Modelul Saleh 
 

Acest model utilizează două relaţii ce descriu dependenţa amplitudinii şi a 
fazei semnalului de la ieşire, funcţie de amplitudinea semnalului de la intrare, 
potrivit următoarelor relaţii [71]: 
 
 

2
a

a

uβ1

uα
)u(A

⋅+

⋅
=  , (3.1) 

 
 

( )
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φ

2
φ

uβ1

uα
uφ

⋅+

⋅
=  , (3.2) 

 
unde aα , aβ , fα  si fβ  sunt parametri specifici dispozitivului amplificator 
considerat, iar u  este modulul semnalului de intrare. Prezenţa pătratului 
amplitudinii de intrare, determină ca proprietatea de bijectivitate a funcţiei de 
amplitudine să fie menţinută doar pe un subinterval, [ ]sA,0 , delimitat de punctul de 
saturaţie. Pentru a vizualiza acest aspect, parametrilor din relaţiile de mai sus, li se 
impun valorile 2αa = , 1βa = , 4/παφ =  şi 1βφ = , astfel încât amplitudinea de 

saturaţie a semnalului de la intrare sA  şi amplitudinea maximă a semnalului de la 
ieşire ( ){ }uAmaxAmax =  să fie normalizate la 1. În acest caz, decalajul de fază în 

punctul de saturaţie va fi o5.22]rad[8/πφsat == . Relaţiile de mai sus sunt 
funcţiile de intrare-ieşire caracteristice amplificatorului (denumite şi funcţii de 
transfer) şi sunt reprezentate grafic în Figura 3.8. 
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Figura 3.8. Caracteristicile de amplitudine şi fază de tip Saleh. 
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Din moment ce funcţia de transfer a amplificatorului este dată, se pune problema 
obţinerii funcţiei de transfer inverse corespunzătoare blocului de predistorsionare. 
Pentru acest scop, vom considera semnalul din banda de bază în formă complexă 

αjeux ⋅= , pentru care expresia semnalului complex distorsionat de la ieşirea 
amplificatorului este: 
 ( ))u(φαj

hpa e)u(Ay +⋅⋅=  . (3.3) 

 
Deşi expresia caracteristicii de amplitudine are o complexitate redusă, funcţia de 
transfer inversă prezintă o formă matematică mai convenabilă, dacă pentru 
amplitudinea de saturaţie a semnalului de la intrare sA  se impune următoarea 
condiţie [76]: 
 as β/1A =  , (3.4) 
 
caz în care, expresia amplitudinii semnalului de la ieşire, funcţie de modulul 
semnalului de la ieşire, devine: 
 

22
s

a
2
s

uA

uαA
)u(A

+

⋅⋅
=  , (3.5) 

 
de unde se poate obţine forma inversă a funcţiei de transfer de amplitudine ( )⋅−1A  

prin rezolvarea ecuaţiei (3.5) pentru ))u(A(Au 1−= . Astfel, prin efectuarea 
operaţiilor algebrice corespunzătoare se obţine: 
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)u(A  , (3.6) 

 
cu menţiunea că această expresie este validă doar pentru intervalul 

2/Aαu0 sa≤≤ .  
Pentru ca inversarea funcţiei de transfer a amplificatorului să fie completă, se pune 
problema inversării caracteristicii de fază. Această operaţie poate fi realizată relativ 
uşor, dacă se are în vedere structura din Figura 3.9. 
Notând caracteristica de fază a blocului de predistorsionare cu )u(ψ , semnalele 
obţinute la ieşirea blocului de predistorsionare respectiv a amplificatorului de putere 
sunt: 
 ( ))u(ψαj1

pd e)u(Ay +⋅− ⋅=  , (3.7) 

 
 ( )))u(A(φ)u(ψαj1

pdhpa
1

e))u(A(Ay
−++⋅− ⋅=  . (3.8) 

 

 
Figura 3.9. Ansamblul format din blocul de predistorsionare şi amplificatorul de putere. 
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Punând condiţia ca faza semnalului de la ieşire să fie identică cu faza semnalului 
original, rezultă că funcţia de transfer de fază a blocului de predistorsionare este: 
 
 ))u(A(φ)u(ψ 1−−=  . (3.9) 
 
Astfel, dacă amplificatorul caracterizat prin funcţiile de transfer φ,A , potrivit 
relaţiilor (3.5) şi (3.2) este precedat de un bloc de predistorsionare ale cărui funcţii 
de transfer ψ,A 1−  îndeplinesc condiţiile descrise de relaţiile (3.6) şi (3.9), se obţine 
o structură cu transfer unitar pentru care semnalul de la ieşire este identic cu cel de 
la intrare, xypdhpa = . Dacă pentru parametri se consideră aceleaşi valori 
menţionate anterior, atunci caracteristicile de amplitudine şi decalaj de fază ale 
blocului de predistorsionare, descrise de relaţiile (3.6) şi (3.9),  au forma grafică 
arătată în Figura 3.10. 

Se poate observa că funcţia blocului de predistorsionare corespunzător 
modelului Saleh este definită pentru valori ale semnalului din banda de bază de la 0  
pâna la punctul de saturaţie, care pentru cazul considerat este .1As =  Astfel, limita 
de inversabilitate a caracteristicii de amplitudine, determină ca distorsiunile 
introduse de amplificatorul de putere să se împartă în două categorii: distorsiuni 
determinate de caracteristicile de amplitudine şi fază, ce descriu comportamentul 
neliniar al amplificatorului de putere pe domeniul de valori ce corespund intervalului 
valid  ]A,0[ s , respectiv distorsiuni datorate fenomenului de saturaţie impus de 
către caracteristica de amplitudine, pentru valori peste limita sA . Prima categorie, 
corespunde efectelor neliniare ce pot fi compensate de către blocul de 
predistorsionare, în timp ce a doua categorie de neliniarităţi nu pot fi compensate în 
nici un fel. Altfel spus, liniarizarea funcţiei de transfer a amplificatorului de putere, 
cu ajutorul unui bloc de predistorsionare adaptivă, este posibilă doar pe intervalul 
de valori ]A,0[ s , pentru care există corespondenţa biunivocă [ ]xAx 1−↔ . Acest 
lucru este firesc, din moment ce caracteristica de amplitudine este o funcţie 
bijectivă, potrivit căreia există o corespondenţă biunivocă [ ]xAx ↔ , doar pe acest 
interval. Totuşi, această restricţie nu se aplică caracteristicii de fază a cărei valori 

( ) πxφ > pot fi întotdeauna reduse la intervalul ]π,π[− . De aici rezultă că printr-o 

abordare unitară a celor două caracteristici, apare posibilitatea de a extinde 
domeniul de valori pentru care funcţia de transfer este inversabilă, atât timp cât 
corespondenţa ( ) ( ){ }xφ,xAx ↔ este biunivocă. Acest lucru poate fi realizat dacă 
reprezentarea funcţiei de trasnfer se face în domeniul numerelor complexe, caz în 
care pentru ( ) ( ) ( )( )xφjexpxAxF ⋅⋅= , proprietatea de bijectivitate poate fi descrisă 
cu ajutorul reprezentării carteziene. În acest caz, corespondenţa de valori  

( )( ) ( )( ){ }xFIm,xFRex ↔ , reprezintă o formă unitară ce permite generalizarea 
definiţiei intervalului de inversabilitate a funcţiei de transfer. Totuşi, trebuie 
menţionat faptul că un domeniu restrâns de valori al caracteristicii de fază poate 
determina ca acest interval să fie sub punctul de saturaţie, motiv pentru care 
algoritmii de predistorsionare trebuie să verifice corespondenţa valorilor ( )xFx ↔  
pe intervalul pentru care se realizează compensarea neliniarităţilor [76]. 
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Figura 3.10. Caracteristicile inversate de amplitudine şi fază de tip Saleh. 

 

3.3.1.2. Funcţia de câştig 
 

În secţiunea anterioară am văzut că funcţia de transfer a unui amplificator 
este descrisă cu ajutorul a două relaţii ce corespund caracteristicii de amplitudine 
respectiv decalajului de fază. De asemenea, am putut remarca faptul că prin 
utilizarea formei de reprezentare complexă, funcţia de transfer este inversabilă pe 
un domeniu extins corespunzător. Pe de altă parte, pentru analiza caracteristicilor 
semnalului obţinut în urma procesului de amplificare, se utilizează forma 
normalizată a funcţiei de transfer denumită şi funcţie de câştig, definită pe intervalul 

]1,0[  cu valori în intervalul ]1,0[  pentru amplitudine respectiv ]π,π[−  pentru 
fază. În acest caz, semnalul de la ieşirea amplificatorului este dat de relaţia [76]: 

 
 ( )xGxy HPAhpa ⋅=  , (3.10) 
 
unde HPAG  este funcţia complexă de câştig, ce poate fi descompusă în forma 
polară: 
 
 ( ) ( ) ( )uGuGuG PMAMHPA ⋅=  , (3.11) 
 
unde xu = , iar cele două funcţii componente AMG şi PMG corespund caracteristicii 
de amplitudine normalizată respectiv a decalajului de fază. Dacă se ia în considerare 
cazul modelului Saleh, atunci pentru funcţiile de câştig se obţin următoarele 
expresii: 
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Notând cu 1

HPAG−  funcţia de câştig complex corespunzătoare blocului de 

predistorsionare, şi având în vedere faptul că factorul decalajului de fază 1
PMG− , 

depinde de modulul semnalului deja predistorsionat cu ajutorul factorului de 
amplitudine 1

AMG− , se poate scrie relaţia de legatură între componentele polare sub 

forma: 
 ( ) ( ) ( )⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ ⋅⋅= −−−− uGuGuGuG 1
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1
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1

AM
1

HPA  . (3.14) 

 
Pentru determinarea factorului invers de amplitudine se are în vedere caracteristica 
de amplitudine inversată dată de relaţia (3.6), de unde rezultă că:  
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Având în vedere că decalajul de fază al blocului de predistorsionare este descris de 
expresia (3.9), se poate scrie expresia factorului de fază ca fiind: 
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Pe baza acestor relaţii, se poate determina expresia semnalului de la ieşire, funcţie 
de factorii de amplitudine şi fază corespunzători celor două blocuri funcţionale [76]: 
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De aici rezultă că între funcţiile componente ale câştigului celor două blocuri, trebuie 
să fie îndeplinite următoarele condiţii [76]: 
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3.3.1.3. Modelul Ghorbani 
 

Din punct de vedere matematic, modelul Ghorbani este similar cu cel 
anterior, cu menţiunea că de această dată, reprezentarea caracteristicilor de 
amplitudine şi decalaj de fază utilizează patru coeficienţi, potrivit relaţiilor [72]: 
 
 

( ) uδ
uγ1

uα
uA a

a

β
a

aβ

a
⋅+

⋅+

⋅
=  , (3.21) 

 
 

( ) uδ
uγ1

uα
uφ φ

φ

β
φ

φβ

φ
⋅+

⋅+

⋅
=  . (3.22) 

 
Dacă pentru coeficienţii din aceste relaţii se aleg valorile 
[ ] [ ]1.0,5.6 ,2 ,8δ,γ,β,α aaaa =  şi [ ] [ ]01.0,8.10 ,2 ,6.4δ,γ,β,α φφφφ = , atunci 
caracteristicile amplitudinii şi a decalajului de fază au forma de variaţie aşa cum 
este arătat în Figura 3.11. Se poate remarca faptul că, în acest caz, zona de 
atenuare după punctul de saturaţie este mai redusă. Datorită acestui fapt, modelul 
Ghorbani este mai potrivit pentru descrierea caracteristicilor dispozitivelor 
semiconductoare. 
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Figura 3.11. Reprezentarea caracteristicilor de amplitudine şi fază de tip Ghorbani. 
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3.3.1.4. Modelul Rapp 
 

Acest model a fost dezvoltat special pentru descrierea funcţiilor de transfer a 
dispozitivelor semiconductoare fără distorsiuni de fază, a căror caracteristică de 
amplitudine realizează o tranziţie netedă spre punctul de saturaţie, potrivit expresiei 
[73]: 
  
 ( )

p2
1

p2

0A
uν1

uνuA

⎟⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜

⎝

⎛

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ ⋅
+

⋅
=  , 

(3.23) 

 
unde p este factorul de netezire, 0A este nivelul de saturaţie, iar ν este câştigul de 
semnal. 
Pentru a reprezenta grafic această funcţie, se consideră următoarele constante 
numerice 5.1ν = , 1A0 =  şi 8] 4, [2,p = . Aceste exemple sunt reprezentate în 
Figura 3.12. 
O variantă modificată a acestui model, presupune utilizarea unei funcţii 
suplimentare de tip exponenţial, ce permite o aproximare mai bună a zonei de 
semnal mic din cadrul caracteristicii de amplitudine a tranzistoarelor cu joncţiune 
bipolară. Experimentele au arătat că acest model se potriveşte cu măsurătorile 
caracteristicilor amplificatoarelor din clasa AB utilizate în telefoanele mobile [74]. 
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Figura 3.12. Reprezentarea caracteristicii de amplitudine de tip Rapp. 
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3.3.1.5. Modelul White 
 
 Acest model a fost elaborat pentru o aproximare mai bună a funcţiei de 
transfer a amplificatoarelor de putere realizate cu dispozitive semiconductoare 
destinate domeniului de frecvenţă (26-40 GHz). În acest caz, caracteristicile de 
amplitudine şi decalaj de fază sunt descrise cu ajutorul unor funcţii exponenţiale 
[75]: 
 
 ( ) 2udub euce1auA ⋅−⋅− ⋅⋅+⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −⋅=  , (3.24) 
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<
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⎝
⎛ −⋅=

−⋅−

hu0

hu,e1fuφ
hug

 . (3.25) 

 
unde a - nivelul de saturaţie, b - câştigul din regiunea liniară şi ]d,c[ - câştigul din 
regiunea neliniară, sunt parametrii caracteristicii de amplitudine, iar ]h,g,f[ sunt 
parametri ce caracterizează variaţia decalajului de fază. Aceste funcţii sunt 
reprezentate grafic în Figura 3.13, pentru cazul în care parametrii au următoarele 
valori ]5.0,45.0,1,1[]d,c,b,a[ = şi ]4.0,6.0,5.0[]h,g,f[ = . După forma acestor 
caracteristici se poate remarca faptul că modelul White reprezintă o combinaţie 
dintre modelele Ghorbani şi Rapp. 
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Figura 3.13. Reprezentarea caracteristicilor de amplitudine şi fază de tip White. 
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3.3.2. Proprietăţile semnalului în raport cu  caracteristicile 
amplificatorului 

 
 În cadrul secţiunii anterioare, am prezentat aspectele principale ce 
caracterizează amplificatoarele de putere fără efect de memorie. În cadrul modelelor 
prezentate, s-a putut remarca faptul că nu toate amplificatoarele prezintă distorsiuni 
de fază, în schimb distorsiunea de amplitudine este prezentă întotdeauna. Această 
caracteristică este deosebit de importantă, reprezentând cauza principală a 
prezenţei efectelor neliniare. Comparând diferitele modele prezentate, putem 
constata că aceste efecte se împart în trei categorii: a) distorsiuni neliniare, b) 
limitare de semnal şi c) atenuare neliniară. Dacă efectele din prima categorie pot fi 
compensate cu ajutorul sistemului de predistorsionare, pentru celelalte tipuri de 
efecte nu există nici o soluţie de compensare, deoarece caracteristica de 
amplitudine este inversabilă doar pe domeniul delimitat de punctul de saturaţie. Din 
această cauză, pentru a diminua ponderea acestor efecte, este necesară 
restrângerea gamei de valori ale semnalului util de la intrarea dispozitivului 
amplificator. Totuşi, acest lucru nu este întotdeauna posibil sau presupune o limitare 
anterioară a semnalului, fapt ce conduce tot la distorsiuni ce implică degradarea 
performanţelor sistemului de comunicaţii. Datorită acestui fapt, se impune o analiză 
a parametrilor de semnal în raport cu caracteristicile amplificatorului de putere. În 
acest sens, vom evalua efectele neliniare corespunzătoare modelelor Saleh şi Rapp, 
utilizând ca modele de referinţă: amplificatorul liniar limitator cu câştig unitar şi 
amplificatorul liniar limitator derivaţie, reprezentate în Figura 3.14. Diferenţa dintre 
cele două modele de referinţă este dată de coeficientul de amplificare, ce determină 
nivelul semnalului de intrare la care are loc efectul de limitare. De aici rezultă că 
domeniul corespunzător amplificării neliniare poate fi subîmpărţit în trei intervale, 
delimitate de punctul de saturaţie al primului model de referinţă şi punctul de 
limitare corespunzător celui de al doilea model. Urmărind diferenţele dintre 
amplitudinile semnalelor de ieşire corespunzătoare modelelor reale şi teoretice, în 
funcţie de nivelul semnalului de intrare, se poate observa că distanţa dintre punctul 
de limitare al modelului derivaţie şi curbele caracteristice modelelor reale depinde 
de gradul de neliniaritate. Mai precis, cu cât panta de amplificare este mai abruptă 
şi gradul de convergenţă spre nivelul de limitare este mai mare, cu atât distanţa de 
punctul de limitare este mai mică şi abaterea faţă de modelul de referinţă cu câştig 
unitar este mai mare. O altă modalitate de evaluare a caracterului neliniar se 
bazează pe variaţia amplitudinii semnalului de ieşire în raport cu nivelul semnalului 
de intrare care depăşeşte pragul de saturaţie. Astfel, dacă în cazul modelului Rapp, 
amplitudinea de ieşire se apropie de limita corespunzătoare punctului de saturaţie, 
în cazul modelului Saleh acest punct reprezintă începutul domeniului unde 
amplitudinea de ieşire prezintă o variaţie de semn schimbat. Acest aspect este 
deosebit de important dacă se ia în considerare caracterul pseudo-aleator al 
semnalului OFDM, care în raport cu un nivel de limitare de referinţă corespunzător 
unor distorsiuni de semnal acceptabile, prezintă vârfuri de semnal cu amplitudini 
diferite, aşa cum este exemplificat în Figura 3.15. Prin corelarea acestui nivel de 
limitare normalizat cu punctul de saturaţie, se poate aprecia că vârfurile de semnal 
cu amplitudine mică vor determina distorsiuni reduse, în timp ce vârfurile de semnal 
cu amplitudine mare vor determina distorsiuni semnificative, în special în cazul 
amplificatoarelor cu caracteristică de tip Saleh, ce vor produce o atenuare 
pronunţată a acestor vârfuri de semnal. Din acest motiv putem spune, că punctul de 
saturaţie reprezintă nivelul de semnal de referinţă în analiza proprietăţilor 
semnalului în raport cu caracteristicile amplificatorului. 
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Figura 3.15. Exemplu de semnal OFDM cu amplitudinea normalizată la pragul de limitare. 
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Având în vedere că puterea semnalului este proporţională cu pătratul 
amplitudinii, efectul distorsiunilor poate fi apreciat cu ajutorul rapoartelor dintre 
puterea medie a semnalului de intrare/ieşire şi puterea maximă de intrare/ieşire a 
amplificatorului. De regulă, aceste mărimi se folosesc în formă logaritmică, dată de 
expresiile: 
 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=

in

maxin
10db

P
P

log10IBO  , (3.26) 

 
 

⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛
⋅=

out

maxout
10db

P
P

log10OBO  . (3.27) 

 
Pentru evaluarea acestor mărimi, în contextul celor două modele de referinţă, vom 
efectua un calculul similar celui din [76], potrivit căruia puterile de intrare şi ieşire 
sunt exprimate în funcţie de distribuţia statistică a semnalului util. Ţinând cont de 
faptul că semnalul OFDM în domeniul timp are o distribuţie de tip Rayleigh, puterea 
medie a semnalului util de la intrare este: 
 
 2

0
rayl

2in σ2dx)x(pxP ⋅=⋅⋅= ∫
∞

 , (3.28) 

 
iar puterea semnalului de la ieşirea amplificatorului liniar limitator cu câştig unitar 
este obţinută prin integrarea pătratului amplitudinii semnalului de ieşire pe domeniul 
liniar [ ]satuA,0 şi a amplitudinii maxime nivA  pe domeniul de limitare [ ]∞,Asatu : 
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 , (3.29) 

 
unde σ reprezintă valoarea modală caracteristică distribuţiei Rayleigh, funcţie de 
care se poate determina valoarea medie 2/πσμ ⋅= , valoarea centrală 

( )4lnσκ ⋅=  şi varianta 2/)π4(συ 2 −⋅=   semnalului util. Având punctul de 
saturaţie stabilit, se pot determina cu uşurinţă şi puterile maxime ca fiind 

1AP 2
satumaxin ==  şi 1AP 2

niv
2

maxout == , astfel că rapoartele de putere pentru 
intrare şi ieşire au expresiile: 
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1IBO
⋅

=  , (3.30) 
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Pentru determinarea parametrilor IBO  şi OBO  corespunzători modelului liniar 
limitator derivaţie, se are în vedere punctul de limitare definit de parametri 

1Aniv =  şi β/1Asatd = , caz în care puterea de ieşire este: 
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 , (3.32) 

 
unde β  este factorul de amplificare liniară al acestui model, ce corespunde derivatei 
de ordinul întâi a funcţiei de transfer corespunzătoare modelului real în punctul zero. 
Ţinând cont de aceste modificări, rapoartele de putere pentru intrare şi ieşire pentru 
acest model au expresiile: 
 ( )
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2
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=  , (3.33) 
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Având în vedere că valoarea medie a semnalului util este direct proporţională cu 
valoarea modală, putem spune că parametrii IBO  şi OBO  sunt funcţii de μ , motiv 
pentru care în Figura 3.16, am reprezentat grafic dependenţele acestor parametri în 
funcţie de σ  pentru diferite valori ale lui β . Potrivit formei descrescătoare a acestor 
curbe caracteristice, valorile mari ale amplitudinii semnalului determină valori mici 
pentru IBO  şi OBO  ce corespund unui nivel de saturaţie ridicat. Este de remarcat 
faptul că viteza de descreştere este dependentă de coeficientul β , astfel că 
mărimile uniIBO  şi uniOBO  prezintă o dinamică semnificativ mai mare în raport cu 
cea corespunzătoare mărimilor drvIBO si drvOBO . Acest lucru înseamnă că pentru 
un semnal de intrare dat, odată cu creşterea coeficientului de amplificare, se 
măreşte şi riscul ca amplificatorul să ajungă la pragul de saturaţie. 

Efectul de saturaţie poate fi privit şi din perspectiva interdependenţei dintre 
mărimile IBO  şi OBO . Această funcţie se poate obţine uşor dacă se are în vedere 
forma celor două expresii (3.30) şi (3.31), astfel, printr-o simplă substituţie rezultă 
relaţia: 
 

( )( )IBOexp1
IBO

OBO
−−

=  , (3.35) 

 
ce poate fi scrisă şi sub forma logaritmică, caz în care această dependenţă are 
forma: 
 

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛−−⋅−= 10/IBO

10dbdb db10exp1log10IBOOBO  . (3.36) 

BUPT



 

 

78  3.Amplificatoare de putere 

0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5
Parametrii IBO si OBO

σ

R
ap

oa
rte

le
 d

e 
pu

te
re

 

 

IBO
uni

OBO
uni

IBOdrv , β=1.5  

OBO
drv

 , β=1.5  

IBO
drv

 , β=2.0  

OBOdrv , β=2.0  

 
Figura 3.16. Dependenţa rapoartelor IBO şi OBO de σ. 

 
Potrivit reprezentării grafice din Figura 3.17, se poate remarca faptul că dependenţa 
OBO  funcţie de IBO  are o formă exponenţială pentru domeniul de valori mici 
corespunzător nivelului de saturaţie ridicat şi o formă aproximativ liniară pentru 
domeniul de valori mari, corespunzătoare unui nivel de saturaţie scăzut. Deoarece 
dependenţa dintre mărimile uniIBO  şi uniOBO  este identică cu cea dintre drvIBO  şi 

drvOBO , reprezentarea grafică a unei singure curbe este suficientă. Nivelul de 
saturaţie indicat de aceste mărimi este în strânsă legătură cu puterea medie 
corespunzătoare părţii de semnal ce este supus efectului de limitare. Astfel, dacă 
avem în vedere modelul amplificatorului liniar limitator derivaţie, această putere se 
poate calcula cu ajutorul relaţiei: 
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unde β/1Asatd =  este nivelul semnalului de intrare corespunzător punctului de 
limitare determinat de coeficientul de amplificare β . Admiţând că distribuţia 

eşantioanelor semnalului OFDM este de tip Rayleigh, putem spune că puterea clipP  
depinde de amplitudinea semnalului de intrare, astfel că efectul de limitare poate 
introduce distorsiuni ce determină ca o parte din informaţia transmisă să nu mai 
poată fi recuperată. Pentru a evalua această cantitate, se poate utiliza raportul 
dintre puterea de ieşire aferentă amplificatorului ideal fără limitare şi puterea 
anterior calculată. Având puterea de ieşire corespunzătoare cazului ideal 
determinată de relaţia:  
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 ( ) 22
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 , (3.38) 

 
forma logaritmică a raportului semnal-zgomot de limitare este definită ca fiind: 
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Alternativ, aşa cum s-a procedat în [76], dacă se ţine cont de expresiile (3.39) şi 
(3.33),  rezultă că raportul clipSNR  poate fi exprimat şi în funcţie de IBO , potrivit 
relaţiei: 
 
 ( )⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ +⋅⋅−= −

drv
IBO

10clip IBO1elog10SNR drv  . (3.40) 

 
Această mărime este reprezentată grafic în funcţie de valoarea modală σ  pentru 
câteva valori ale lui β  în Figura 3.18, şi indică faptul că un coeficient de amplificare 
mărit determină un raport semnal-zgomot de limitare diminuat.  

Un aspect similar este pus în evidenţă în Figura 3.19, unde este reprezentat 
clipSNR  în funcţie de IBO . Aşa cum era de aşteptat, această figură arată că nivelul 

de saturaţie ridicat determină un clipSNR scăzut.  
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Figura 3.17. Interdependenţa dintre mărimile OBO şi IBO. 
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Figura 3.18. Dependenţa parametrului SNRclip de σ pentru diferite valori ale lui β. 

 
 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

50

100

150

200

250

300

350

400

450
Dependenta SNRclip ( IBO )

IBO [dB]

S
N

R
cl

ip
 [d

B
]

 
Figura 3.19. Dependenţa parametrului SNRclip de mărimea IBO, în formă logaritmică. 
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Din ambele grafice se poate remarca dinamica mare a acestui parametru, motiv 
pentru care evitarea distorsiunilor de limitare are o deosebită importanţă. Datorită 
caracterului pseudo-aleator cu distribuţie de tip Rayleigh a semnalului OFDM, este 
de aşteptat ca cel puţin vârfurile de semnal să fie supuse efectului de limitare, 
generând distorsiuni ce nu pot fi contracarate cu ajutorul operaţiei de 
predistorsionare. Pentru evaluarea erorilor datorate efectului de limitare, se are în 
vedere porţiunea de semnal suprimată, din zona de limitare a amplificatorului. 
Astfel, puterea medie a semnalului de eroare datorită efectului de limitare, 
corespunzător modelului limitator cu coeficientul de amplificare β , este [76]: 
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unde nivA si satdA  sunt parametrii mentionaţi anterior. În urma efectuării calculului 
integralei, rezultă expresia algebrică a puterii semnalului de eroare ca fiind: 
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  (3.42) 
care pentru cazul particular β/1Asatd = , 1Aniv = , devine: 
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În mod similar cazului parametrilor precedenţi şi această mărime poate fi exprimată 
în funcţie de IBO . Astfel, ţinând cont de expresiile (3.42) şi (3.33), rezultă: 
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(3.44) 
 

Apoi, având puterea medie de ieşire corespunzătoare modelului teoretic fără limitare 
pentru distribuţia Rayleigh dată de expresia (3.38), se poate defini nivelul minim al 
puterii semnalului de eroare normalizat la puterea medie de ieşire în prezenţa unui 
limitator liniar, ca fiind: 
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Reprezentarea grafică a dependenţei acestui parametru de valoarea modală σ  este 
prezentată în Figura 3.20, ce pune în evidenţă decalajul de câţiva decibeli al gamei 
de valori funcţie de coeficientul de amplificare liniară β . În schimb, dependenţa 
lui NEPR  de raportul IBO , prezintă o dinamică mai mare, asa cum reiese din Figura 
3.21, de unde se poate remarca faptul că puterea semnalului de eroare scade rapid 
odată cu descreşterea nivelului de saturaţie. 
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Figura 3.20. Dependenţa mărimii NEPR  de valoarea modala σ. 
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Figura 3.21. Dependenţa mărimii NEPR  de raportul IBO. 
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Aşa cum am putut remarca în Figura 3.17, în cazul amplificatoarelor reale, 
caracterul neliniar al funcţiei de transfer devine tot mai accentuat odată cu creşterea 
nivelului mediu al semnalului de intrare, putând avea o pondere semnificativă şi la 
amplitudini considerabil mai mici, decât cea corespunzătoare punctului de saturaţie 
de la care începe să aibă loc efectul de limitare. Teoretic, neliniarităţile 
corespunzătoare nivelelor de semnal mai mici decât amplitudinea de saturaţie pot fi 
compensate cu ajutorul blocului de predistorsionare. Pentru a extinde aplicabilitatea 
blocului de predistorsionare la o gamă cât mai variată de amplificatoare, tehnicile 
actuale de compensare a neliniarităţilor au pus accent pe utilizarea algoritmilor 
adaptivi care, pentru estimarea funcţiei de transfer inverse, folosesc diferite operaţii 
matematice ce implică derivata de ordinul întâi sau diferenţe finite. Dacă funcţia de 
transfer a amplificatorului are o variaţie asimptotică faţă de pragul de saturaţie în 
apropierea punctului de saturaţie, atunci pentru acel domeniu de valori funcţia de 
transfer inversă va avea o variaţie bruscă, fapt ce determină ca derivata de ordinul 
întâi să necesite o gamă de valori foarte mare. Domeniul de reprezentare limitat în 
format numeric, poate conduce la erori de calcul ce determină ca precizia 
algoritmului de predistorsionare să scadă corespunzător, motiv pentru care operaţia 
de inversare a funcţiei de transfer în apropierea punctului de saturaţie nu este 
întotdeauna posibilă [76]. Astfel, putem spune că punctul de saturaţie real este 
situat înaintea celui teoretic, fapt ce implică un impact mai mare al efectului de 
limitare asupra semnalului de la ieşire. Pentru a stabili decalajul dintre cele două 
puncte de saturaţie, este necesară impunerea unui criteriu, care să indice 
amplitudinea semnalului de intrare pentru care diferenţa dintre amplitudinea 
curentă a semnalului de ieşire şi amplitudinea semnalului de ieşire corespunzătoare 
nivelului de limitare este mai mică decât un prag de eroare impus. În acest sens, 
vom considera eroarea relativă definită cu ajutorul relaţiei: 
 
 ( )

ε
A

xfA

niv

ampniv ≤
−

 , (3.46) 

 
unde ε  reprezintă valoarea pragului de eroare impus. 

Dacă avem în vedere modelul Rapp şi impunem un prag de eroare de 4101ε −⋅= , 
atunci dependenţa amplitudinii de saturaţie funcţie de factorul de amplificare şi 
coeficientul specific p , are forma celei reprezentate în Figura 3.22. Cu cât modelul 
real aproximează mai bine modelul liniar limitator derivaţie, cu atât mai mult creşte 
decalajul dintre punctul de saturaţie efectiv şi cel teoretic. Dacă diferenţa dintre cele 
două modele scade, atunci, decalajul dintre punctul de saturaţie teoretic şi cel 
efectiv se diminuează corespunzător, fapt ce determină ca operaţia de compensare 
a funcţiei de transfer a amplificatorului să reducă efectul de limitare dar şi factorul 
de amplificare efectiv, aşa cum este arătat în Figura 3.23. Simulările au arătat că 
pentru valori mai mici ale lui ε , decalajul dintre cele două puncte de saturaţie scade 
corespunzător, dar nu atât de mult încât să fie neglijabil. În cazul modelului Saleh, 
se poate admite că aceast declaj este mult mai mic, valoarea acestuia depinzând 
foarte mult de caracteristicile algoritmului de compensare utilizat. Astfel, putem 
admite că pentru modelul Rapp, valorile parametrilor clipSNR  şi NEPR  depind de 
factorul de amplificare efectiv, în timp ce pentru modelul Saleh, acest coeficient 
poate fi considerat ca fiind 1β = .  
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Figura 3.22. Amplitudinea de saturaţie reală funcţie de factorul de amplificare pentru modelul 

Rapp. 
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Figura 3.23. Factorul de amplificare reală funcţie de factorul de amplificare derivaţie pentru 

modelul Rapp. 
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Un alt aspect important este cel al puterii semnalului diferenţă care trebuie 
să fie compensată de către blocul de predistorsionare. Dacă forma modelului real 
aproximează mai bine modelul liniar limitator, atunci puterea semnalului diferenţă 
scade, deci ponderea blocului de predistorsionare se diminuează corespunzător. În 
baza estimărilor anterioare, am putut vedea că acest fenomen este mult mai 
accentuat în cazul modelului Rapp, a cărui putere medie de ieşire este dată de 
relaţia: 
 ( )( )∫

∞
⋅⋅=
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rayl

2
raqppoutrapp dx)x(pxfP  . (3.47) 

 

Pentru a stabili gradul de apropiere dintre cele două modele, definim raportul dintre 
puterea medie de ieşire corespunzătoare modelului liniar limitator derivaţie şi 
puterea medie de ieşire aferentă modelului real, conform expresiei: 
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unde puterile outdrvP şi outrappP  sunt date de expresiile (3.32) şi (3.47) anterior 
menţionate. Dacă acest parametru are o valoare ce tinde spre zero, înseamnă că 
modelul real se apropie foarte mult de modelul liniar limitator derivaţie, având 
diferenţa de amplitudine mică. Pe de o parte, acest lucru ar putea fi interpretat ca o 
creştere a gradului de liniaritate, însă pe de altă parte, o asemenea apropiere între 
cele două modele determină o diferenţă diminuată dintre palierul orizontal 
corespunzător pragului de limitare şi modelul real pentru nivelele de semnal de 
intrare din intervalul [ ]asatusatd A,A , fapt ce determină o pondere mărită a efectului 
de limitare asupra semnalului de ieşire, deci un grad de distorsiune mărit. Creşterea 
valorii parametrului rappLDFPR  poate însemna atât un caracter neliniar pronunţat, 
cât şi o apropiere de modelul liniar limitator cu câştig unitar. De asemenea, un 
caracter neliniar accentuat corespunzător unei diferenţe semnificative a modelului 
real faţă de pragul de limitare, înseamnă şi o capacitate mărită de compensare din 
partea blocului de predistorsionare. Din acest motiv, scăderea valorii acestui 
parametru poate fi echivalată cu o diminuare a posibilităţii de compensare a 
caracterului neliniar cu ajutorul tehnicilor de predistorsionare. 

Puterea semnalului diferenţă dintre cele două modele poate fi evaluată cu 
ajutorul următoarei expresii: 
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(3.49) 
 

având coeficienţii satdA , nivA şi β  definiţi la începutul acestei secţiuni. Cu ajutorul 
acestei mărimi, putem defini parametrul complementar ca fiind raportul dintre 
puterea diferenţă dintre cele două modele şi puterea medie de ieşire maximă, 
corespunzătoare modelului liniar limitator derivaţie. Forma logaritmică a acestui 
raport este dată de relaţia: 
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În mod similar, o valoare mică pentru acest parametru înseamnă o apropiere faţă de 
modelul de referinţă liniar limitator derivaţie, în timp ce creşterea valorii ADTPR  
indică un grad de neliniaritate compensabil ridicat. Valoarea maximă a acestui 
parametru se obţine dacă modelul real devine identic cu modelul liniar limitator cu 
câştig unitar, a cărui putere medie de ieşire este dată de expresia (3.29). 
Deoarece produsul dintre pătratul amplitudinii de la ieşire şi densitatea de 
probabilitate Rayleigh reprezintă o funcţie care nu are primitivă, calculul integralelor 
din (3.47) şi (3.49) nu poate fi efectuat decât cu ajutorul metodelor numerice. Din 
acest motiv singura modalitate de a aprecia variaţia acestor mărimi funcţie de 
parmetrii implicaţi, este reprezentarea grafică. Deoarece valorile parametrilor 

rappLDFPR  şi rappADTPR  depind şi de nivelul semnalului de intare, în figurile 
următoare sunt reprezentate variaţiile acestor parametri funcţie de valoarea modală 
σ  şi mărimea IBO . Mai mult, pentru a pune în evidenţă diferenţa dintre modelele 
Rapp şi Saleh, simulările numerice au fost efectuate şi pentru modelul Saleh cu şi 
fără atenuare dupa punctul de saturaţie. Din reprezentarea grafică a raportului 
dintre puterile de ieşire LDFPR  funcţie de valoarea modală σ  şi mărimea IBO , din 
Figura 3.24 respectiv Figura 3.25, se poate remarca diferenţa dintre modelul Saleh 
şi modelul Rapp. Cu cât nivelul semnalului de intrare creşte, cu atât mai mult se 
măreşte diferenţa dintre amplitudinile semnalelor de ieşire, maximul fiind atins în 
jurul lui satdA . Datorită caracterului limitator, la nivele şi mai mari ale semnalului 
de intrare, raportul dintre puterile semnalelor de ieşire scade corespunzător. În 
cazul modelului Saleh, fenomenul de atenuare corespunzător nivelurilor de semnal 
din domeniul situat după punctul de saturaţie, determină o creştere a mărimii 
LDFPR . Pentru evitarea acestui fenomen, în cazul utilizării amplificatoarelor ce 
prezintă acest tip de funcţie de transfer este necesară o prelimitare a semnalului de 
intrare, al cărui nivel de putere mediu este de dorit să fie menţinut sub cel 
corespunzător punctului de saturaţie. Pentru a pune în evidenţă influenţa 
coeficienţilor modelului Rapp asupra diferenţei faţă de modelul de referinţă, în 
Figura 3.26 şi Figura 3.27 sunt reprezentate dependenţele LDFPR  funcţie de 
valoarea modală σ  şi raportul IBO , pentru diferite valori ale lui p si β . Dacă 
variaţia factorului de amplificare determină doar modificarea nivelului de semnal 
pentru care diferenţa de putere este maximă, variaţia coeficientului de model 
determină modificarea valorii maxime a mărimii LDFPR . Acest lucru înseamnă, 
pentru valori mari ale parametrului p , că rolul unui bloc de predistorsionare se 
diminuează corespunzător, în timp ce importanţa algoritmilor de reducere a 
vârfurilor de semnal devine mult mai mare. Acest lucru se poate observa şi dacă 
urmărim variaţia parametrului complementar ADTPR , a cărui dependenţă funcţie de 
valoarea modală σ  şi mărimea IBO  este reprezentată în Figura 3.28 şi respectiv 
Figura 3.29. De asemenea, pentru modelul Rapp, în Figura 3.30 şi Figura 3.31, este 
reprezentată variaţia lui ADTPR  pentru diferite valori ale coeficienţilor de model. 
Toate aceste diagrame pun în evidenţă abaterile funcţiei de transfer a 
amplificatorului de la modelul liniar limitator şi subliniază importanţa limitării 
semnalului de intrare în cazul în care amplificatorul prezintă şi zone de atenuare. 
Este evident că se pot defini şi alte mărimi în acest scop, însă rapoartele prezentate 
mai sus sunt suficiente pentru a sublinia necesitatea limitării controlate a 
amplitudinii semnalului util de la intrare. 
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Figura 3.24. Dependenţa parametrului LDFPR  de valoarea modală σ. 
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Figura 3.25. Dependenţa parametrului LDFPR de raportul IBO. 
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Figura 3.26. Dependenţa parametrului LDFPR de valoarea modală σ. 
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Figura 3.27. Dependenţa parametrului LDFPR de raportul IBO. 
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Figura 3.28. Dependenţa parametrului ADTPR de valoarea modală σ. 
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Figura 3.29. Dependenţa parametrului ADTPR de raportul IBO. 
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Figura 3.30. Dependenţa parametrului ADTPR de valoarea modală σ. 
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Figura 3.31. Dependenţa parametrului ADTPR de raportul IBO. 
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Din cele prezentate până acum în cadrul acestui paragraf, putem trage 
următoarele concluzii. În cazul utilizării amplificatoarelor cu caracteristici neliniare 
de tip Saleh, Ghorbani sau White, semnalul util de la intrare trebuie supus unui 
proces de limitare, astfel încât distorsiunile corespunzătoare domeniului de atenuare 
să fie evitate. De asemenea, datorită erorilor de prelucrare cauzate de precizia de 
calcul limitată din cadrul blocului de predistorsionare, nivelul semnalului de la intrare 
trebuie menţinut sub pragul corespunzător punctului de saturaţie. Acest lucru este 
deosebit de important, dacă amplificatorul de putere prezintă o caracteristică de tip 
Rapp, unde apropierea de palierul orizontal face ca nivelul de saturaţie efectiv să fie 
deplasat semnificativ înaintea celui teoretic. Acest fapt, implică şi o extindere a 
domeniului de valori ale semnalului de intrare pentru care are loc fenomenul de 
limitare, motiv pentru care în cele ce urmează vom face o evaluare a impactului 
acestui efect asupra raportului semnal zgomot. 

În acest sens, vom considera modelul propus de Ochiai [78], ce presupune 
că pentru un semnal OFDM a cărui densitate de probabilitate de tip Gaussian are 
medie nulă, efectul de limitare poate fi aproximat cu ajutorul unei expresii liniare de 
forma: 
 
 wxαx +⋅=  , (3.51) 
 
unde α este o constantă şi w  reprezintă un semnal perturbator de tip zgomot, ale 
cărui eşantioane sunt necorelate cu cele ale semnalului util x . Pentru acest semnal, 
admiţând că distorsiunile generate de efectul de limitare pot fi echivalate cu un 
zgomot, Ochiai a calculat raportul semnal zgomot-plus-distorsiuni, potrivit relaţiei: 
 
 

( ) 1SNRK1
SNRK

SNDR
atn
atn

+⋅−
⋅

=  , (3.52) 

 
unde SNR  este raportul semnal zgomot în lipsa oricărei distorsiuni, iar K este un 
factor de atenuare, definit cu formula: 
 
 

out
in

2
atn P

PαK ⋅
=  , (3.53) 

 
unde inP  este puterea semnalului util de intrare x  şi outP  reprezintă puterea 

semnalului de ieşire x~  obţinută în urma procesului de limitare, calculată cu ajutorul 
expresiilor (3.28) şi (3.29). În cadrul acestui model, coeficientul α  din ecuaţia 
(3.51), de care depinde factorul atnK  dat de relaţia (3.53), este calculat cu ajutorul 
relaţiei [77]: 
 
 

in

A

0 A
raylnivrayl

2

P

dx)x(pxAdx)x(px
α

sat

sat
∫ ∫

+∞
⋅⋅⋅+⋅⋅

=  . (3.54) 

 
În urma efectuării calculului integralei şi ţinând cont de expresia puterii semnalului 
de intrare (3.28), expresia analitică a lui α  devine: 
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Dacă avem în vedere doar distorsiunile datorate efectului de limitare, atunci, 
puterea semnalului de zgomot poate fi apreciată cu ajutorul relaţiei [77]: 
 
 

atn
atn

SNR
clip K

K1
SDR

1
SNDR

1limN −
==⎟

⎠

⎞
⎜
⎝

⎛=
∞→

 , (3.56) 

 
unde SNR  este raportul semnal-zgomot corespunzător canalului de tip AWGN, iar 
SDR  este raportul semnal-distorsiune, a cărui valoare depinde exclusiv de mărimea 
efectului de limitare a semnalului util. Dacă ţinem cont de faptul că valoarea 
factorului atnK  este dată de expresia (3.53), atunci puterea zgomotului  generat de 
procesul de limitare clipN poate fi rescrisă funcţie de puterea semnalului de la intrare 
şi ieşire: 
 
 

in
2

in
2

out
clip

Pα
PαPN

⋅

⋅−
=  . (3.57) 

 
Cu ajutorul relaţiei (3.56), raportul semnal zgomot-plus-distorsiuni definit anterior 
prin expresia (3.52), poate fi de asemenea rescris ca fiind: 
 
 

( ) 11NSNR
SNRSNDR
clip ++⋅

=  . (3.58) 

 
Din ambele expresii, (3.52) şi (3.58), se poate remarca faptul că parametrul SNDR  
depinde în mod indirect de punctul de saturaţie dat de nivA  şi satA  cât şi de nivelul 
semnalului util de la intrare dat de valoarea modală σ . În cadrul acestei secţiuni, 
am considerat că punctul de saturaţie corespunde amplitudinilor normalizate atât 
pentru semnalul de intrare cât şi pentru cel de ieşire. Astfel, în Figura 3.32, am 
reprezentat dependenţa lui SNDR  în funcţie de valoarea modală σ  şi de raportul 
semnal zgomot SNR . Dacă amplitudinea semnalului de intrare este relativ mică, 
atunci valoarea mărimii SNDR  este aproximativ identică cu valoarea mărimii SNR . 
În schimb, dacă amplitudinea semnalului de intrare creşte, atunci gama de valori ale 
lui SNDR  devine semnificativ mai mică decat gama de  valori ale lui SNR . Acest 
fapt este pus în evidenţă şi în Figura 3.33, unde am reprezentat dependenţa 
parametrului SNDR  funcţie de mărimea IBO  şi de raportul semnal zgomot SNR , în 
forma logaritmică. În această reprezentare, diminuarea gamei de valori ale 
raportului SNDR  are loc pentru valori mici ale mărimii IBO , corespunzătoare unui 
nivel de saturaţie ridicat. Astfel, în baza acestor grafice, putem justifica faptul că 
efectul de limitare are o influenţă cantitativ semnificativă asupra valorii efective a 
raportului semnal-zgomot. 
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Figura 3.32. Dependenţa parametrului SNDR de marimile σ şi SNR. 

 

 
Figura 3.33. Dependenţa parametrului SNDR  de mărimile IBO şi SNR. 
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Metoda de calcul pentru SNDR  astfel elaborată, presupune că amplitudinea 
semnalului de la ieşire este egală cu amplitudinea semnalului de intrare pe domeniul 
de valori [ ]satA,0 , fapt ce corespunde modelului liniar limitator cu câştig unitar. 
Astfel, rezultatele anterior obţinute pot fi valide pentru cazul amplificatoarelor de tip 
Saleh, pentru care efectul de limitare are loc doar dacă amplitudinea semnalului de 
intrare depăşeşte valoarea satA . În schimb, în cazul amplificatoarelor de tip Rapp, 
potrivit aproximaţiei (3.46), efectul de limitare devine semnificativ, începând cu un 
nivel al semnalului de intrare mai mic decât cel indicat de punctul de saturaţie 
teoretic, fapt ce corespunde unui model liniar limitator derivaţie, caracterizat prin 
factorul de amplificare β . Admiţând că acest parametru este cunoscut, pentru 
determinarea raportului SNDR , vom considera că între semnalul de intrare şi cel de 
ieşire există următoarea dependenţă: 
 
 ββ wxαx +⋅=  , (3.59) 
 
unde, βα  este noua constantă dependentă de factorul β , iar βw este semnalul de 
zgomot corespunzător punctului de saturaţie efectiv. Astfel, ţinând cont de faptul că 
în cazul modelului liniar limitator derivaţie raportul dintre puterea semnalului de 
intrare şi a celui de ieşire este egală cu pătratul factorului de amplificare β , expresia 
factorului atnK devine: 
 

outdrv

outmul
2
β

atn P

Pα
K

⋅
=  , (3.60) 

 
unde, mărimile outmulP  şi outdrvP  sunt calculate cu ajutorul relaţiilor (3.38) şi 
(3.32), indicate la începutul acestei secţiuni. Prin înlocuirea parametrilor de putere 
determinaţi de aceste expresii, relaţia (3.53) poate fi rescrisă sub forma: 
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(3.61) 

 
Pentru calculul constantei βα  definită cu relaţia (3.54), prin modificarea 
corespunzătoare a amplitudinii de saturaţie, se obţine: 
 
 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅⋅+⎟

⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛ −
⋅

⎟⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜

⎝

⎛
−

−
+=

βσ2

A
erfc

8
π

σ
A

σβ2

A
exp1

σβ2

AAAβ
1α satniv

22

2
sat

22

2
satsatniv

β  . (3.62) 

 
Din moment ce noul factor K  este determinat, parametrul SNDR  poate fi calculat şi 
pentru cazul general, cu 1β ≠ . O exemplificare grafică este dată în Figura 3.34 şi 
Figura 3.35 unde este arătată dependenţa SNDR  funcţie de aceeaşi parametri ca şi 
în cazul anterior. 
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Figura 3.34. Dependenţa parametrului SNDR  de mărimile σ şi SNR (pentru β=2). 

 

 
Figura 3.35. Dependenţa parametrului SNDR de mărimile IBO şi SNR (pentru β=2). 
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Prin compararea graficelor din Figura 3.32 şi Figura 3.34, se poate observa modul în 
care factorul de amplificare β  influenţează dependenţa mărimii SNDR  de valoarea  
modală şi raportul semnal-zgomot corespunzător canalului de tip AWGN. Aşa cum 
era de aşteptat, creşterea factorului de amplificare şi implicit extinderea domeniului 
de valori pentru care efectul de limitare devine semnificativ, determină o scădere 
mai accentuată a mărimii SNDR . Domeniul de valori mai restrâns al amplitudinii 
semnalului de intrare pentru care între SNDR  şi SNR există o dependenţă 
aproximativ liniară, indică un grad de distorsiuni neliniare mai ridicat, fapt ce 
determină o diminuare a performanţelor legăturii dintre transmiţător şi receptor. 
Acest aspect, poate fi apreciat prin exprimarea ratei de eroare de bit funcţie de 
raportul SNDR  anterior calculat. Dacă luăm în considerare cazul modulaţiei 16-
QAM, atunci, expresia BER funcţie de SNDR  este: 
 
 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅≅− SNDR

10
1erfc

8
3P QAM16

b  . (3.63) 

 
Din metoda de calcul a raportului SNDR , am putut vedea că acest parametru 
depinde de punctul de saturaţie, de nivelul semnalului aplicat la intrare şi de 
raportul SNR . Din aceasta cauză, şi domeniul de valori ale BER  exprimat cu 
ajutorul relaţiei de mai sus, este influenţat de aceşti parametri. Pentru 
exemplificare, în Figura 3.36 şi Figura 3.37 am reprezentat grafic dependenţa dintre 
mărimile BER  şi  SNR pentru câteva valori ale lui σ  având factorul de amplificare 
fixat la 0.1β =  respectiv 2.1β = . Prin compararea celor două seturi de curbe, se 
poate remarca, impactul creşterii domeniului de valori ale semnalului de intrare 
pentru care efectul de limitare are o pondere semnificativă. La valori relativ mici ale 
lui σ , acest aspect este mai puţin evident, însă creşterea amplitudinii semnalui de 
intrare determină o scădere semnificativă a ratei erorii de bit. Rezultate similare au 
fost obţinute şi în cazul modulaţiei 16-PSK, unde expresia BER funcţie de SNDR  are 
aceeaşi formă, diferind doar prin constantele numerice, aşa cum se poate vedea 
din: 
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b  . (3.64) 

 
O altă apreciere a performanţelor transmisiei de date, poate fi făcută prin evaluarea 
capacităţii canalului de comunicaţii. În cazul unui canal de tip AWGN, această 
mărime este dată de expresia: 
 ( )SNR1logC 2chn +=  . (3.65) 
 
Dacă în modelul canalului de comunicaţii incorporăm şi modelul amplificatorului 
liniar limitator, atunci această expresie devine: 
 
 ( )SNDR1logC 2chn +=  . (3.66) 
 
Din reprezentarea grafică dată în Figura 3.38 şi Figura 3.39, se pot remarca 
influenţele similare ale parametrilor σ  şi β  asupra domeniului de valori ale lui C . 
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Figura 3.36. Dependenţa BER funcţie de SNR în prezenţa distorsiunilor, pentru  (β=1.0). 
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Figura 3.37. Dependenţa BER funcţie de SNR în prezenţa distorsiunilor, pentru  (β=1.2). 
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Figura 3.38. Capacitatea canalului funcţie de SNR în prezenţa distorsiunilor, pentru  (β=1.0). 
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Figura 3.39. Capacitatea canalului funcţie de SNR în prezenţa distorsiunilor, pentru  (β=1.2). 
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Potrivit acestor diagrame, accentuarea efectului de limitare prin creşterea nivelului 
semnalului de intrare şi a factorului de amplificare, determină o reducere a 
capacităţii canalului. Astfel, prezenţa distorsiunilor neliniare necompensabile de 
către blocul de predistorsionare, va determina o limitare a performanţelor 
transmisiei de date şi în cazul unui canal AWGN cu un raport semnal-zgomot mare. 
 

3.3.3. Modele de amplificatoare cu efect de memorie 
 

La frecvenţe foarte înalte, modelele de circuite cu parametri concentraţi sunt 
înlocuite cu modele de circuite cu parametri distribuiţi, diferiţi parametri fizici, 
precum întârzierea de grup sau capacităţile parazite, determinând ca amplitudinea 
eşantionului curent să fie influenţată de amplitudinile câtorva eşantioane anterioare. 
Acest efect, denumit memorie, poate fi mai pronunţat ca intensitate sau durată, 
funcţie de caracteristicile particulare ale amplificatorului în cauză. Pentru analiza 
acestui efect, în literatura de specialitate există câteva modele matematice 
consacrate. Cel mai general este modelul Voltera, însă datorită complexităţii 
acestuia, de cele mai multe ori se utilizează modele formate dintr-un filtru liniar şi 
un element neliniar fără memorie, dintre care cele mai uzuale sunt elementele de tip 
Wiener şi Hammerstein. 
 

3.3.3.1. Modelul Wiener 
 

Acest model este constituit dintr-un filtru linear descris prin coeficienţii 
[ ]1L0 b,...,bb −= , urmat de un bloc neliniar static, care nu include efectul de 

memorie. Admiţând că filtrul liniar este cu răspuns finit la impuls, modelul poate fi 
descris de următoarele ecuaţii: 
 
 

( ) ( )∑
−

=

−⋅=
1L

0l
l lnxbnz  , (3.67) 

 
 

( ) ( ) ( )∑
=

+ ⋅⋅=
K

0k

k
1k2 nzanzny  , (3.68) 

 
unde lb  reprezintă coeficienţii filtrului, iar 1k2a +  sunt coeficienţii polinomului de 
ordin superior ce descrie efectul neliniar static. Dezavantajul principal al acestei 
metode apare la identificarea parametrilor, astfel că semnalul de ieşire ( )ny nu poate 
fi exprimat ca o funcţie explicită de semnalul de intrare ( )nx . 
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3.3.3.2. Modelul Hammerstein 
 

Acest model, este alcătuit de asemenea dintr-un bloc neliniar şi un filtru 
liniar, singura deosebire fiind, că de această dată ordinea acestora este inversată. 
Astfel, semnalul de la ieşire poate fi exprimat cu ajutorul expresiilor: 
 
 

( ) ( ) ( )∑
=

+ ⋅⋅=
K

0k

k
1k2 nxanxnz  , (3.70) 

 
 

( ) ( )∑
−

=

−⋅=
1L

0l
l lnzcny  , (3.71) 

 
unde [ ]1L0 c,...,cc −=  reprezintă secvenţa de coeficienţi ai răspunsului la impuls din 
cadrul blocului liniar. Deoarece acest model este liniar în parametri corespunzători 
efectului de memorie, identificarea coeficienţilor este mult mai uşoară decât în cazul 
modelului anterior. 
 

3.3.3.3. Modelul polinomial 
 

O alternativă la modelele anterioare este dată de modelul polinomial care 
este construit din funcţiile nucleu din diagonala matricei funcţionale a modelului 
Voltera. Dacă admitem un model liniar-cubic, atunci ieşirea acestui sistem esta dată 
de relaţia: 
 
 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )∑∑
==

−⋅−⋅−⋅+−⋅=
L

0l,l,l
3

*
213213

L

0l
1

321

lnxlnxlnxl,l,lhlnxlhny  , (3.72) 

 
 
unde ( )lh1  este funcţia nucleu liniară şi ( )3213 l,l,lh reprezintă funcţia nucleu 
cubică. Un caz particular al acestui model se poate obţine dacă se impune ca 

( ) 0l,l,lh 3213 = , pentru toate elementele exceptând cele de pe diagonală, pentru 
care 321 lll == . Modelul cubic astfel obţinut, este descris cu ajutorul expresiei: 
 
 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )∑
=

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −⋅−⋅+−⋅=

L

0l

2
31 lnxlnxl,l,lhlnxlhny  . (3.73) 

 
Avantajul acestui model este dat de numărul coeficienţilor de ordinul 1L + , fapt ce 
permite o uşoară implementare în aplicaţiile în timp real.  
Desigur, în literatură există şi alte modele polinomiale, cu performanţe diferite în 
ceea ce priveşte precizia şi stabilitatea algoritmului de estimare a coeficienţilor, 
motiv pentru care alegerea unui model depinde de cerinţele aplicaţiei unde se 
doreşte a fi utilizat. 
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3.3.4. Privire de ansamblu asupra reducerii distorsiunilor 
 

În acest capitol, am prezentat câteva dintre aspectele mai importante 
referitoare la amplificatoarele de putere. După ce am realizat o clasificare a 
amplificatoarelor, în care am indicat diferitele modele funcţionale, în secţiunea 
despre tehnicile de compensare a neliniarităţilor, am arătat complexitatea şi 
diversitatea soluţiilor constructive. Dacă în cazul soluţiilor bazate pe metode 
electronice, precizia componentelor şi a interconexiunilor joacă un rol important, în 
cazul tehnicilor bazate pe prelucrarea digitală a semnalelor, viteza de calcul a 
procesoarelor şi convertoarelor analog-numerice au o importanţă deosebită. De 
asemenea, alegerea unui model matematic pentru descrierea funcţiei de transfer, 
dar şi natura algoritmilor de estimare a parametrilor, au un impact major asupra 
performanţelelor tehnicilor de compensare a neliniarităţilor. După o scurtă trecere în 
revistă a câtorva dintre modelele de amplificatoare ce nu prezintă efect de memorie, 
într-o secţiune dedicată, am efectuat câteva calcule analitice în care am arătat 
legătura dintre proprietăţile semnalului util şi caracteristicile amplificatoarelor de 
putere de tip Rapp şi Saleh. Ţinând cont de natura semnalului OFDM, am arătat 
legătura dintre fenomenul de saturare şi nivelul semnalului de intrare. Utilizând 
raportul semnal-zgomot-plus-distorsiuni, am putut determina rata erorii de bit, dar 
şi capacitatea canalului funcţie de punctul de saturaţie caracteristic 
amplificatoarelor. Pentru amplificatoarele de tip Rapp, prin raportare la un model 
liniar limitator, am putut arăta că efectul de limitare are o pondere semnificativă şi 
pentru amplitudini ale semnalului de intrare mai mici decât cea indicată de punctul 
de saturaţie. Acest lucru înseamnă că o parte a semnalului util va fi întotdeauna 
limitată, motiv pentru care, putem spune că doar utilizarea blocului de 
predistorsionare nu este suficientă pentru reducerea eficientă a distorsiunilor. Mai 
mult, în cazul amplificatoarelor cu efect de memorie, prezentate în ultima secţiune, 
existenţa legăturii temporale dintre eşantioanele semnalului de ieşire, face ca 
vârfurile de semnal de la intrare să aibă o influenţă şi mai accentuată asupra 
semnalului de ieşire. Având în vedere numărul finit de biţi al zonelor de memorie din 
cadrul algoritmilor de prelucarare, un domeniu de valori extins pentru semnalul de 
intrare conduce la distorsiuni ce nu pot fi compensate şi o creştere a erorii valorilor 
estimate a coeficienţilor de model. 
 De aici rezultă necesitatea unor prelucrări suplimentare, pentru a reduce 
numărul şi amplitudinea vârfurilor de semnal de la intrare. În acest sens, pentru 
transmisiile de tip OFDM, există mai multe tehnici care prin modificarea formatului 
simbolurilor complexe de tip OFDM, şi sau prin modificarea tipului de modulaţie, 
reuşesc să reducă amplitudinea maximă a semnalului într-o proporţie semnificativă. 
Acest subiect va fi dezvoltat pe larg în capitolul următor, unde vom prezenta 
principalele tehnici existente precum şi caracteristicile acestora. 
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4. TEHNICI DE REDUCERE A PAPR 

4.1. Aspecte generale 
 

Una din problemele principale ale sistemelor de comunicaţii de tip OFDM 
este raportul mare între puterea de vârf şi puterea medie a semnalului de la 
transmiţător. Numărul mare de subpurtătoare face posibilă aplicarea teoremei limită 
centrală, rezultând că părţile reală şi imaginară ale semnalului obţinut la ieşirea 
modulatorului OFDM sunt variabile aleatoare Gaussiene de aceiaşi varianţă. În 
consecinţă, densitatea de probabilitate a modulului semnalului complex de la ieşirea 
modulatorului OFDM va fi de tip Rayleigh. Acest lucru înseamnă că semnalul OFDM 
prezintă impulsuri sporadice cu amplitudine mult mai mare decât nivelul mediu, fapt 
ce determină ca amplificatorul de putere să intre în regim de saturaţie. Deoarece 
distorsiunile astfel generate nu pot fi compensate, se pune problema reducerii 
domeniului de valori a semnalului de intrare. Pentru sistemele de tip OFDM au fost 
elaborate o serie de tehnici de reducere a PAPR, dintre care, cele mai cunoscute 
sunt: Selective Mapping (SLM), Partial Transmit Sequence (PTS), Tone Rezervation 
(TR), Tone Injection (TI), Clipping (CLP), Partial Clipping (PC), Interleaving, Spectral 
Masking (SPMK), Signal Compression (COMP), Piescewise Scaling (PWSC), Active 
Constellation Extension (ACE), şi Coding. Pentru prelucrarea numerică a semnalului, 
majoritatea acestor tehnici fie că utilizează reprezentarea în domeniul frecvenţă a 
simbolurilor OFDM, fie că operează asupra semnalului OFDM din domeniul temporal. 
O excepţie de la această regulă este cazul tehnicii ACE, care lucrează alternativ cu 
ambele forme de reprezentare ale semnalului util [79, 80]. Din punct de vedere al 
performanţelor algoritmului utilizat, aceste tehnici pot fi clasficate, aşa cum este 
prezentat în Tabelul 4.1. 
 

 
Tehnica Fară 

distorsiuni 
Fară 

creşterea 
puterii 

Fară 
reducerea 
ratei de 
transfer 

Fară 
prelucrare de 

semnal 
adiţională la 

receptor 
SLM √ √ √  
PTS √ √ √  

Interleaving √ √ √  
TR √   √ 
TI √  √  

Coding √ √ √  
CLP  √ √ √ 
PC  √ √ √ 

SPMK  √ √ √ 
COMP √  √  
PWSC √  √  
ACE √  √ √ 

Ideal √ √ √ √ 

Tabelul 4.1. Clasificarea tehnicilor de reducere a PAPR. 
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Deoarece această clasificare oferă doar o privire de ansamblu asupra 
performanţelor acestor tehnici, pentru evaluarea acestor algoritmi se utilizează 
următoarele metrici: capacitatea de reducere a PAPR, rata erorii de bit (BER) şi 
complexitatea computaţională. Desigur, capacitatea de reducere a PAPR este unul 
dintre cele mai importante criterii utilizate pentru compararea algoritmilor. Totuşi, 
măsura asociată acestui criteriu poate avea valori diferite în funcţie de valorile alese 
pentru parametrii algoritmului de reducere a PAPR considerat, motiv pentru care 
evaluarea algoritmilor se face întotdeauna pentru un set de valori impuse acestor 
parametri. În schimb, rata erorii de bit este un criteriu care este relevant doar 
pentru tehnicile ce introduc distorsiuni asupra semnalului util. Aşa cum vom vedea 
în secţiunile următoare, în cazul acestor tehnici există o strânsă legătură între 
scăderea PAPR şi valoarea ratei erorii de bit, motiv pentru care aplicabilitatea 
tehnicilor de reducere a PAPR este condiţionată de criteriile de performanţă impuse 
sistemului de comunicaţii, aspect ce va fi dezbătut mai mult în capitolul următor. Un 
alt criteriu de evaluare a performanţelor tehnicilor de reducere a PAPR este 
reducerea ratei de transfer a datelor. Din tabelul anterior, am putut vedea că 
exceptând TR şi Coding, toate celelalte tehnici nu au un impact asupra debitului de 
date. Totuşi, funcţie de modul de implementare al algoritmului de reducere a PAPR, 
în unele situaţii, în această categorie pot fi incluse şi tehnicile SLM, PTS şi 
Interleaving. Acest lucru se datorează faptului că aceste tehnici se bazează pe 
algoritmi de căutare a valorii minime a PAPR, al căror timp de execuţie depinde de 
numărul de iteraţii efectuate. În unele situaţii, această problemă poate fi 
contracarată utilizând structuri de calcul paralel. Chiar şi în acest caz,  această 
problemă poate să persiste la receptor, care trebuie să includă un algoritm de 
recompunere a semnalului original. Desigur, utilizarea mai multor structuri 
aritmetice şi logice permite reducerea timpilor de refacere a semnalului original, însă 
o asemenea soluţie poate implica costuri mărite. De aceea, în unele situaţii, se 
recurge la transmiterea unor secvenţe de date auxiliare, în baza cărora receptorul 
să reducă numărul de iteraţii necesare, fapt ce conduce la reducerea ratei de 
transfer. Un alt dezavantaj al acestei soluţii, este faptul că şi transmisia de date 
adiţionale este afectată de zgomotul din canal, fapt ce conduce la o căutare eronată 
sau ineficientă din punct de vedere al timpului la receptor. De aici rezultă că pentru 
transmiterea acestor date este necesară utilizarea unor coduri corectoare de erori 
sau utilizarea unor debite mai reduse. Astfel, putem spune că între coeficientul de 
reducere a ratei de transfer şi numărul de operaţii necesare există o strânsă 
legătură. De aceea, pentru evaluarea performanţelor acestor algoritmi de reducere a 
PAPR, se utilizează şi criteriul de performanţă complexitate computaţională, ce 
indică numărul de operaţii aritmetice sau logice maxim necesare a fi efectuate la 
transmiţător şi la receptor. Desigur, aşa cum este arătat în tabelul anterior, în cazul 
anumitor tehnici de reducere a PAPR, la receptor nu sunt necesare operaţii 
suplimentare. Acest lucru, nu înseamnă neapărat o performanţă de viteză crescută, 
însă poate asigura un grad crescut de compatibilitate al transmiţătorului cu un 
număr cât mai mare de receptoare. 

În încheierea acestei secţiuni, putem trage concluzia, că fiecare dintre 
tehnicile menţionate prezintă atât avantaje cât şi dezavantaje, a căror importanţă 
depinde de contextul aplicaţiei unde sunt utilizate. În secţiunea următoare, vom 
introduce o nouă mărime, capacitatea de reducere a PAPR şi vom prezenta câteva 
aspecte matematice aferente acesteia. Celelalte secţiuni vor fi dedicate prezentării 
tehnicilor menţionate şi caracteristicilor specifice acestora. 
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4.2. Parametrul PAPR 
 

După cum sugerează şi numele, acest parametru este definit ca fiind 
raportul dintre puterea de vârf şi puterea medie a semnalului util. Pentru un semnal 
în timp continuu, de durată infinită, putem scrie: 
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În cazul în care semnalul în timp continuu are o durată finită, T ,  expresia mărimii 
PAPR devine: 
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Prin compararea celor două expresii, putem observa că singura diferenţă este dată 
de calculul puterii medii, astfel, dacă extindem durata semnalului la infinit, cele 
două expresii devin identice, motiv pentru care putem scrie: 
 
 ( ) ( ){ } ( ){ }txPAPRtxTPAPRlim i,cf,c

T
=

∞→
 . (4.3) 

 
Dacă avem în vedere semnalele în timp discret, atunci pentru un semnal de durată 
infinită, PAPR poate fi scris într-o formă asemănătoare, potrivit expresiei: 
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În mod similar, dacă acest semnal este de durată finită, având N  eşantioane 
consecutive, atunci pentru calculul PAPR, se utilizează expresia: 
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(4.5) 

 
De asemenea, extinzând durata semnalului în timp discret la infinit, putem scrie 
următoarea relaţie de legatură: 
 
 ( ) [ ]{ } [ ]{ }kxPAPRkxNPAPRlim i,sf,s

N
=

∞→
 . (4.6) 
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Aşa cum am văzut în cadrul capitolului anterior, semnalul aplicat la intrarea 
amplificatorului de putere este un semnal complex, modulat, utilizând o purtătoare 
de radiofrecvenţă. Aşa cum este arătat în [81], valoarea parametrului PAPR pentru 
acest semnal va fi aproximativ de două ori mai mare decât valoarea 
corespunzătoare a semnalului din banda de bază. Astfel, putem scrie că: 
 
 ( ) ( )[ ]{ } ( ){ }txPAPR2tfπ2jexptxPAPR i,c0i,c ⋅≅⋅ℜ  . (4.7) 
 
Dacă exprimăm valorile în decibeli, atunci, relaţia anterioară va avea următoarea 
formă: 
 
 ( ) ( )[ ]{ } ( ){ } dB3txPAPRtfπ2jexptxPAPR dBi,cdB0i,c +≅⋅ℜ  . (4.8) 
 
În cadrul acestei teze, se lucrează cu semnalele OFDM din banda de bază, a căror 
durată este finită, al căror PAPR se calculează cu relaţia (4.5), însă din motive de 
prescurtare, notaţia ( ) [ ]{ }kxNPAPR f,s  va fi înlocuită cu PAPR. 
 

4.3. Capacitatea de reducere a PAPR 
 

Necesitatea reducerii PAPR pentru sistemele ce utilizează modulaţia 
multipurtătoare rezultă atât din structura acestora cât şi din tipul aplicaţiilor ce le 
utilizează, în special când e vorba de terminale mobile. Din primele două capitole 
am putut remarca două probleme esenţiale cu impact direct asupra performanţelor 
sistemelor bazate pe OFDM: canalele cu interferenţă şi limitarea semnalului de către 
amplificatorul de putere. În primul caz, datorită propagării multi-cale, se produc 
interferenţe între semnalele de pe căile produse de reflecţii şi semnalul de pe calea 
directă, care conduc inevitabil la creşterea ratei erorii de bit. În cel de al doilea caz, 
suprimarea vârfurilor de semnal de către amplificator generează distorsiuni neliniare 
ce vor determina de asemenea degradarea ratei erorii de bit (BER). Dacă vârfurile 
de semnal (care pot fi privite ca impulsuri) ar fi extrem de rare, atunci impactul 
asupra performanţelor globale ale  sistemului de comunicaţii (cum este BER) ar fi 
extrem de reduse, cu atât mai mult cu cât utilizarea codurilor corectoare de erori 
contribuie la scăderea BER. Totuşi, în realitate aceste impulsuri sunt relativ 
frecvente, fiind prezente în ficare simbol OFDM. Din acest motiv, se pune problema 
evaluării capacităţii de reducere a PAPR. Această mărime se apreciază, evaluând 
probabilitatea de apariţie a eşantioanelor de diferite amplitudini ale semnalului 
prelucrat în comparaţie cu semnalul original. Dacă ne referim la semnalul OFDM, al 
cărui modul este carecterizat de distribuţia Rayleigh, atunci funcţia de repartiţie 
(numită şi funcţie de distribuţie cumulativă) a acestui modul este [80]: 
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dacă cele N subpurtătoare se consideră independente. Astfel, funcţia de distribuţie 
cumulativă complementară a modulelor semnalului OFDM din domeniul timp, este 
dată de expresia: 
 
 N
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⋅
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−−=  . (4.10) 

 
Simulările au arătat că această relaţie este valabilă pentru sistemele OFDM cu un 
număr redus de subpurtătoare. De aceea, pentru cazul în care numărul de 
subpurtătoare este foarte mare, s-a propus o relaţie de aproximare empirică, prin 
înmulţirea lui N  din relaţia anterioară cu o constantă numerică egală cu 8.2 . 
Deoarece reprezentarea în domeniul timp a unui semnal OFDM depinde de mulţi 
factori, precum numărul de subpurtătoare, tipul de modulaţie, distribuţia 
amplitudinilor şi fazelor şi factorul de supraeşantionare, aceste relaţii, oferă doar o 
aproximare a CCDF. Din acest motiv, în diferite lucrări s-au căutat şi alte expresii 
pentru aprecierea acestei funcţii. Una din variantele alternative este cea care se 
bazează pe aproximarea ratei trecerilor peste un prag impus a vârfurilor de semnal. 
O formă simplificată a acestei expresii menţionată în [80], este: 
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Totuşi, expresiile de calcul a CCDF menţionate până acum nu au luat în considerare 
distribuţia puterii din cadrul semnalului OFDM din domeniul frecvenţă. De aceea, cu 
ajutorul teoriei valorilor extreme pentru procesele de tip Chi-squared-2, s-a obţinut 
o expresie analitică mult mai precisă [80]: 
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unde 2

kσ  este puterea de transmisie alocată pentru subpurtătoarea cu indicele k . 

Comparând toate aceste expresii, putem remarca faptul că pentru aprecierea exactă 
a CCDF, sunt necesare atât informaţii globale referitoare la semnalul OFDM în 
ansamblu cât şi parametri specifici fiecărei subpurtătoare în parte. De aceea, în 
practică, pentru semnalele OFDM ce sunt supuse diferitelor prelucrări numerice, 
evaluarea CCDF se realizează prin calcul  numeric de tip Monte-Carlo. În secţiunile 
următoare vom putea vedea că diferitele tehnici de reducere a PAPR efectuează 
modificări importante asupra semnalului OFDM, motiv pentru care abordarea 
simulărilor de tip Monte-Carlo este necesară şi pentru evaluarea BER. Dintre 
parametri menţionaţi, singurul care poate fi apreciat analitic este complexitatea 
computaţională, care depinde foarte mult atât de algoritmul utilizat cât şi de 
parametrii acestuia. 
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4.4. Tehnica SLM 
 

Această tehnică a cunoscut o largă utilizare, fiind apreciată atât pentru 
simplitatea ei cât şi pentru capacitatea de a reduce nivelul PAPR. Varianta originală, 
a fost propusă de către R. W. Bäuml, R. F. H. Fischer şi J. B. Huber [82, 83], şi se 
bazează pe faptul că valoarea CCDF a semnalului util depinde şi de faza vectorilor 
modulatori corespunzători fiecăreia dintre subpurtătoarele ce formează simbolul 
OFDM. Principiul tehnicii constă în generarea mai multor reprezentări alternative 
pentru semnalul original, dintre care doar cea cu nivelul PAPR cel mai scăzut este 
selectată pentru transmisie. Pentru implementarea acestui procedeu sunt necesare 
câteva operaţii, ce sunt reprezentate grafic în Figura 4.1. Secvenţa de date oX , 
obţinută la ieşirea convertorului serial/paralel este formată din N eşantioane de 
semnal complex, ce alcătuiesc un simbol OFDM în domeniul frecvenţă. Acest semnal 
este aplicat unui bloc multiplicator, ce realizează modificarea fazei iniţiale a fiecărei 
subpurtătoare, conform unor secvenţe numerice [ ]K,1k,B )k( ∈  ce conţin câte 
N elemente fiecare, memorate sub forma unei matrici bidimensionale. În urma 
acestui proces, rezultă un set de semnale [ ]K,1k,X )k(

B ∈  derivate din semnalul 

original oX , ale căror reprezentări în domeniul timp, obţinute la ieşirea blocului IFFT 

sunt [ ]K,1k,x )k(
B ∈ , dintre care, cel cu nivelul PAPR minim va fi transmis mai 

departe către mixerul de semnal ce realizează translatarea semnalului OFDM din 
banda de bază în banda de radiofrecvenţă. Cu alte cuvinte, acest lucru înseamnă că 
tehnica SLM realizează o înlocuire a fiecărui simbol OFDM din cadrul semnalului 
original cu câte o secvenţă de semnal echivalent, fiecare dintre acestea fiind 
calculată pe baza algoritmului descris. 

De aici rezultă, că pentru a determina semnalul original, receptorul trebuie 
să efectueze operaţiile în sens invers. Astfel, semnalul reprezentat în domeniul 
frecvenţă, obţinut în urma aplicării transformatei Fourier directe asupra semnalului 
demodulat din banda de bază, este aplicat unui bloc ce implementează un algoritm 
de căutare, ce modifică faza fiecărei subpurtătoare conform matricii complementare, 
ale cărei elemente au acelaşi modul, dar unghi cu semn schimbat faţă de elementele 
matricii utilizate de către transmiţător. 
 
 

 
Figura 4.1. Schema bloc a tehnicii de reducere a PAPR de tip SLM (cazul unei implementări de 

tip paralel). 
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Din punct de vedere constructiv, există două modalităţi de implementare a 
acestei tehnici.  Dacă ne referim la schema bloc prezentată în Figura 4.1, putem 
remarca că pentru fiecare din cele K  reprezentări echivalente ale semnalului util, 
sunt alocate blocuri de prelucrare numerică distincte, aceasta fiind o implementare 
ce corespunde unei structuri de calcul paralel. Avantajul major al acestei soluţii 
constructive este dat de timpul redus necesar pentru determinarea semnalului de 
ieşire slmx . Admiţând că blocurile identice au timpi de prelucrare egali, putem 
aprecia timpul de calcul total ca fiind egal cu suma timpilor necesari pentru 
modificarea fazelor celor N subpurtătoare din cadrul unui simbol OFDM, calculul unei 
operaţii IFFT, şi determinarea minimului dintr-un şir de K valori numerice reale. 
Totuşi, deşi această structură prezintă viteze de prelucrare mari, utilizarea ei poate 
conduce la unele dezavantaje ce nu pot fi ignorate. Unul dintre aceste 
inconveniente, este reprezentat de costul ridicat determinat de numărul mare de 
unităţi de prelucrare şi zone de memorie necesare în implementarea acestei 
structuri. Acest aspect este foarte important dacă ţinem cont de faptul că eficienţa 
de reducere a PAPR a acestei metode depinde în mod direct de numărul de variante 
de semnal utilizate. Astfel, orice încercare de a mări eficienţa acestei metode va 
conduce la creşterea numărului de unităţi de prelucrare şi implicit a costurilor de 
producţie. De asemenea, un alt inconvenient în creşterea eficienţei acestei soluţii 
constructive este dat de flexibilitatea redusă în a extinde structura de calcul deja 
existentă. Deşi această problemă poate fi soluţionată prin utilizarea unor unităţi 
aritmetice şi logice ce conţin un număr de celule rezervate apriori, necesitatea de a 
efectua modificări la nivel fizic reprezintă un impediment major în aplicarea acestei 
soluţii constructive pe scară largă. Soluţia alternativă este reprezentată de structura 
de calcul secvenţial, ce presupune utilizarea unei unităţi aritmetice şi logice, a cărei 
capacitate de prelucrare permite modificarea concomitentă doar a vectorilor 
modulatori corespunzători unui singur simbol OFDM, respectiv utilizarea unui singur 
bloc IFFT. Astfel, numărul redus de blocuri de prelucrare şi zone de memorie, 
reprezintă un avantaj al acestei soluţii constructive. De asemenea, în acest caz, 
structura de calcul simplificată este mult mai flexibilă în ceea ce priveşte creşterea 
eficienţei de reducere a PAPR, deoarece singura modificare constă în adăugarea de 
noi secvenţe de valori în matricea B . Evaluarea secvenţială a fiecăreia dintre 
reprezentările alternative ale semnalului util, face ca această soluţie constructivă să 
prezinte dezavantajul unui timp de prelucrare mult mai mare, direct proporţional cu 
numărul de iteraţii K . Din acest motiv, se poate spune că această soluţie 
constructivă determină diminuarea ratei de transfer a datelor. Pentru creşterea 
vitezei de prelucrare, se pot utiliza structuri de calcul mixte, care să proceseze mai 
multe combinaţii de faze simultan, astfel reducând numărul de iteraţii necesare. De 
asemenea, trebuie menţionat faptul că aspectele menţionate sunt valabile şi în cazul 
receptorului, care trebuie să efectueze operaţiile în sens invers pentru determinarea 
semnalului original.  

Pentru a reduce numărul de blocuri ale unei structuri de calcul paralele sau 
numărul de iteraţii necesare în cazul unei structuri de calcul secvenţiale ale 
receptorului, s-au căutat diferite soluţii de a transmite o informaţie auxiliară, care să 
conţină indicele [ ]K,1k ∈ , pe care l-a folosit transmiţătorul, pentru simbolul OFDM 
curent. Soluţia clasică pentru această problemă este de a aloca una sau mai multe 
dintre subpurtătoarele simbolului OFDM pentru a forma un număr de ( )KlogM 2=  biţi 

care să indice secvenţa numerică [ ]K,1k,B )k( ∈  utilizată de către transmiţător. Deşi 
această abordare poate fi implementată relativ uşor, utilizarea ei conduce la 
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diminuarea ratei de transfer . Mai mult, deoarece informaţia transmisă pe toate 
subpurtătoarele semnalului OFDM este afectată de zgomot, valoarea indicelui 
obţinută în urma operaţiei de demodulare din banda de bază poate fi eronată, fapt 
ce determină ca receptorul să trebuiască să verifice toate combinaţiile posibile. Din 
această cauză, transmiterea indicelui trebuie protejată cu ajutorul unor coduri 
corectoare de erori, fapt ce determină creşterea numărului de biţi necesari acestei 
secvenţe de date auxiliare. Astfel, pentru a contracara această problemă, s-au 
căutat soluţii alternative care pe de o parte să nu necesite alocarea unor 
subpurtătoare pentru această informaţie şi pe de altă parte, să fie rezistente la 
perturbaţiile din canalul de comunicaţii. 

Una dintre soluţiile propuse în literatura de specialitate, este de a utiliza 
amplitudinea vectorilor modulatori ai subpurtătoarelor simbolului OFDM pentru a 
coda informaţia auxiliară [84]. Spre deosebire de varianta SLM originală, unde 
modulele elementelor complexe din cadrul matricii B  sunt egale cu 1, această 
tehnică utilizează o matrice modificată, compusă din elemente complexe al căror 
modul poate avea una din valorile { }A,1 , unde 1A > . Poziţiile elementelor cu 

amplitudine A  sunt astfel alese, încât fiecare secvenţă [ ]K,1k,B )k( ∈  să conţină un 
şablon unic prin care să poată fi recunoscută de către receptor. Pentru a implementa 
această logică, autorii acestei tehnici au apelat la  matematica combinatorică. Astfel, 
pentru reprezentarea binară a indicelui, i , s-au format secvenţe de P  elemente, 
dintre care Q  elemente au modulul 1A > , astfel încât numărul total de combinări să 

fie Q
PC K≥ , condiţie ce se poate aprecia utilizând relaţia: 

 

 
( )!QP!Q

!PCQ
P −⋅

=  . (4.13) 
 

Fiecare dintre aceste secvenţe se repetă, astfel încât numărul total de elemente să 
fie N , aşa cum este arătat în Figura 4.2. Deşi această soluţie rezolvă problema 
transmiterii informaţiei auxiliare, utilizarea coeficienţilor multiplicativi cu modul 
supraunitar determină o creştere a energiei totale a semnalului util, cu un factor dat 
de relaţia: 
 

 

⎟⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜
⎜

⎝

⎛ ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −⋅+

⋅=
P

1AQP
log10G

2

10pwr  . (4.14) 

 

Pragul minim minAA > , necesar pentru ca receptorul să poată deosebi cele două 
niveluri de amplitudine, face ca  acest dezavantaj să devină tot mai semnificativ, cu 
cât numărul de amplitudini diferite ale constelaţiei modulaţiei în banda de bază 
creşte. Din acest motiv, această abordare este potrivită modulaţiilor M-PSK sau M-
QAM cu număr mic de puncte. 
 O soluţie alternativă care nu implică creşterea energiei semnalului util, a 
fost propusă în [85], unde codarea informaţiei auxiliare se realizează prin 
menţinerea fazei originale la unele dintre subpurtătoare, ce aparţin unor zone 
prestabilite aşa cum este arătat în Figura 4.3. Aceste zone disjuncte pot fi compacte 
sau dispersate şi sunt astfel  alese încât să formeze şabloane diferite pentru fiecare 
dintre combinaţiile de modificare a fazei. Receptorul va utiliza aceste şabloane 
pentru a determina zonele ce păstrează constelaţia de puncte originală, obţinând 
astfel indicele necesar refacerii semnalului original. 
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Figura 4.2. Codarea informaţiei adiţionale prin modificarea amplitudinii. 

 

 
Figura 4.3. Codarea informaţiei adiţionale prin modificarea parţială a cadrului OFDM. 

 
Deoarece la această tehnică, valoarea indicelui este codată prin poziţia zonelor de 
subpurtătoare cu constelaţie de puncte originală, între numărul de combinaţii 

[ ]K,1k,B )k( ∈  şi numărul de subpurtătoare per zonă este o dependenţă invers 
proporţională. Din acest motiv, creşterea eficienţei acestei metode prin adăugare de 
noi combinaţii va determina reducerea dimensiunii acestor zone, diminuând astfel 
capacitatea receptorului de a le detecta. Un alt inconvenient al acestei metode este 
dificultatea de detecţie a acestor zone, când sistemul OFDM utilizează o modulaţie 
de tip M-PSK, unde unghiul dintre vectorii corespunzători unor puncte învecinate 
este invers proporţional cu numărul total de simboluri. Astfel, în condiţiile unui 
raport semnal-zgomot scăzut, creşterea numărului de simboluri ale constelaţiei 
determină o scădere a capacităţii receptorului de a detecta aceste zone. 
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Figura 4.4. Codarea informaţiei adiţionale prin modificarea unghiului de referinţă a 

constelaţiei. 
 

În schimb, modulaţia M-QAM, permite o diferenţiere mai uşoară a unghiului de 
rotaţie, chiar şi în cazul unui număr mare de simboluri, cu condiţia ca receptorul să 
aibă un număr suficient de eşantioane cu ajutorul cărora să reconstruiască 
constelaţia de puncte utilizată de transmiţător.  

În baza acestei proprietăţi, propunem o nouă metodă de a coda informaţia 
auxiliară, utilizând principii similare celor două metode prezentate anterior. Pentru 
descrierea acestei metode, ne vom referi la reprezentarea din Figura 4.4, unde este 
exemplificată constelaţia de puncte şi distribuţia unghiurilor de rotaţie, în cadrul 
unui simbol OFDM. Pentru a transmite informaţia auxiliară prin intermediul 
subpurtătoarelor existente, se utilizează o mulţime de faze notate cu Φ  care este 
compusă din T  grupe a câte P  valori distincte uniform distribuite pe cercul 
trigonometric. Astfel, valorile posibile pentru mulţimea Φ , pot fi calculate cu 
ajutorul expresiei: 
 

 

⎩
⎨
⎧

−=
−=

⋅+⋅=
1T...0t
1P...0p

,t
T

2/πp
P
π2φ t,p  (4.15) 

 
Apoi, secvenţele de faze din cadrul matricii B  sunt alcătuite din M  zone disjuncte 
formate din elemente ce pot lua valori doar dintr-o singură submulţime de faze, 
notate cu { }cttvar,p,φ t,pt ==∀=Φ . Admiţând că receptorul este capabil să 
determine toate cele TP ⋅  decalaje de fază, pentru codarea informaţiei auxiliare, 
putem avea MTK =  combinaţii posibile, asigurând totodată o dispersie suficient de 
mare a variaţiilor de fază în cadrul secvenţelor [ ]K,1k,B )k( ∈ . Pentru a asigura o 
detecţie la fel de bună pentru toate decalajele de fază şi în cazul comunicaţiilor prin 
canale selective în frecvenţă, elementele fiecăreia dintre zonele 1M/N...0u,Zu −=  
pot fi împărţite pe grupe uniform distribuite, în cadrul reprezentării din domeniul 
frecvenţă al semnalului OFDM. 
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Pentru evaluarea performanţei tehnicii SLM am utilizat două grupe de 
matrici de faze, ce se deosebesc între ele atât prin mulţimea de valori ale 
elementelor cât şi prin tiparul de generare utilizat. Prima grupă de matrici QB  
conţine câte un set de 48K =  de secvenţe de fază obţinute prin generarea unor 
blocuri cu valori aleatoare, a căror lungime este egală cu numărul de subpurtătoare 
ale semnalului OFDM. Fiecare dintre aceste matrici este generată utilizând un set 
diferit de faze { }1Q...0q,Q/qπ2Q −=⋅=Φ , uniform distribuite pe intervalul de 
valori ]π2,0[ . În Figura 4.5 este reprezentată eficienţa de reducere a PAPR a unui 
semnal OFDM format din 128N =  de subpurtătoare modulate conform constelaţiei 
16-QAM, pentru cazurile când tehnica SLM utilizează matricile QB , cu }.8,4,2{Q =  

Potrivit curbelor CCDF, setul de faze 4Φ  este optimal, orice creştere a numărului de 
faze putând determina diminuarea eficienţei. Acest lucru se datorează faptului că o 
secvenţă aleatoare cu elemente definite pe o mulţime extinsă de faze, poate conţine 
zone în care variaţia unghiulară este mică. Zonele cu dispersie redusă a valorilor 
determină scăderea diferenţelor dintre reprezentările alternative ale semnalului 
original şi implicit limitarea eficienţei tehnicii SLM. Desigur, creşterea numărului de 
reprezentări alternative pentru semnalul original reprezintă o posibilitate de 
îmbunătăţire a eficienţei tehnicii SLM, însă acest lucru conduce la accentuarea 
dezavantajelor anterior subliniate. A doua grupă de matrici este alcătuită din 
secvenţe de fază cu valori din mulţimile PTΦ , având 2P =  respectiv 4P =  faze în 
fiecare din cele 4T =  zone din cadrul secvenţelor de fază corespunzătoare metodei 
propuse pentru codarea informaţiei auxiliare. Eficienţa de reducere a nivelului PAPR 
cu ajutorul tehnicii SLM ce utilizează aceste matrici, pentru acelaşi semnal OFDM ca 
şi în cazul precedent, este prezentată în Figura 4.6. Se poate remarca faptul că 
extinderea domeniului de valori pentru elementele secvenţelor de fază astfel 
generate nu determină o degradare a eficienţei de reducere a PAPR.  Conform 
setului de faze utilizat în aceste simulări, se pot indexa 256K =  de secvenţe de fază 
distincte, număr care este suficient de mare în comparaţie cu numărul de combinaţii 
utilizate. Astfel, această metodă prezintă avantajul unui număr mai mare de biţi 
echivalenţi pentru reprezentarea informaţiei auxiliare, păstrând totodată nivelul 
energetic iniţial pentru semnalul transmis. Totuşi, trebuie avut în vedere că 
procedura de recunoaştere a rotaţiei constelaţiei de puncte de tip M-QAM necesită 
un număr semnificativ de eşantioane de semnal, motiv pentru care această soluţie 
poate fi aplicată doar în cazul simbolurilor OFDM de lungime mare, având 1024N > . 
Pe de altă parte algoritmii de recunoaştere a constelaţiilor necesită un număr 
considerabil de operaţii [86], fapt ce determină ca această metodă să ofere un 
câştig semnificativ în ceea ce priveşte complexitatea computaţională, doar când 
tehnica SLM utilizează un număr mare de combinaţii, ceea ce implică un număr 
mare de transformări de tipul IFFT. 
 Datorită interesului pentru reducerea numărului de operaţii utilizat de către 
tehnica SLM, în literatura de specialitate au fost propuse şi studiate o serie de 
tehnici derivate precum Partitioned-SLM (P-SLM) [87], ce presupune operarea pe 
subblocuri, reducând astfel numărul total de operaţii IFFT. O abordare diferită se 
regăseşte la tehnica Recursive-SLM (R-SLM) [88], ce presupune utilizarea unor 
secvenţe de fază generate după un criteriu ierarhic, pentru a diminua gradul de 
corelare dintre reprezentările alternative ale semnalului original. Astfel, varietatea 
soluţiilor de tip SLM face ca această tehnică să prezinte un interes deosebit, fiind 
folosită şi studiată în permanenţă. 
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Figura 4.5. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica SLM cu 

număr diferit de faze. 
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Figura 4.6. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=2048, utilizând noua tehnică 

SLM cu codarea informaţiei auxiliare. 
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4.5. Tehnica PTS 
 

Această tehnică de reducere a PAPR reprezintă un caz particular al tehnicii 
SLM, în care semnalul OFDM alcătuit din N subpurtătoare este împărţit în M  blocuri 
disjuncte formate din elemente consecutive sau dispersate, asupra cărora se aplică 
aceeaşi rotaţie de fază, de unde rezultă şi forma particulară a secvenţelor de fază 
utilizate. Astfel, notând cu oX  reprezentarea în domeniul frecvenţă a semnalului 

OFDM original, format din partiţiile M...1m,X m
g = , şi cu ΦX versiunea obţinută prin 

modificarea fazelor subpurtătoarelor componente, utilizând un set de faze 
{ }M...1m,K...1k,φ m,k ===Φ  ce conţine { }P...1p,φp ==Φ  elemente distincte, 

putem scrie legătura dintre aceste semnale sub forma expresiei [89, 90]: 
 
 

∑
=

⋅
⋅⋅=

M

1m

φj
omk

m,keXDX  , (4.16) 

 
unde NN

m RD ×∈  este o matrice pătratică de ordinul N ale cărei elemente de pe 
diagonala principală au valorile: 
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M,N

M,N
n,nm  . (4.17) 

 
De fapt, matricea mD  reprezintă un selector, ce defineşte apartenenţa fiecăreia 
dintre subpurtătoare la câte unul din cele M  blocuri. Conform expresiei (4.17) 
această operaţie de selecţie corespunde cazului particular în care aceste blocuri sunt 
compacte şi adiacente. Din practică, s-a constatat că eficienţa de reducere a PAPR 
poate fi îmbunătăţită, dacă se utilizează şi alte tipare corespunzătoare blocurilor 
formate din subpurtătoare dispersate în cadrul întregului simbol OFDM, însă aceste 
soluţii conduc la creşterea numărului de operaţii necesare. 
Pentru determinarea reprezentării din domeniul timp al simbolurilor OFDM rezultate 
în urma modificării fazelor, se efectuează operaţia IFFT, ce poate fi scrisă sub forma 
unui produs dintre matricea NN1 CF ×− ∈  ale cărei elemente au valorile: 
 
 ( )N/nlπ2jexpF

n,l
1 ⋅⋅=⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −  , (4.18) 

 
şi reprezentările din domeniul frecvenţă date de expresia (4.16), ceea ce înseamnă 
că: 
 

k
1

k XFx ⋅= −  . (4.19) 
 
În mod similar cu tehnica anterioară, pentru stabilirea semnalului de transmisie şi în 
acest caz, algoritmul PTS trebuie să evalueze nivelul PAPR pentru fiecare dintre 
semnalele K...1k,xk = .  
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Figura 4.7. Schema bloc a tehnicii de reducere a PAPR de tip PTS (cazul unei implem. de tip 

secvenţial). 

 
Pentru implementarea acestui algoritm se poate utiliza structura de calcul de 

tip secvenţial reprezentată în Figura 4.7, sau o structură de calcul de tip paralel, a 
cărei diagramă bloc a fost prezentată în cadrul secţiunii dedicate tehnicii SLM. De 
asemenea, şi în acest caz se pot utiliza structuri de calcul mixte, care să permită 
obţinerea unor viteze de procesare mai ridicate, menţinând totodată costurile la un 
nivel acceptabil. 
Deşi tehnicile SLM şi PTS prezintă o serie de similitudini, având în comun acelaşi 
principiu de reprezentare multiplă a semnalului original, utilizarea aceluiaşi decalaj 
de fază concomitent pentru toate subpurtătoarele din cadrul aceluiaşi bloc 
prestabilit, permite unele optimizări ale algoritmului de calcul corespunzător tehnicii 
PTS, reducând astfel numărul total de operaţii necesare. O asemenea optimizare 
este prezentată în [91], unde calculul transformatei Fourier inverse, folosind 
algoritmii de tip Radix, înglobează operaţia de modificare a fazelor, astfel încât 
minimizarea PAPR se reduce la efectuarea unui set de K operaţii Radix-IFFT. De 
asemenea, reducerea numărului de operaţii se poate realiza prin reutilizarea 
rezultatelor calcului IFFT efectuat separat pentru fiecare dintre blocuri, aşa cum este 
prezentat în [92]. În acest caz, semnalul cu PAPR minim este determinat prin 
combinarea reprezentărilor în domeniul timp ale semnalelor componente 
corespunzătoare fiecărei combinaţii dintre blocurile de subpurtătoare şi seturile de 
faze prestabilite. În comparaţie cu tehnica originală, eficienţa de reducere a PAPR a 
acestei tehnici derivate depinde de numărul de blocuri şi faze utilizate şi este 
sensibil mai mică, însă complexitatea computaţională semnificativ redusă, face ca 
performanţa acestei tehnici derivate în ansamblu, să fie mult mai mare. 

Deoarece şi în cazul tehnicii PTS, receptorul trebuie să utilizeze un algoritm 
de căutare pentru determinarea semnalului original, transmiterea informaţiei 
auxiliare reprezintă o problemă importantă. O abordare în rezolvarea acestei 
probleme este adoptarea soluţiilor propuse pentru tehnica SLM, însă şi în acest caz 
trebuie avut în vedere numărul de blocuri disponibile pentru reprezentarea indicelui. 
Soluţia alternativă propusă în [90], presupune transmiterea informaţiei auxiliare 
prin interemediul simbolurilor OFDM ce conţin subpurtătoarele pilot, utilizate pentru 
estimarea canalului. Deşi ingenioasă şi eficientă, această metodă nu poate fi 
aplicată decât în condiţiile unui canal lent variabil. 
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Figura 4.8. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica PTS cu 

număr diferit de faze. 
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Semnalul Original
dupa PTS cu 4 blocuri , 2 faze  
dupa PTS cu 4 blocuri , 4 faze   
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dupa PTS cu 8 blocuri , 2 faze 
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Figura 4.9. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=2048, utilizând noua tehnică 

PTS cu codarea informaţiei auxiliare. 
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Pentru apreciera eficienţei de reducere a nivelului PAPR a acestei tehnici, am 
luat în considerare numărul de blocuri }8,4{M ∈  divizate în câte două subblocuri 
dispuse alternativ în cadrul simbolului OFDM şi numărul de faze }8,4,2{P ∈ , fiecare 
dintre aceste variante utilizând 48K =  combinaţii distincte. Astfel, în Figura 4.8 este 
reprezentată variaţia CCDF pentru cazul în care tehnica PTS originală este aplicată 
unui semnal OFDM cu 128N =  subpurtătoare şi modulaţie 16-QAM. Se poate 
observa că eficienţa acestei tehnici creşte odată cu mărirea numărului de blocuri şi 
faze. Dacă admitem că informaţia auxiliară este transmisă utilizând soluţia propusă 
în paragraful anterior, atunci eficienţa de reducere a nivelului PAPR pentru un 
semnal OFDM cu 2048N =  de subpurtătoare este conformă curbelor CCDF  
prezentate în Figura 4.9. De această dată, diferenţa dintre diferitele combinaţii 
dintre numărul de blocuri şi faze este mult mai redusă datorită utilizării decalajelor 
de fază suplimentare necesare codării informaţiei auxiliare. Prin compararea 
rezultatelor obţinute, putem afirma că cele două metode sunt asemănătoare atât ca 
şi performanţă cât şi complexitate computaţională. Nu în ultimul rând, trebuie 
menţionat faptul că aceste tehnici fiind liniare, nu afectează caracteristica 
BER(SNR), motiv pentru care aceste tehnici se recomandă în cazul aplicaţiilor ce  
utilizează canale cu grad mare de distorsiune. 
 
 

4.6. Tehnica Interleaving 
 

O altă tehnică liniară de reducere a nivelulului PAPR constă în permutarea 
sub-purtătoarelor în cadrul simbolului OFDM. Utilizând o tabelă de reindexare, 
transmiţătorul formează mai multe reprezentări alternative pentru acelaşi semnal 
original, ce sunt apoi evaluate, varianta cu nivelul PAPR minim fiind aleasă pentru 
transmisie. În mod similar cu tehnicile precedente, receptorul utilizează un algoritm 
de căutare pentru refacerea semnalului original. Această tehnică este relativ simplă 
şi de obicei se regăseşte în combinaţie cu o altă tehnică liniară. În acest caz, 
complexitatea computaţională creşte proporţional cu numărul de variante conţinute 
în tabela de reindexare [93]. Pentru reducerea numărului de operaţii necesare la 
receptor, este utilă transmiterea unor informaţii auxiliare utilizând una din soluţiile 
prezentate în cadrul secţiunilor anterioare. 
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4.7. Tehnica TR 
 

Spre deosebire de tehnicile prezentate anterior, această tehnică liniară 
presupune modificarea unor subpurtătoare rezervate, ce nu conţin date utile, pentru 
generarea semnalelor OFDM echivalente, cu scopul de a reduce nivelul PAPR [94]. O 
asemenea abordare permite separarea transmiterii datelor faţă de procesul de 
reducere a PAPR, în mod similar teoremei superpoziţiilor. Astfel, admiţând că 
semnalul OFDM conţine N  subpurtătoare alocate pentru transmiterea informaţiei 
utile şi P  subpurtătoare rezervate procesului de minimizare a nivelului PAPR, putem 
scrie expresia semnalului în domeniul timp sub forma: 
 
 

( ) ( )( ) ( )( )
]P...1[p],N...1[nωω

φtωjexpA
P
1φtωjexpA

N
1ts

pn

N

1n

P

1p
pppnnn

==∀≠

+⋅⋅⋅⋅++⋅⋅⋅⋅= ∑ ∑
= =

 , (4.20) 

 
unde nA  si nφ  reprezintă amplitudinea şi faza vectorului de informaţie ce 
modulează subpurtătoarea de pe frecvenţa unghiulară nω , iar pA  şi pφ  reprezintă 
parametri similari corespunzători subpurtătoarei pilot, a cărei frecvenţă unghiulară 
este pω . Un aspect important este modul în care se face alocarea subpurtătoarelor 
în cadrul simbolului OFDM. Subpurtătoarele de date formează un bloc contiguu, 
având frecvenţa unghiulară, conform expresiei: 
 
 ωnωω on Δ⋅+=  , (4.21) 
 
unde oω  este decalajul inţial iar ωΔ  este incrementul de frecvenţă potrivit duratei 
simbolului OFDM, descris în capitolul întâi. Deoarece forma semnalului în domeniul 
timp depinde de frecvenţa fiecărei componente sinusoidale, subpurtătoarele pilot 
pot fi alocate în mai multe regiuni ale benzii de frecvenţă a semnalului, aşa cum 
este prezentat în Figura 4.10. Concentrarea subpurtătoarelor pilot doar într-o 
singură parte a benzii de frecvenţă, permite o compensare mai uşoară a nivelului 
PAPR ridicat, datorită subpurtătoarelor de date din acea zonă, în timp ce distribuţia 
în ambele părţi ale benzii permite o compensare omogenă a efectelor generate de 
majoritatea subpurtătoarelor de date. Dintre şabloanele prezentate, cele mai des 
utilizate sunt cele indicate la 10.a, 10.c, şi 10.e, însă şi celelalte variante pot da 
rezultate acceptabile.  

Un alt aspect important este numărul acestor subpurtătoare pilot în raport 
cu numărul subpurtătoarelor utilizate pentru transmisia datelor. Utilizarea unui 
număr mare de subpurtătoare pilot, ar permite o scădere mai accentuată a nivelului 
PAPR cu preţul unui efort computaţional mai mare, în timp ce un număr mic de 
tonuri pilot determină o diminuare a eficienţei tehnicii TR. Din acest motiv, aşa cum 
s-a putut observa din Figura 4.10, nu toate subpurtătoarele rezervate sunt utilizate 
pentru compensarea PAPR, o parte fiind utilizate pentru estimarea canalului sau 
sunt complet neutilizate, având amplitudinea zero. De asemenea, utilizarea unui 
număr relativ redus de subpurtătoare este justificată şi de creşterea nivelului 
energetic total al semnalului, care depinde direct proporţional de numărul şi de 
amplitudinea medie a subpurtătoarelor TR. 
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Figura 4.10. Repartiţia în cadrul simbolului OFDM a subpurtătoarelor pilot utilizate la tehnica 

TR. 

 
Daca notăm cu DTA  amplitudinea medie a subpurtătoarelor de date, respectiv cu 

TRA  amplitudinea medie a subpurtătoarelor utilizate de către algoritmul TR, atunci, 
creşterea totală a nivelului energetic este dată de expresia: 
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Ampl. 

a) Alocare subpurt.TR simetrică, în 
interior. 

b) Alocare subpurt.TR simetrică, în 
exterior. 

Frecv. 

Frecv. 

c) Alocare subpurt.TR lateral-dreapta, 
în interior. 

d) Alocare subpurt.TR lateral-
dreapta, în exterior. 

e) Alocare subpurt.TR lateral-stanga, 
în interior. 

f) Alocare subpurt.TR lateral-stanga, 
în exterior. 

Legenda: Subpurtătoare dedicate transmiterii datelor. 

Subpurtătoare nealocate. 

Subpurtătoare utilizate de către tehnica TR. 

i) Alocare subpurt.TR lateral-stânga, 
dispersată. 

j) Alocare subpurt.TR lateral-dreapta, 
dispersată. 

g) Alocare subpurt.TR anti-simetrică, 
spre stânga. 

h) Alocare subpurt.TR anti-simetrică, 
spre dreapta. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 

Frecv. 
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Pentru implementarea tehnicii TR sunt necesare câteva operaţii, dintre care 
unele se execută iterativ, conform schemei bloc prezentate în Figura 4.11. Operaţia 
care se execută o singură dată la început, este cea de iniţializare, care stabileşte 
frecvenţele şi domeniul de valori pentru subpurtătoarele pilot ce urmează să fie 
utilizate. Setul de valori admise pentru tonurile pilot, poate să fie identic cu cel 
reprezentat de constelaţia de puncte utilizată pentru modularea subpurtătoarelor de 
date. Se poate opta şi pentru un alt set de valori, cu condiţia ca distribuţia fazelor să 
fie uniformă în raport cu cercul trigonometric, pentru a permite algoritmului TR să 
compenseze o gamă de valori cât mai largă pentru fiecare dintre subpurtătoarele de 
date. Pornind de la un set de valori iniţiale ale tonurilor pilot (de obicei amplitudine 
nulă), algoritmul central modifică valoarea complexă corespunzătoare unei 
subpurtătoare pilot şi compară nivelul PAPR al noului semnal OFDM cu valoarea 
PAPR corespunzătoare combinaţiei precedente. Funcţie de rezultatul obţinut, 
algoritmul va continua să modifice amplitudinea şi faza aceleiaşi subpurtătoare sau 
va continua cu altă subpurtătoare, până la epuizarea tuturor combinaţiilor admise. 
  

 
Figura 4.11. Schema bloc standard a tehnicii de reducere a PAPR de tip TR. 

 
Notând cu K  numărul de valori complexe admise pentru fiecare dintre cele P  

tonuri pilot, spaţiul de căutare conţine PK  combinaţii posibile. Deoarece acest 
număr poate fi foarte mare, evaluarea nivelului de PAPR pentru toate aceste 
combinaţii ar conduce la creşterea exhaustivă a numărului de operaţii, motiv pentru 
care algoritmul TR este conceput astfel încât să utilizeze un spaţiu de căutare redus, 
cu preţul unui rezultat suboptimal. Astfel, performanţa algoritmului TR constă în 
obţinerea unui raport favorabil între eficienţa de reducerea a PAPR şi complexitatea 
computaţională.  

În acest sens au fost elaborate diferite tehnici derivate, care au căutat 
obţinerea unor performanţe ridicate, fie prin alegerea unui spaţiu de căutare 
corespunzător, fie prin impunerea unui anumit criteriu de selecţie a amplitudinii şi 
fazei subpurtătoarelor rezervate reducerii PAPR. Deoarece tehnica TR originală, 
elaborată de către J. Tellado necesită rezolvarea unui sistem de ecuaţii liniare 
pentru determinarea amplitudinilor şi fazelor optimale pentru fiecare dintre 
subpurtătoarele rezervate, ulterior au fost elaborate o serie de tehnici derivate care 
să reducă substanţial numărul de operaţii.  
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Una din soluţiile alternative este dată de tehnică TR secvenţială [95], ce 
presupune determinarea valorii optimale pentru fiecare subpurtătoare, o singură 
dată. Pornind de la un set de valori iniţiale (de regulă, zero), acest algoritm aplică 
pe rând fiecare valoare complexă din cadrul setului prestabilit primei subpurtătoare 
pilot şi o memorează pe cea care minimizează nivelul PAPR al semnalului astfel 
obţinut. Procesul continuă în mod secvenţial cu celelalte subpurtătoare alocate în 
acest scop, menţinând valorile obţinute pentru subpurtătoarele anterioare. Astfel, 
utilizând algoritmul TR secvenţial se obţine o soluţie suboptimală acceptabilă, 
reducând complexitatea computaţională la PK ⋅  iteraţii. Ţinând cont de proprietatea 
de aditivitate a operaţiei IFFT şi de separarea subpurtătoarelor TR de cele utilizate 
pentru transmiterea datelor, conform sumei semnalelor componente descrisă de 
relaţia (4.20), sau în formă compactă dată de expresia: 
 
 ( ) ( ) ( )tststs TRdate +=  , (4.23) 
 
calculul semnalului ( )ts  poate fi făcut efectuând operaţia IFFT separat pe 
componente. De asemenea, o descompunere similară se poate face şi între 
semnalele de reducere a nivelului PAPR, corespunzătoare fiecărei subpurtătoare TR 
în parte, astfel că semnalul ( )tsTR  poate fi calculat în baza expresiei: 
 
 

( ) ( )( )∑
=

=
P

1p
pTRTR tsts  . (4.24) 

 
De aici, rezultă că pentru un spaţiu de căutare dat, calculul Fourier pentru fiecare 
dintre subpurtătoare poate fi efectuat apriori, reducând numărul de operaţii 
necesare fiecărei iteraţii. Pentru calculul semnalului OFDM modificat se utilizează 
suma dintre transformata IFFT a reprezentării în domeniul frecvenţă a semnalului 
OFDM original, în care toate tonurile rezervate au amplitudinea zero şi diferitele 
semnale precalculate şi stocate într-o memorie non-volatilă, aşa cum este arătat în 
Figura 4.12. 
 

 
Figura 4.12. Schema bloc optimizată a tehnicii de reducere a PAPR de tip TR. 
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Pentru creşterea eficienţei de reducere a nivelului PAPR, tehnica TR 
secvenţială poate fi modificată astfel încât să utilizeze un spaţiu de căutare mai 
extins. Acesta este cazul tehnicii TR cu grupare de subpurtătoare, pe care am 
propus-o în lucrarea [96] şi care subîmparte tonurile pilot disponibile în blocuri, în 
care se verifică toate combinaţiile de valori posibile. Gruparea tonurilor poate fi 
făcută astfel încât fiecare bloc să aibă aceeaşi lungime, sau să aibă un număr diferit 
de subpurtătoare, conform unui tipar prestabilit. În cazul în care se aplică un tipar 
repetitiv de formă ( )[ ]W,Q1,....,1 × , în care Q  subpurtătoare sunt prelucrate 
secvenţial, după care pentru următoarele W  tonuri se evaluează toate combinaţiile 

posibile, numărul de iteraţii este ( ) ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ +⋅⋅+ WKQKWQ/P , cu condiţia ca raportul 

( )WQ/P +  să fie un număr întreg. Dacă se utilizează doar blocuri de aceiaşi lungime 

W , atunci numărul de iteraţii efectuat de către algoritmul TR este ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛⋅ WKW/P , de 

asemenea cu condiţia ca raportul W/P  să fie un număr întreg. Pentru aprecierea 
performanţei acestei metode, am utilizat un semnal OFDM cu 256N =  
subpurtătoare de date modulate 16-QAM , 14P =  subpurtătoare TR şi tot atâtea 
subpurtătoare nealocate, amplasate conform diagramei (a) din Figura 4.10. 
Domeniul de valori admise pentru tonurile pilot este reprezentat de modulaţia 8-PSK 
cu amplitudine de 5.2  ori mai mare decât amplitudinea maximă a subpurtătoarelor 
de date. Configurând algoritmul TR să parcurgă tonurile rezervate în sensul 
descrescător al frecvenţei, în mod secvenţial şi cu grupare conform unor tipare 
repetitive, pentru semnalul din domeniul timp supraeşantionat cu un factor 4κ = , 
se obţin curbele CCDF indicate în Figura 4.13. Semnalul OFDM astfel obţinut are un 
nivel PAPR mai scăzut şi un spectru de frecvenţă modificat, aşa cum este arătat în 
Figura 4.14. 

O categorie aparte este cea a tehnicilor TR non-explorative, care în loc să 
evalueze nivelul PAPR pentru diferitele combinaţii dintr-un spaţiu de căutare dat, 
utilizează un algoritm de calcul al amplitudinii şi fazei fiecărui ton rezervat. Cele mai 
cunoscute tehnici de acest tip sunt one-tone-one-peak (OTOP) [97] şi one-by-one 
[98], care după cum sugerează şi numele, folosesc o singură subpurtătoare pentru a 
genera un semnal sinusoidal, a cărei fază să fie opusă fazei vârfului de semnal, 
acest procedeu repetându-se până la epuizarea tuturor tonurilor alocate acestui 
scop. În literatura de specialitate au fost propuşi şi alţi algoritmi, care pentru 
reducerea numărului de operaţii utilizează semnale de compensare precalculate, în 
baza unor criterii de amplitudine sau fază [99][100]. 

Principiul utilizării unor subpurtătoare diferite de cele ce conţin informaţia 
utilă, face ca tehnicile TR să prezinte un profil aparte. Astfel, menţinerea valorilor 
originale pentru subpurtătoarele de date, permite receptorului să obţină informaţia 
utilă direct de la ieşirea demodulatorului, fără să efectueze vreo prelucrare de 
semnal suplimentară. În cazul algoritmilor ce utilizează semnale precalculate, se 
poate opta pentru o implementare bazată pe structuri de tip paralel, reducând astfel 
timpul de procesare necesar pentru fiecare cadru OFDM. Un alt avantaj ce derivă din 
prelucrarea liniară a semnalului, este faptul că aceste tehnici nu degradează raportul 
semnal-zgomot. Pe de altă parte, utilizarea unui set suplimentar de subpurtătoare, 
implică o lăţime de bandă mai extinsă, ceea ce conduce la diminuarea debitului de 
date mediu per subpurtătoare şi creşterea nivelului energetic al semnalului 
transmis, acestea fiind dezavantajele majore ale acestor tehnici.  Totuşi, tehnicile 
TR reprezintă o soluţie viabilă, în special în cazul transmisiunilor ce utilizează 
simboluri OFDM de lungime mare. 
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Figura 4.13. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizând tehnica TR 

secvenţială şi cu grupare a subpurtătoarelor. 
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Figura 4.14. Spectrul semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtătoare după aplicarea 

tehnicii TR secvenţială şi cu grupare a subpurtătoarelor. 
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4.8. Tehnica TI 
 

Dacă în cazul tehnicii anterioare semnalul util adaptat se obţinea prin 
însumarea semnalului util original cu un semnal adiţional situat pe subpurtătoare 
diferite, în cadrul acestei tehnici, semnalul de ieşire rezultă în urma compunerii 
vectoriale a unor eşantioane ale semnalului util din domeniul frecvenţă cu 
eşantioanele semnalului de compensare. Pentru ca semnalul astfel obţinut să 
păstreze informaţia utilă de pe subpurtătoarele modificate, operaţia de inserţie de 
tonuri necesită utilizarea unei constelaţii de puncte extinse, ce permite ca fiecărui 
simbol să îi corespundă mai multe puncte, de unde şi denumirea de ‘reprezentare 
multiplă a simbolurilor’ [101]. Considerând un semnal OFDM format din N  
subpurtătoare, dintre care P  sunt folosite pentru reducerea PAPR, putem scrie 
expresia semnalului în domeniul timp sub forma: 

 

( ) ( )( ) ( )( )
]P...1[p],N...1[nωω

φtωjexpA
P
1φtωjexpA

PN
1ts

pn

PN

1n

P

1p
pppnnn

==∀≠

+⋅⋅⋅⋅++⋅⋅⋅⋅
−
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−

= =
 , (4.25) 

 
unde nA  şi nφ  reprezintă parametrii de amplitudine şi fază ai subpurtătoarei 
nemodificate corespunzătoare frecvenţei unghiulare nω , iar pA si pφ  reprezintă 

parametrii similari pentru subpurtătoarea cu frecvenţa unghiulară pω , ce este 
utilizată în cadrul procesului de reducere a nivelului PAPR. Datorită dependenţei 
semnificative a reprezentării din domeniul timp a semnalului util şi funcţie de setul 
de frecvenţe ale tonurilor a căror modulaţie utilizează constelaţia extinsă, 
amplasarea acestor subpurtătoare poate fi făcută conform diferitelor modele, ce 
sunt exemplificate în Figura 4.15. Dintre acestea, cele mai uzuale şabloane 
presupun alocarea subpurtătoarelor TI în părţile laterale ale benzii de frecvenţe, însă 
se pot folosi şi alte variante. Deoarece utilizarea constelaţiilor cu reprezentare 
multiplă a simbolurilor implică o creştere energetică semnificativă pentru 
subpurtătoarele TI, alegerea unui anumit tipar pentru alocarea acestor 
subpurtătoare poate fi făcută şi după diferite criterii referitoare la forma spectrului 
de frecvenţă al semnalului OFDM ce urmează a fi transmis. Astfel, evitarea unor 
nivele energetice mărite în anumite zone ale spectrului de frecvenţă al semnalului 
sau uniformizarea acestui spectru pot sugera modul în care trebuie efectuată 
alocarea subpurtătoarelor TI în cadrul semnalului OFDM. Notând cu DTA  
amplitudinea medie corespunzătoare subpurtătoarelor a căror modulaţie utilizează o 
constelaţie de puncte standard, cu 1 punct per simbol, şi cu TIA  amplitudinea medie 
a subpurtătoarelor la care se aplică inserţia de ton, creşterea nivelului energetic 
total al semnalului OFDM poate fi apreciată cu ajutorul expresiei: 
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A
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N
P1log10G  . (4.26) 

 
Comparând această expresie cu expresia (4.22), putem admite ca factorul TIG  are 
o creştere mai mică decât factorul TRG , cu condiţia ca TRTI AA ≅ . 
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Figura 4.15. Repartiţia în cadrul simbolului OFDM a subpurtătoarelor utilizate de tehnica TI. 

 
Simulările numerice au arătat că în majoritatea cazurilor, performanţele tehnicii TI 
sunt comparabile cu cele ale tehnicii TR, dacă TRTI AA > , motiv pentru care factorul 
creşterii energetice nu este de neglijat nici în cazul acestei tehnici. 

Implementarea tehnicii TI presupune o structură de calcul serial similară cu 
cea utilizată de către tehnica TR, singura deosebire regăsindu-se în cadrul blocului 
de modificare a subpurtătoarelor, care de această dată, trebuie să efectueze două 
operaţii: demodularea locală de tip PSK/QAM standard, pentru determinarea 
simbolurilor asociate cu fiecare dintre subpurtătoarele alocate algoritmului TI şi 
remodularea acestora, folosind constelaţia extinsă ce conţine K  puncte per simbol. 
De aici rezultă, că spaţiul de căutare maxim pe care îl poate explora algoritmul de 
căutare TI, conţine PK  combinaţii distincte. Deoarece acest număr poate fi foarte 
mare, la fel ca şi în cazul tehnicii precedente şi această tehnică este implementată 
cu algoritmi de căutare ce utilizează subspaţii cu număr mult mai redus de 
combinaţii.  

Pentru exemplificarea performanţelor acestei tehnici, vom considera 
algoritmul cu căutare secvenţială şi cel cu gruparea subpurtătoarelor, ce au fost 
utilizaţi şi în cadrul secţiunii anterioare. Cu menţiunea că singura diferenţă faţă de 
cazul tehnicii precedente constă în modul de schimbare al valorilor subpurtătoarelor, 
descrierea acestor algoritmi nu mai este necesară, motiv pentru care în cele ce 
urmează vom continua cu prezentarea unor rezultate experimentale. 
 
 
 

Ampl. 

a) Alocare subpurt. TI  simetrică, în 
exterior. 

Frecv

b) Alocare subpurt. TI  lateral-dreapta, 
în exterior. 

c) Alocare subpurt. TI  lateral-stanga, 
în exterior. 

Legenda: 
Subpurtătoare dedicate doar 
transmiterii datelor. 
Subpurtătoare utilizate pentru 
transmiterea datelor şi reducerea 
PAPR cu tehnica TI. 

d) Alocare subpurt. TI  simetrică, în 
interior. 

e) Alocare subpurt. TI  nesimetrică, 
în interior. 

g) Alocare subpurt. TI  uniform 
dispersată. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Ampl. 

Frecv

Frecv

Frecv

Frecv

Frecv

f) Alocare subpurt. TI  in în interior şi 
exterior. 

Frecv
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În acest sens, am considerat un semnal OFDM cu 128N =  subpurtătoare de date, 
dintre care 12P =  subpurtătoare sunt utilizate de către tehnica TI pentru reducerea 
PAPR. Pentru transmiterea datelor pe subpurtătoarele non-TI se aplică modulaţia 
16-QAM, în timp ce pentru subpurtătoarele TI se utilizează constelaţia extinsă, la 
care punctele adiţionale sunt amplasate radial, aşa cum este arătat în Figura 4.16. 
Admiţând că distribuţia subpurtătoarelor TI este realizată conform diagramei (f) din 
Figura 4.15 şi parcurgerea acestora de către algoritmul de căutare se face în sensul 
creşterii frecvenţei, eficienţa de reducere a nivelului PAPR obţinut cu tehnicile TI 
este conform curbelor CCDF prezentate în Figura 4.17. De asemenea, în urma 
prelucrării semnalului OFDM cu ajutorul acestor algoritmi, spectrul de frecvenţă al 
semnalului util se modifică aşa cum este arătat în Figura 4.18. De aici, se poate 
remarca faptul că algoritmul TI secvenţial caută să compenseze vârfurile de semnal 
folosind inserţia tonurilor cu amplitudine mare începând cu primele subpurtătoare, 
urmând ca amplitudinea tonurilor inserate la următoarele subpurtătoare să scadă 
progresiv. Acest fenomen are loc şi în cazul tehnicii TI cu grupare de subpurtătoare, 
însă în acest caz, numărul mai mare de combinaţii admise din spaţiul de căutare 
conduce la utilizarea mai multor vectori cu amplitudine mărită. Acest lucru arată că 
eficienţa acestei tehnici creşte odată cu gama de amplitudini utilizate. Un alt aspect 
important al acestei tehnici, este dependenţa raportului semnal-zgomot de 
caracteristicile constelaţiei extinse. Poziţiile relative ale punctelor corespunzătoare 
reprezentărilor multiple ale simbolurilor, formează zone ce nu sunt conforme codului 
Gray, determină o degradare semnificativă a BER, conform curbelor prezentate în 
Figura 4.19. Totodată, în contextul raportului relativ SNR, creşterea nivelului 
energetic al semnalului util rezultat în urma prelucrării cu algoritmi TI implică o 
creştere a nivelului de zgomot, care apoi conduce la o degradare suplimentară a 
raportului BER.  
O îmbunătăţire moderată a ratei erorii de bit poate fi obţinută dacă algoritmul TI 
utilizează constelaţia prezentată în Figura 4.20, care spre deosebire de constelaţia 
precedentă, are aceeaşi fază pentru toate punctele adiţionale corespunzătoare 
aceluiaşi simbol. De asemenea, un alt avantaj al acestei configuraţii de puncte, este 
rezistenţa mărită a comunicaţiei de date la fluctuaţiile de amplitudine generate de 
interferenţele din canalele cu propagare multicale. Totuşi, lipsa variaţiei de fază a 
punctelor coespunzătoare aceluiaşi simbol, face ca utilizarea acestei constelaţii să 
conducă la o eficienţă sensibil diminuată a reducerii PAPR. Astfel, alegerea 
constelaţiei extinse trebuie făcută în funcţie de caracteristicile canalului şi profilul 
aplicaţiei de comunicaţii. Opţional, o soluţie alternativă este cea în care constelaţia 
extinsă este aleasă dinamic funcţie de schimbările caracteristicilor canalului. În 
acest caz, receptorul trebuie să utilizeze un algoritm de căutare pentru identificarea 
constelaţiei utilizate de către algoritmul TI de la transmiţător. Similar primelor 
tehnici liniare prezentate şi de această dată se poate opta pentru transmiterea unei 
informaţii adiţionale, care să conţină indexul constelaţiei utilizate, singurul 
dezavantaj fiind cel al reducerii numărului de purtătoare utilizate pentru 
transmiterea datelor efective. 

Pentru reducerea numărului de operaţii necesare la fiecare iteraţie, au fost 
elaborate şi tehnici derivate, care în loc să caute toate combinaţiile posibile 
corespunzătoare unei subpurtătoare, utilizează relaţii matematice care aproximează 
amplitudinea şi faza pentru fiecare dintre tonurile ce sunt incluse în algoritmul de 
reducere PAPR [102]. Această soluţie poate fi implementată indiferent de tipul de 
modulaţie, însă este mai eficientă în cazul în care coordonatele punctelor adiţionale 
nu sunt condiţionate de o anumită formă geometrică. Inconvenientul acestei tehnici 
este dependenţa parametrilor estimaţi de indexul tonului, fapt ce poate determina o 
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diminuare a eficienţei de reducere a PAPR. De asemenea, simulările numerice 
comparative au arătat că utilizarea configuraţiei geometrice rectangulare prezentată 
în această lucrare în contextul tehnicii TI secvenţiale prezintă o eficienţă de reducere 
a PAPR relativ scăzută. Astfel, putem afirma că alegerea unei tehnici TI trebuie 
făcută în contextul priorităţilor aplicaţiei de comunicaţii, adică prin stabilirea 
criteriului prioritar: reducerea numărului de operaţii sau creşterea eficienţei de 
reducere a PAPR. 

Prin comparaţie cu tehnica TR, putem remarca avantajele şi dezavantajele 
metodei TI. Utilizarea unor subpurtătoare atât pentru transmiterea datelor cât şi 
pentru reducera vârfurilor de semnal, nu necesită extinderea benzii de frecvenţă a 
semnalului OFDM, ceea ce înseamnă că rata de transfer a datelor nu este diminuată, 
ceea ce reprezintă un avantaj important. Pe de altă parte, creşterea nivelului 
energetic al semnalului util, conduce la o probabilitate crescută de limitare în etajul 
de amplificare final, ceea ce implică distorsiuni de semnal şi diminuarea BER. De 
asemenea, amplitudinile mari ale tonurilor TI, necesită utilizarea unor convertoare 
analog-numerice cu un număr de trepte de cuantizare sensibil mai mare, fapt ce 
implică costuri mai mari. Un alt dezavantaj semnificativ al acestei tehnici, 
determinat de reprezentarea multiplă a simbolurilor, este creşterea numărului de 
operaţii necesare receptorului la demodularea semnalului. Din acest motiv, o 
alegere între tehnicile de tip TR şi cele de tip TI, se poate face doar în funcţie de 
criteriile legate de spectrul de frecvenţă şi compatibilitate a formatului simbolurilor 
OFDM. 
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Figura 4.16. Constelaţia extinsă cu dispunere radială şi faza variabilă a punctelor adiţionale 

corespunzătoare aceluiaşi simbol. 
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Figura 4.17. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica TI 

secvenţială şi cu grupare a subpurtătoarelor. 
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Figura 4.18. Spectrul semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după aplicarea 

tehnicii TI secvenţială şi cu grupare a subpurtătoarelor. 
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Figura 4.19. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii TI secvenţială şi cu grupare a subpurtătoarelor. 
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Figura 4.20. Constelaţia extinsă cu dispunere radială şi faza constantă a punctelor adiţionale 

corespunzătoare aceluiaşi simbol. 
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4.9. Tehnica Coding 
 

Transformările ortogonale discrete sunt operaţii matematice ce sunt deseori 
folosite în cadrul teoriei comunicaţiilor şi prelucrării de semnale digitale. De-a lungul 
timpului, au fost dezvoltate mai multe tipuri de transformate, însă cele mai uzuale 
sunt transformatele Fourier discretă (DFT), transformata cosinus discretă (DCT), 
transformata wavelet discretă (DWT), transformata Karhunen-Loève (KLT), şi 
transformata Walsh-Hadamard (WHT). Unul dintre avantajele acestor transformate 
este decorelarea asimptotică a semnalului asupra căruia se aplică.  Dacă, de 
exemplu, acest semnal este un zgomot colorat (corelat) şi are un număr infinit de 
eşantioane, atunci coeficienţii transformatei sale reprezintă eşantioanele unui 
zgomot alb. KLT asigură decorelarea maximă a unui semnal cu număr finit de 
eşantioane (având cea mai mare viteză de convergenţă spre zgomotul alb), motiv 
pentru care este numită transformare optimală, dar este dificil de implementat, fiind 
dependentă de semnal. DFT, DCT, DWT şi WHT sunt transformări sub-optimale. În 
ultimii ani, aceste operaţii matematice au fost utilizate şi pentru reducerea  
vârfurilor de semnal din cadrul simbolurilor OFDM, caz în care această operaţie se 
numeşte precodare. Având în vedere faptul, că din punct de vedere matematic, 
eşantioanele semnalului OFDM atât în domeniul timp cât şi în domeniul frecvenţă 
sunt numere complexe, ca şi tehnică pentru reducerea nivelului PAPR, am propus 
transformata Walsh-Hadamard complexă. Transformata Walsh-Hadamard a unui 
semnal este compusă din coeficienţii descompunerii acelui semnal într-un set de 
funcţii de forma rectangulară cu amplitudinea }1{± , obţinute prin întârzieri cu timpi 
întregi ale unei funcţii prototip. Functiile Walsh pot fi dispuse conform unor criterii 
diferite, dintre care cele mai uzuale sunt: ordinea Walsh (sau secvenţială), ordinea 
diadică şi ordinea Hadamard (sau naturală). Forma standard a acestei transformate 
reprezintă o operaţie liniară sub forma unui produs cu o matrice simetrică, ce poate 
fi scrisă sub următoarea formă recursivă:  
 
 

⎥
⎦

⎤
⎢
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⎡
−

=
2/N2/N

2/N2/N
N WW

WW
W  , (4.27) 

 
unde NW  este matricea pătratică de dimensiune NN × , iar [ ]1W1 =  este matricea 
unitate primară formată dintr-un singur element. Pentru a extinde această 
transformată pe domeniul numerelor complexe, definiţia matricii multiplicatoare se 
schimbă conform următoarelor două relaţii [103]: 
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În acest fel, se obţine transformata Hadamard complexă, ordonată natural, a cărei 
matrice de dimensiune minimă este: 
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unde matricile elementare 2H  şi 2S  reprezintă ultimul nivel din definiţia generală 
recursivă şi conţin următoarele valori: 
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Din aceste expresii, putem remarca faptul că această transformată este definită pe 
spaţiul ortogonal generat de versorii { }j,1 ±± , motiv pentru care calculul 
transformatei directe şi inverse nu se poate face doar prin simpla aplicare a matricii 
de bază. Notând cu Nx  semnalul complex de intrare şi cu NX  semnalul complex de 
ieşire, obţinut în urma aplicării transformatei directe, legătura dintre aceste două 
semnale este dată de relaţiile: 
 
 

NNN xH
N
1X ⋅⋅=  , (4.32) 

 
 

N
T
NN XHx ⋅=  , (4.33) 

 
unde NH  este matricea complex conjugată a matricei NH  definită anterior prin 

intermediul relaţiei recursive (4.28), iar T
NH  este matricea transpusă, obţinută din 

aceeaşi matrice de bază. Între aceste matrici există următoarea relaţie de legatură: 
 
 

NN
*
NNT

N INHHHH ⋅=⋅=⋅  , (4.34) 

 
unde *

NH  este matricea transpusă complex conjugată a matricii NH  ce defineşte 

transformata Hadamard complexă. Pentru calculul transformatei Walsh-Hadamard, 
există şi algoritmi rapizi, bazaţi pe factorizarea matricilor rare, ce permit obţinerea 
matricii NH  cu un număr mai redus de operaţii semnificative (adunări şi înmulţiri cu 

numere nenule). Matricea NH  poate fi obţinută uşor, dacă în operaţia de 
factorizare, constanta j  este înlocuită cu j−  în matricile S  [103]. Fără a intra în 
detalii, menţionăm că acest algoritm necesită ( )NlogM 2=  etape, dintre care 
primele 1M −  etape conţin şi un număr restrâns de multiplicări elementare cu 
coeficientul j− , aşa cum este arătat în diagrama din Figura 4.21. Ca şi în cazul 
transformatei Walsh-Hadamard definită pe domeniul numerelor reale, şi 
transformata Hadamard complexă poate fi ordonată secvenţial. Teoria matematică a 
arătat că acest lucru poate fi obţinut relativ simplu, dacă liniile din matricea 
transformatei Hadamard complexă ordonată natural se interschimbă conform 
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diagramei din Figura 4.22. Dat fiind caracterul aleator al eşantioanelor semnalului 
util, transformatele cu diferite ordonări pot conduce la niveluri PAPR diferite, pentru 
acelaşi simbol OFDM.  

Pornind de la această remarcă,  în lucrarea [104] am propus o tehnică 
modificată, care prin utilizarea mai multor secvenţe de ordonare a funcţiilor Walsh 
realizează o diminuare mai pronunţată a nivelului PAPR.  
Deoarece acestă tehnică este echivalentă cu concatenarea tehnicii interleaving cu 
transformata Hadamard ordonată natural, transmiţătorul trebuie să utilizeze un 
algoritm de căutare, a cărui diagramă logică este reprezentată în Figura 4.23. 
Asupra modalităţilor de implementare bazate pe calcul paralel sau secvenţial nu 
vom mai insista, fiind similare cu cele prezentate în secţiunile anterioare, dedicate 
tehnicilor SLM, PTS şi Interleaving. 
 

 
Figura 4.21. Diagrama de calcul a transformatei Walsh-Hadamard complexe ordonată natural. 

 

 
Figura 4.22. Relaţia dintre ordonarea secventială şi cea naturală a matricii Hadamard 

complexe. 
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Un aspect important este cel al transmiterii informaţiei auxiliare, utilizate 
pentru referenţierea secvenţei de ordonare la receptor. Dacă în cazul tehnicilor 
precedente, această informaţie putea fi codată prin modificarea unghiului sau 
amplitudinii subpurtătoarelor de date, în cazul aplicării tehnicii Hadamard cu sau 
fără Interleaver, acest lucru nu mai este posibil. Astfel, singura soluţie posibilă este 
cea de a aloca un număr minim de subpurtătoare acestui scop. Datorită modificării 
valorilor complexe de pe fiecare subpurtătoare, procedura de alocare, pe lângă 
alegerea unor subpurtătoare, necesită impunerea unei constrângeri asupra 
Interleaver-ului şi transformatei Walsh-Hadamard, pentru a nu opera asupra 
respectivelor subpurtătoare. 

Pentru exemplificarea performanţelor de reducerea nivelului PAPR ale 
acestei tehnici, am considerat un semnal OFDM format din 128N =  subpurtătoare 
modulate 16-QAM, fără subpurtătoare rezervate sau alocate transmiterii informaţiei 
auxiliare. Acest semnal este aplicat unui Interleaver cu număr variabil de permutări 
de eşantioane şi apoi blocului ce efectuează transformata Hadamard complexă, 
ordonată natural. 
În Figura 4.24 sunt reprezentate curbele CCDF pentru cazul în care interleaver-ul 
utilizează 1, 4, 8 şi respectiv 16 permutări distincte ale eşantioanelor semnalului 
OFDM în domeniul frecvenţă. Aşa cum era de aşteptat, se poate remarca faptul că, 
odată cu creşterea numărului de reprezentări alternative ale  semnalului de la 1 la 
8, performanţa de reducere a PAPR creşte semnificativ. Pentru creşterea numărului 
de reprezentări alternative peste 8, reducerea PAPR devine nesemnificativă. În baza 
acestor rezultate, putem aprecia că eficienţa acestei tehnici este asemănătoare cu 
cea a celorlate tehnici liniare, cu menţiunea că durata simbolului OFDM, modulaţia 
utilizată, precum şi numărul de reprezentări alternative ale semnalului original, pot 
conduce la performanţe sensibil diferite. Dezavantajul acestei tehnici este dat de 
creşterea complexităţii computaţionale, dat fiind faptul că algoritmul de calcul rapid 
al unei transformate Walsh-Hadamard necesită  ( )NlogN 2⋅  operaţii de adunare sau 
scădere. Pe de altă parte, absenţa distorsiunilor şi numărul redus de subpurtătoare 
suplimentare (necesare doar în cazul în care se doreşte transmiterea unei informaţii 
auxiliare), reprezintă avantaje importante ale acestei tehnici. Datorită acestor 
însuşiri, tehnicile de codare sunt recomandate cazurilor în care banda de frecvenţă 
sau numărul de subpurtătoare este limitat şi/sau se doreşte evitarea utilizării unui 
algoritm iterativ la receptor. 
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Figura 4.23. Schema bloc a tehnicii compuse Interleaver-transformata Walsh-Hadamard. 
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Figura 4.24. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica 

compusă Interleaving-precodare Walsh-Hadamard. 
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4.10. Tehnica Clipping 
 

În cadrul capitolului anterior am arătat că principalul factor ce contribuie la 
diminuarea performanţelor amplificatoarelor de putere este efectul de limitare. Dacă 
în cazul amplificatoarelor fără efect de memorie, distorsiunile neliniare sunt datorate 
exclusiv efectului de limitare, caracterizat de un prag constant, în cazul 
amplificatoarelor ce prezintă efect de memorie, distorsiunile neliniare au loc şi la 
nivele mai mici ale semnalului de intrare. Una din primele soluţii de a garanta că 
domeniul de valori ale amplitudinii semnalului util de la intrare nu depăşeşte un prag 
dat, este de a efectua o limitare intenţionată asupra eşantioanelor semnalului util, 
înainte ca acesta să fie aplicat etajului amplificator. În acest fel, se obţine o 
distorsiune ‘stabilă’, în sensul că parametrii zgomotului neliniar, astfel generat, vor 
rămâne constanţi pe toată durata comunicaţiei. Dacă primele soluţii de clipping 
presupuneau simplă limitare a amplitudinii, tehnicile ulterioare au inclus filtre care 
să diminueze zgomotul neliniar rezultat în urma acestui proces. Chiar şi în aceste 
condiţii, transmisia OFDM va fi afectată de distorsiunile neliniare, datorate 
zgomotului de cuantizare generat de convertorul numeric-analog. Este cunoscut, că 
pentru a menţine acest zgomot la niveluri relativ mici, semnalul util trebuie 
interpolat înainte de a fi aplicat convertorului numeric-analogic, operaţie ce va 
conduce la refacerea vârfurilor de semnal. Din acest motiv, unele tehnici de clipping 
presupun limitarea semnalului obţinut în urma aplicării transformatei Fourier 
Inverse, după interpolare. Deoarece acest lucru va determina o creştere 
semnificativă a puterii în afara benzii de frecvenţă admise, unele lucrări au propus 
ca operaţia de limitare să fie urmată de o operaţie de filtrare. Aceste filtre sunt 
complicate şi pot să conducă la refacerea parţială a vârfurilor de semnal.  

Pentru ca refacerea vârfurilor de semnal să fie minimă, în lucrarea [105] a 
fost propus un nou tip de filtru de semnal ce operează în domeniul frecvenţă, al 
cărui mod de utilizare este arătat în Figura 4.25. În acest caz, procedura de limitare 
a vârfurilor de semnal constă în următoarele operaţii succesive. Asupra semnalului 
de intrare inA  alcătuit din N  eşantioane în domeniul frecvenţă, se efectuează o 
inserţie de )1p(N −⋅  zerouri plasate în mijlocul benzii, obţinându-se un semnal de 
bandă mai largă, al cărui format este conform secvenţei: 

}a,....,a,0,....,0,a,....,a{ 1N2/N)1p(N112/N0 −−⋅− ,  unde p  este un factor de 
supra-eşantionare. 
 

 
Figura 4.25. Diagrama bloc a tehnicii clipping cu filtrare în domeniul frecvenţă. 
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Secvenţa de eşantioane astfel obţinută, zpA  , este convertită în domeniul timp şi 
apoi aplicată blocului ce realizează operaţia de clipping efectivă, unde amplitudinea 
semnalului este limitată corespunzător cu un prag dat. În urma acestei operaţii se 
obţine un semnal ce păstrează informaţia de fază, însă va avea amplitudinea 
modificată, conform relaţiei: 
 
 

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

<

>⋅
=

Aaa

Aaa/aA
a

zpzp

zpzpzp
clp  . (4.35) 

 
De regulă, pragul de limitare A  se stabileşte în funcţie de rata de limitare, ce este 
definită ca fiind raportul dintre amplitudinea maximă şi amplitudinea medie a 
semnalului util. În formă logaritmică, această mărime este dată de expresia: 
 
 

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛⋅=
σ
Alog20CR 10  . (4.36) 

 
Acest semnal este aplicat filtrului, care anulează eşantioanele din domeniul 
frecvenţă, de pe poziţiile corespunzătoare intervalului ]12/NpN,....,2/N[ −−⋅ . 
Schema bloc a filtrului poate fi modificată, astfel încât, dacă etajul următor din 
componenţa transmiţătorului efectuează prelucrarea de semnal în domeniul 
frecvenţă, ultimul bloc IDFT poate să lipsească. În cazul în care se doreşte o 
reducere suplimentară a vârfurilor de semnal fără a modifica pragul de limitare A , 
se poate utiliza o structură iterativa la care semnalul de la ieşire este aplicat înapoi 
la intrare. Simulările numerice au arătat că un câştig semnificativ se obţine după 
efectuarea a 1-2 iteraţii suplimentare. De asemenea, diagrama corespunzătoare 
acestei tehnici de reducere a nivelului PAPR, poate fi modificată, astfel încât să 
utilizeze şi alte filtre, ce corespund altor formate pentru dispunerea zerourilor în 
semnalul util extins [106].  

Pentru a îmbunătăţii performanţa BER(SNR), au fost elaborate tehnici 
derivate de clipping, ce utilizează fie un algoritm de selecţie a eşantioanelor a căror 
amplitudine urmează a fi limitate, fie algoritmi iterativi ce efectuează o limitare 
progresivă a vârfurilor de semnal. Printre aceste soluţii se enumeră tehnica de 
clipping parţial, ce presupune că doar eşantioanele mai ‘dinamice’, la care operaţia 
de limitare a semnalului conduce la o variaţie de fază mai mare decât un prag dat, 
să fie modificate conform condiţiei [107]: 
 
 

[ ] [ ] [ ] ( ) ( )
[ ] [ ] ( ) ( )⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⋅−>
⋅−≤

=
φmaxρ1kka
φmaxρ1kka

ka~
clp
in

clp  , (4.37) 

 
unde clpa este semnalul obţinut în urma operaţiei de limitare a semnalului ina , ale 
cărui eşantioane sunt selecţionate în funcţie de o constantă ρ  şi  variaţia de fază 
φ , dată de expresia: 
 
 ( ) ( )clpin aargaargφ −=  . (4.38) 
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O altă tehnică derivată presupune diminuarea PAPR efectuând un calcul de 
mediere progresivă a amplitudinilor eşantioanelor corespunzătoare vârfurilor de 
semnal [108]. Deoarece aceste tehnici nu efectuează o limitare completă a tuturor 
vârfurilor de semnal, eficienţa de reducere a PAPR este semnificativ mai mică decât 
cea a tehnicii clipping originale. Din acest motiv, ulterior ne vom referi la tehnica 
clipping cu filtrare originală, aceasta fiind utilizată în simulările numerice, ce vor fi 
prezentate în cadrul capitolului următor al acestei teze.  

Pentru aprecierea eficienţei acestei tehnici, am efectuat un set de simulări 
numerice pentru determinarea curbelor CCDF(PAPR) şi BER(SNR) corespunzătoare 
cazului în care semnalul OFDM de la intrare este compus din 128N =  subpurtătoare 
modulate 16-QAM. Astfel, în Figura 4.26 sunt prezentate diagramele CCDF, ce au 
fost obţinute în urma unei limitări la un prag }4,3,2{CR =  şi o filtrare în frecvenţa 
cu un factor de supraeşantionare 3p = , admiţând maxim 2 iteraţii. Se poate 
remarca faptul că în anumite limite, aceeaşi îmbunătăţire a eficienţei de reducere a 
PAPR se poate obţine atât prin micşorarea pragului limită indicat prin parametrul 
CR , cât şi prin creşterea numărului de iteraţii. Totuşi, semnalele astfel obţinute sunt 
diferite, fapt ce poate fi observat şi din diagramele BER prezentate în Figura 4.27. 
Din comparaţia acestor curbe caracteristice, rezultă că din punct de vedere al 
zgomotului neliniar, utilizarea unui număr mai mare de iteraţii reprezintă o soluţie 
mai bună decât cea de a micşora valoarea pragului de la care se aplică operaţia de 
limitare a semnalului.  

Totuşi, indiferent de soluţia aleasă, creşterea eficienţei de reducere a PAPR 
va conduce la o degradare a performanţelor BER. Pentru a evalua spectrul 
zgomotului neliniar generat în urma operaţiei de limitare, în lucrarea [109] autorul a  
presupus că toate vârfurile de semnal au forma arcelor elipsoidale. Admiţând că 
zgomotul din afara benzii de frecvenţă a semnalului util poate fi eliminat prin 
filtrare, calculele au arătat că densitatea spectrală de putere a zgomotului în 
interiorul benzii are următoarea expresie aproximativă: 
 
 

( ) ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛−⋅

⋅
⋅

⋅
= 22

3

5
f σ2/Aexp

WA
σ

π3π
232ωS  , (4.39) 

 
unde 2σ2  este puterea semnalului OFDM nemodificat, iar W  este banda de 
frecvenţă pe care se extinde acest semnal. Desigur, chiar dacă zgomotul neliniar 
poate fi parţial compensat printr-un calcul iterativ în condiţiile în care parametrii 
canalului de transmisie sunt cunoscuţi şi lent variabili [110], acesta rămâne 
principalul dezavantaj al tehnicii Clipping. Chiar şi în aceste condiţii, dat fiind faptul 
că sistemele OFDM utilizează şi blocuri detectoare şi corectoare de erori, tehnica 
Clipping poate fi considerată ca fiind o soluţie viabilă pentru reducerea PAPR. Pe 
lângă acest aspect, în favoarea utilizării acestei tehnici se adaugă şi alte argumente. 
Astfel, faptul că receptorul nu trebuie să utilizeze o constelaţie de puncte extinsă 
sau să implementeze un algoritm special de restaurare a semnalului original, 
reprezintă avantaje importante ale acestei tehnici. De asemenea, păstrarea benzii 
de frecvenţă originale, reprezintă un alt avantaj al acestei tehnici. Datorită acestor 
caracteristici, tehnica clipping reprezintă o soluţie viabilă pentru o multitudine de 
aplicaţii OFDM. 
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Figura 4.26. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica 

Clipping cu filtrare. 
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Figura 4.27. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii Clipping cu filtrare. 
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4.11. Tehnici de compresie 
 

Principiul care stă la baza acestor tehnici a fost conceput cu câteva decenii 
în urmă, când a fost elaborat standardul ITU-T G.711 pentru compresia semnalului 
audio utilizat în cadrul telefoniei digitale. Acest standard defineşte doi algoritmi de 
compandare (compresie), legea-μ (utilizat în America de Nord şi Japonia) şi legea-A 
(utilizat în Europa şi restul lumii). Ulterior, aceste tehnici de compresie au fost 
propuse a fi utilizate şi pentru reducerea nivelului PAPR al semnalelor OFDM [111]. 
În acest caz, transmisia de date funcţionează pe baza modelului prezentat în Figură 
4.28. Conform acestei scheme bloc, în condiţii ideale, semnalul recepţionat )t(y  
este identic cu semnalul transmis )t(x , dacă funcţia de refacere a semnalului 
original este exact inversa funcţiei de compresie. Urmărind succesiunea blocurilor de 
prelucrare, putem remarca faptul că atât zgomotul neliniar generat de amplificatorul 
de putere cât şi cel din canal, parcurg doar blocul de decompresie, motiv pentru 
care în realitate, cele două semnale nu sunt identice, chiar în cazul în care funcţia de 
compresie este perfect inversată la receptor. Astfel, pentru a aprecia performanţele 
acestor tehnici, vom considera atât caracteristicile CCDF(PAPR) cât şi BER(SNR). De 
asemenea, vom face o caracterizare a acestor tehnici, prin intermediul unui calcul ce 
stabileşte proprietăţile statistice ale semnalului transmis şi ale celui recepţionat. 
Odată cu dezvoltarea sistemelor OFDM, în literatura de specialitate au fost propuse 
diferite funcţii de compresie ca soluţii pentru reducerea PAPR. Acestea pot fi 
împărţite în două categorii: funcţii compacte, descrise cu ajutorul unei expresii 
matematice, respectiv funcţii compuse descrise prin intermediul mai multor formule 
matematice condiţionate de diferiţi coeficienţi. Indiferent de modul în care au fost 
definite, aceste funcţii sunt continue, crescătoare şi derivabile pe intervalul ]1,0[  şi 
au valori în acelaşi interval. În unele cazuri, expresiile matematice pot avea o serie 
de coeficienţi, motiv pentru care, pentru reprezentarea acestor funcţii, cât şi pentru 
aprecierea eficienţei de reducere a nivelului PAPR, vom considera unul sau mai 
multe cazuri particulare. 
 
 

 
Figura 4.28. Modelul transmisiei de informaţie folosind compresia semnalului. 
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Pentru început, vom menţiona câteva dintre funcţiile clasice ce au fost 
utilizate până în prezent, urmând să continuăm cu prezentarea noilor funcţii propuse 
în cadrul acestei teze. Compresia semnalului cu ajutorul funcţiei μ-law presupune o 
atenuare neliniară a semnalului util cu ajutorul expresiei [112]: 
 
 

( )
( )

( )μ

μ

μ +

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅+⋅⋅

=− 1ln

1lnsgn
A
xxA

xf law  , 
(4.40) 

 
unde A  reprezintă amplitudinea maximă admisă, iar μ  este o constantă numerică, 
a cărei valoare optimală pentru sistemele OFDM, este dată de relaţia [112]: 
 
 2Nμ −=  . (4.41) 
 
De aici rezultă, că pentru a reface semnalul original, la receptor trebuie efectuată 
operaţia inversă, corespunzătoare unei amplificări neliniare, descrisă de expresia: 
 
 

( )
( )

( )ysgnμ

1μ1ln
A
yexpA

yf 1
lawμ ⋅

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⋅⋅

=−
−  . 

(4.42) 

 
Analizând aceste relaţii matematice, putem identifica elementele principale 

ale tehnicilor de compresie: normarea semnalului la intervalul ]1,0[ , operaţia de 
compresie efectivă, respectiv scalarea semnalului comprimat la intervalul original 

]A,0[  păstrând semnul iniţial cu ajutorul funcţiei )sgn(⋅ . Din perspectiva 
receptorului, operaţiile de normare şi scalare sunt identice, diferenţa regăsindu-se în 
funcţia matematică, care de această dată trebuie să efectueze operaţia inversă, de 
expandare a semnalului demodulat. În cazul de faţă, operaţiile ‘centrale’ , de 
compandare şi expandare a semnalelor, sunt reprezentate de funcţia logaritm 
natural, respectiv funcţia exponenţială. Această soluţie nu este unică, motiv pentru 
care în literatura de specialitate au fost propuse şi alte funcţii pentru a realiza aceste 
operaţii. De exemplu, în lucrarea [113],  pentru compresia semnalului la 
transmiţător, a fost propusă o expresie exponenţială de forma: 
 
 ( )xbexp1y ⋅−−=  , (4.43) 
 
unde b  este o constantă apriori aleasă. Ţinând cont de domeniul de valori ale 
amplitudinii semnalului prin intermediul căruia se realizează comunicaţia efectivă, 
algoritmii de compresie şi decompresie de semnal, trebuie să implementeze 
următoarele funcţii: 
 
 

( ) ( ) ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅−−⋅⋅⋅=

A
xbexp1xsgnkAxfexp  , (4.44) 
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respectiv funcţia inversă, care nu reprezintă altceva decât operaţia logaritmică 
normată pe intervalul de definiţie şi rescalată pe intervalul de valori admise pentru 
amplitudinea semnalului efectiv: 
 
 ( ) ( ) ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅−⋅⋅

−
=−

A
y

k
11lnysgn

b
Ayf 1

exp  , (4.45) 

 
unde ( )( )bexp1/1k −−=  reprezintă constanta de scalare pe domeniul de valori 
dorit. 

Pentru a obţine o compresie uniformă atât a semnalelor cu amplitudine 
medie mare cât şi a celor cu amplitudine medie mică, astfel încât puterea 
semnalului de-a lungul timpului să se păstreze la acelaşi nivel, a fost elaborată şi o 
tehnică de compresie ce utilizează o funcţie compusă din mai multe exponenţiale, a 
căror coeficienţi diferă în funcţie de subgama de valori pe care sunt definite [114]. 
Dacă facem abstracţie de operaţiile de normare şi scalare, operaţia de compresie 
corespunzătoare acestei tehnici este definită de expresia: 
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expm  , (4.46) 

 
unde }4...1i|)1,0(r{ i =∀∈  reprezintă un set de constante ce definesc 
subintervalele pe care sunt definite funcţiile exponenţiale elementare, fiecare dintre 
acestea fiind caracterizate prin intermediul constantelor }4...1i,b,a{ ii =ℜ∈ , care 
trebuie alese în aşa fel încât funcţia globală să fie continuă. În acest caz, operaţia de 
expandare a semnalului recepţionat este descrisă de funcţia inversă: 
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1
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1
expm  . (4.47) 

 
Folosind diferite simulări numerice, autorul a arătat, că dacă constantele ce definesc 
gama de valori ale semnalului recepţionat pentru fiecare dintre aceste funcţii 
logaritmice, }4...1i|)1,0(p{ i =∀∈ , sunt astfel alese încât să fie proporţionale cu 
numărul de eşantioane obţinute pentru fiecare dintre intervalele prestabilite, 
conform constantelor }4...1i|)1,0(r{ i =∀∈ , atunci eroarea de cuantizare se 
reduce semnificativ.  
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Deşi această tehnică a fost propusă pentru comprimarea semnalelor audio, ţinând 
cont de similitudinea cu problema reducerii domeniului de valori ale semnalelor 
utilizate în sistemele ce utilizează modulaţia multipurtătoare, am prezentat aceste 
funcţii ca fiind o soluţie aplicabilă şi în cazul reducerii nivelului PAPR al semnalelor 
OFDM.  

În literatura de specialitate au fost propuse şi alte funcţii neliniare pentru 
compresia semnalelor. Astfel, în lucrarea [115] autorul a studiat eficienţa de 
reducere a nivelului PAPR precum şi performanţele comunicaţiei din punctul de 
vedere al raportului semnal-zgomot, dacă pentru compresie se utilizează funcţia 
rădăcina pătrată. Ţinând cont de proprietăţile algebrice ale acestei funcţii, operaţiile 
de  normare şi scalare pot fi simplificate, motiv pentru care procedura de compresie 
se reduce la următoarea funcţie: 
 
 ( ) ( ) xAxsgnxfsqrt ⋅⋅=  . (4.48) 

 
Pentru a reface semnalul original care a fost comprimat cu această funcţie, 
receptorul trebuie să efectueze operaţia inversă, reprezentată de funcţia: 
 
 ( ) ( ) 211

sqrt xAxsgnxf ⋅⋅= −−  . (4.49) 

 
Un avantaj al utilizării acestor funcţii este simplitatea, dar şi numărul de operaţii 
semnificativ mai redus în comparaţie cu cel corespunzător tehnicilor de compresie 
menţionate anterior, dat fiind faptul că la receptor se execută o simplă operaţie de 
înmulţire. Chiar şi în aceste condiţii, numărul total de operaţii aritmetice necesar 
pentru a implementa acest model de compresie, rămâne comparabil cu cel 
corespunzător tehnicilor precedente. Acest lucru se datorează faptului că atât 
funcţia exponenţială cât şi funcţiile logaritm şi rădăcina pătrată se calculează cu 
ajutorul dezvoltării în serie Taylor. Dacă ţinem cont de faptul că operaţiile de 
compresie şi decompresie trebuie să aibă o precizie destul de ridicată pentru a nu 
introduce un zgomot suplimentar, transmiţătorul va trebui să efectueze un număr 
mare de operaţii, chiar şi în cazul acestei tehnici.  

Pentru a reduce numărul de operaţii, în lucrarea [116] am propus o altă 
funcţie de compresie, care să fie alcătuită doar din operaţii aritmetice elementare. 
În forma ei generalizată, această funcţie este definită ca fiind raportul a două 
polinoame de gradul întâi: 
 
 

dxc
bxay

+⋅
+⋅

=  , (4.50) 

 
unde { }d,c,b,a  reprezintă un set de constante predefinite. Din motive de simplitate 
putem impune ca 0b =  şi implicit 1a = , caz în care funcţia de compresie devine: 
 
 

( ) ( )
d

A
xc

x
xsgnxfpoly

+⋅
⋅=  . 

(4.51) 
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Alegerea constantelor }d,c{  este facută astfel încât funcţia ( )⋅polyf  să efectueze o 
compresie fără să introducă limitări în semnalul util. În acest sens, determinarea 
acestor constante poate fi făcută în două moduri. Prima abordare, presupune 
rezolvarea unui sistem de două ecuaţii obţinut prin impunerea condiţiei de egalitate 
dintre ( )⋅polyf  şi o altă funcţie de compresie pentru două valori semnificativ diferite 
ale lui x ,în intervalul ]A,0[ . Cea de-a doua abordare, porneşte de la condiţia de 
funcţie normată, care pentru cazul în care în expresia (4.50) impunem ca 1a =  şi 

0b = , conduce la condiţia ca între constantele care trebuie determinate, există 
relaţia 1dc =+ . În aceste condiţii, pentru a forma un sistem, mai este necesară o 
singură ecuaţie, ce poate fi obţinută prin impunerea egalităţii dintre ( )⋅polyf  şi o altă 
funcţie de compresie aleasă ca referinţă, pentru o valoare a lui ].A,0[x ∈  
Constantele astfel obţinute intră şi în componenţa funcţiei inverse corespunzătoare 
operaţiei de expandare a semnalului recepţionat, care poate fi determinată, 
efectuând un calcul aritmetic simplu, în urma căruia rezultă: 
 
 

( ) ( )

A
yc1

yd
ysgnyf 1

poly
⋅−

⋅
⋅=−  . 

(4.52) 

 
Comparând expresiile (4.51) şi (4.52) cu expresiile corespunzătoare modelelor de 
compresie anterioare, putem aprecia faptul că numărul total de operaţii s-a redus 
drastic. Practic, ţinând cont de faptul că un sistem OFDM conţine şi alte blocuri de 
prelucrare numerică de complexitate mai ridicată, numărul de operaţii necesare 
pentru comprimare şi decomprimare este practic neglijabil. Ulterior, pornind de la 
expresia (4.50), pentru a obţine o compresie ajustabilă, care să permită modificarea 
performanţelor în ceea ce priveşte nivelul PAPR şi raportul BER, am propus o funcţie 
compusă cvasi-liniară, de forma [117]: 
 
 

( )
( ) [ )

( )
( ) [ ]⎪

⎩

⎪
⎨

⎧

∈⎟⎟
⎠

⎞
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⋅
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= 1,xx
dxfkc

xfk
f

x,0xxαtan
xg

n
lx
lx

ly

n
clin  , (4.53) 

 
unde ( )αtan  reprezintă panta funcţiei liniare determinată de punctul de coordonate 

)y,x( nn  ce delimitează domeniile de definiţie ale celor două subfuncţii, iar factorul 
k  şi funcţiile ( )⋅lxf  şi ( )⋅lyf  reprezintă operaţii liniare de scalare a funcţiei originale 
(4.50) la care s-a impus 1a =  şi 0b = . Aceste operaţii suplimentare sunt necesare 
pentru ca funcţia compusă ( )⋅cling  să fie continuă şi derivabilă în punctul de tranziţie 

)y,x( nn . Admiţând că parametrii }d,c{  precum şi coordonatele )y,x( nn  sunt 
cunoscute, se pune problema determinării elementelor k , ( )⋅lxf  şi ( )⋅lyf  pentru ca 

definiţia funcţiei ( )⋅cling  să fie completă. Pentru a efectua acest calcul, vom porni de 
la funcţia de bază scalată, scrisă sub forma: 
 
 ( ) ( )c1xkc

xkxfk −+⋅⋅
⋅

=  . (4.54) 
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Prin efectuarea calculului analitic corespunzător, obţinem expresia derivatei de 
ordinul întâi a acestei funcţii, ca fiind: 
 
 
 
 

( )( ) ( )
( )( )2

k

c1xkc

c1k
dx

xfd

−+⋅⋅

−⋅
=  . (4.55) 

 
Din moment ce originea sistemului de referinţă iniţial al funcţiei ( )⋅kf  se mută în 
punctul )y,x( nn  din noul sistem de referinţă, pentru ca tangenta să fie continuă în 
acest punct, trebuie îndeplinită următoarea condiţie: 
 
 ( )( ) ( )αtan

c1
k

dx
xfd

0x

k =
−

=
=

 . (4.56) 

 
De aici rezultă că expresia factorului k  funcţie de parametrii prestabiliţi este: 
 
 nn x/y)c1(k ⋅−=  . (4.57) 
 
Schimbarea domeniului de definiţie al funcţiei ( )xfy k=  de la [ ] [ ]1,0y1,0x ∈→∈  la 

[ ] [ ]1,yy1,xx nn ∈→∈  implică modificarea proporţiei dintre cele două axe de 
referinţă, motiv pentru care funcţia ( )⋅kf  trebuie utilizată pe un domeniu de valori al 
cărui raport ( ) ( )xmax/ymax ΔΔ  este adaptat corespunzător. Determinarea acestui 
domeniu de valori poate fi facută uşor, dacă impunem condiţia: 
 
 ( ) r

x-1
y-1

x
xf

n
n

r
rk ==  . (4.58) 

 
Înlocuind pe ( ) rrk yxf =  din această relaţie cu expresia (4.54), prin intermediul 
calculului algebric corespunzător, obţinem expresia limitei superioare pentru 
abscisă, ca fiind: 
 
 ( )

kc
c1

y-1
x-1

c
1

kc
c1r/kx

n
n

r ⋅
−

−⋅=
⋅

−−
=  . (4.59) 

 
Cunoscând domeniul de valori pe care se utilizează funcţia de compresie neliniară, 
putem determina coeficienţii de scalare a funcţiei ( )⋅kf  ca fiind: 
 
 

r
n

x x
x1k −

=  , (4.60) 

 
 

r
n

y y
y1k −

=  . (4.61) 
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Astfel, pentru ca funcţia de compresie ( )xfy k=  să fie scalată şi translatată la noul 
domeniu de valori, valorile de pe abscisă şi ordonată trebuie transformate conform 
funcţiilor: 
 
 ( ) ( ) ( )

n
r

nxnlx x1
xxxk/xxxf
−

⋅−=−=  , (4.62) 

 
 ( ) ( )rk

n
nynly xf

y1
yyykyyf

−
⋅+=⋅+=  . (4.63) 

 
Se poate observa că aceste funcţii sunt descrise cu ajutorul coeficientului rx  care 
conform expresiilor (4.57) şi (4.59) depinde doar de parametrii stabiliţi la început, 
motiv pentru care funcţia ( )⋅cling  este complet definită. Determinarea funcţiei 

( )xg 1
clin
−  se poate face prin efectuarea unui calcul similar, sau prin inversarea directă 

a funcţiei deja cunoscută. Pe baza acestor funcţii, prin aplicarea procedurii de 
normare şi rescalare, se obţin funcţiile ( )⋅clinf  respectiv ( )⋅−1

clinf , în mod similar 

cazurilor precedente.  
În cele ce urmează, vom prezenta rezultatele obţinute prin efectuarea 

simulărilor numerice pentru câteva cazuri particulare ale funcţiilor de compresie 
propuse. Aceste simulări au fost rulate pentru un semnal OFDM format din 128N =  
subpurtătoare modulate 16-QAM. Pentru a putea aprecia performanţele funcţiilor 
propuse, am luat ca referinţă rezultatele similare corespunzătoare funcţiilor clasice 

( )⋅− lawμf  şi  ( )⋅expf , utilizate în prezent. Pentru noua funcţie ( )⋅polyf  am luat în 
considerare trei cazuri, corespunzătoare valorilor parametrice 

}75,0,70.0,65.0{c = , iar pentru funcţia cvasiliniară ( )⋅clinf  , am considerat două 
variante corespunzătoare punctelor de tranziţie ( ) )15.0,07.0(p,p 1y1x =  respectiv 

( ) )07.0,02.0(p,p 2y2x = . Toate aceste funcţii de compresie sunt reprezentate în 

Figura 4.29, pentru domeniul de interes [ ] [ ]1,0y1,0x ∈→∈ , iar funcţiile inverse 
corespunzătoare acestora sunt reprezentate în Figura 4.30. Caracteristicile 
CCDF(PAPR) prezentate în Figura 4.31 arată că funcţiile propuse ( )⋅polyf  şi ( )⋅clinf  
prezintă performanţe similare cu cele obţinute pentru funcţiile clasice. Dat fiind 
faptul că semnalul de ieşire depinde puternic de legea de compresie utilizată, 
caracteristicile BER(SNR) prezintă diferenţe semnificative. Din Figura 4.32 se poate 
remarca faptul că, dacă pentru un raport semnal-zgomot mai mic decât 4dB, 
funcţiile ( )⋅polyf  pot conduce la o rată de erori mai mare, însă odată cu creşterea 
puterii semnalului util, acest decalaj este recuperat, astfel încât la valori mari ale 
SNR, valorile BER corespunzătoare funcţiilor ( )⋅polyf  sunt mai bune decât cele 
corespunzătoare legii μ şi similare cu cele corespunzătoare funcţiei exponenţiale. O 
variaţie similară pentru caracteristica BER(SNR) se obţine şi în cazul funcţiilor 

( )⋅clinf , care la valori mici ale SNR determină valori ridicate pentru BER, dar odată 
cu creşterea puterii semnalului util, rata erorii pe bit descreşte, ajungând la ordine 
de mărime similare cu cele corespunzătoare legii μ. În aceste condiţii putem să 
concluzionăm că pentru niveluri uzuale ale mărimii SNR, funcţiile propuse pot 
reprezenta o soluţie viabilă. 
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Figura 4.29. Funcţiile de compandare: μ-law, exponenţială, raport de polinoame de gradul 

întâi, cvasi-liniară. 
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Figura 4.30. Funcţiile de expandare: μ-law-1, exponenţiala-1, inv. raport de polinoame de 

gradul întâi, inv. cvasi-liniară. 
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Figura 4.31. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnici de 

compresie. 
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Figura 4.32. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicilor de compresie. 
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În vederea îmbunatăţirii caracteristicilor tehnicilor de compresie, am luat în 
considerare şi alte funcţii matematice. Una dintre acestea, este o funcţie logistică 
extinsă, care conţine un set de parametri pentru controlul gradului de compresie. În 
forma cea mai generală, aceasta este [104]: 
 

 ( )
xusiclg

ecb
axg

⋅−⋅+
=  . (4.64) 

 
Pentru normarea şi scalarea acestei funcţii, în primul rând trebuie ca domeniul de 
valori ale lui x  să fie redus la un interval finit. Una din modalităţile de a stabili acest 
interval, este de a impune condiţia ca derivata acestei funcţii să nu fie mai mică 
decât un prag dat. Acest lucru înseamnă că: 
 
 ( )

h
ecb

euca
x

xg
2xus

xusiclg ≥

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ ⋅+

⋅⋅⋅
=

∂

∂

⋅−

⋅−
 . (4.65) 

 
Rezolvând această inegalitate, se obţine că expresia limitei superioare a lui x  este : 
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u
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22
max  . (4.66) 

 
Pentru determinarea completă a domeniului de valori 

[ ] [ ]maxminmaxmin y,yyx,xx ∈→∈ , putem admite că limita inferioară a lui x  este 
zero. Din moment ce aceste valori sunt cunoscute, scalarea funcţiei ( )⋅iclgg  poate fi 
făcută prin aplicarea unor transformări liniare asupra valorilor de pe abscisă cât şi a 
celor de pe ordonată. Astfel, dacă avem în vedere şi normarea lui x  la amplitudinea 
de referinţă A , expresia funcţiei de compresie poate fi scrisă sub forma: 
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a cărei inversă este : 
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unde yxyx o,o,k,k  sunt constantele de transformare liniară. Având în vedere 

domeniul de definiţie normalizat, [ ] [ ]A,0yA,0x ∈→∈ , se poate deduce cu 
usurinţă, că aceste constate au valorile: minx xo = , minmaxx xxk −= , 

( )minmaxminy yy/yo −−= , respectiv ( )minmaxy yy/1k −= . 
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O altă funcţie de compresie alternativă propusă în cadrul lucrării [118], care 
permite controlul gradului de compresie, este inversul sinusului hiperbolic 
generalizat, care a fost obţinută prin introducerea a doi parametri multiplicativi, în 
cadrul expresiei în forma exponenţială a funcţiei trigonometrice sinus hiperbolic: 
 
 ( ) ⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ ⋅+⋅⋅= −− xx1

sinhi euew
2
1xg  . (4.69) 

 
Astfel că, prin efectuarea calculului algebric, pentru funcţia directă se obţine 
următoarea expresie: 
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În mod similar calcului precedent, şi de această dată, pentru delimitarea domeniului 
de definiţie se consideră condiţia de prag pentru expresia derivatei: 
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∂  , (4.71) 

 
astfel că, limita superioară pentru mărimea de intrare este: 
 
 2

max dwu1
d
1x ⋅⋅−⋅=  . (4.72) 

 
Utilizând aceeaşi metodă de scalare liniară cu ajutorul coeficienţilor prezentaţi 
anterior, funcţia de compandare respectiv cea de expandare au următoarele expresii 
generalizate:  
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respectiv funcţia inversă, sub forma unor exponenţiale scalate cu ajutorul 
coeficienţilor menţionati anterior, 
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Pentru evaluarea eficienţei de reducere a vârfurilor de semnal şi a 
performanţei de transfer a informaţiei din perspectiva raportului semnal-zgomot, 
vom considera câteva cazuri particulare ale acestor două funcţii de compresie. 
Astfel, pentru funcţia logistică se consideră două variante corespunzătoare setului 
de constante 1a = , 1b = , 1c = , 0s = , }10;9{u = , 3.0xmin =  şi 05.0h = , iar 
pentru funcţia sinus hiperbolic am ales }7,5,4{w = , 1u = , 0xmin =  şi 05.0d = . 
Formele normalizate ale acestor funcţii de compresie propuse şi a legii-μ sunt 
prezentate în Figura 4.33. 
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Figura 4.33. Funcţiile de compresie: μ-law, exponenţiala, sinus hiperbolic inversat, logistică. 

 
Rezultatele numerice referitoare la eficienţa de reducere a PAPR şi performanţa BER 
obţinute pentru un semnal OFDM cu 128N =  subpurtătoare modulate 16-QAM, sunt 
reprezentate în forma grafică în Figura 4.34 respectiv Figura 4.35, în care fiecare 
dintre cazurile particulare ale funcţiilor propuse este indexat cu literele A, B şi C. 
Prin compararea curbelor CCDF, se poate constata că în raport cu funcţiile standard 
alese ca referinţă, pentru setul de valori ales pentru parametrii de configurare, 
funcţiile propuse prezintă o eficienţă medie de reducere a PAPR. Avantajul utilizării 
acestor funcţii este pus în evidenţă prin corelarea curbelor CCDF cu caracteristicile 
BER corespunzătoare acestora. Astfel, în cazul în care semnalul OFDM este 
comprimat conform variantei C a funcţiei sinus hiperbolic inversat, se obţine o 
eficienţă de reducere a PAPR mai bună decât în cazul utilizării funcţiei exponenţiale 
şi o performanţă BER mai bună decât cea corespunzătoare unei compresii de semnal 
conform legii μ sau funcţiei exponenţiale. Modificarea graduală a parametrului 
variabil w  conduce la o creştere a eficienţei de reducere a PAPR şi o uşoară scădere 
a performanţei BER. În cazul variantelor alese pentru funcţia logistică, 
performanţele compresiei de semnal sunt la un nivel mediu în raport cu funcţiile de 
referinţă.  

Astfel, putem trage concluzia că forma funcţiilor de compresie cât şi 
parametrii caracteristici acestora au o influenţă semnificativă asupra caracteristicilor 
CCDF(PAPR) şi BER(SNR) ale semnalului compandat. Este evident că acest lucru 
poate avea impact direct semnificativ şi asupra regimului de funcţionare al 
amplificatorului de putere. Toate funcţiile de compresie sunt concave şi au valori 
mai mari decât funcţia identică pe tot domeniul de definiţie. Această proprietate 
este importantă şi necesară, deoarece ea asigură amplificarea neliniară, prin care se 
realizează compandarea semnalului util. 
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Semnalul Original
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Figura 4.34. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnici de 

compresie. 
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Figura 4.35. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicilor de compresie. 
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De aici rezultă că în urma acestei operaţii, densitatea de probabilitate se modifică şi 
în consecinţă amplitudinea medie a semnalului va creşte considerabil. În funcţie de 
caz, acest lucru poate prezenta atât avantaje cât şi dezavantaje. Creşterea puterii 
medii a semnalului conduce la o îmbunătăţire a raportului semnal-zgomot, cu 
condiţia ca operaţia inversă de expandare să nu introducă erori suplimentare. Mai 
precis, dacă funcţia de compresie are o variaţie semnificativă pe tot domeniul de 
definiţie, atunci operaţia inversă poate fi făcută în condiţii acceptabile şi în prezenţa 
unui zgomot în canalul de comunicaţii. Însă, dacă funcţia de compresie prezintă un 
palier aproape orizontal, având o formă similară modelului liniar limitator, atunci 
operaţia de compresie va introduce distorsiuni neliniare necompensabile în prezenţa 
zgomotului, fapt ce în mod evident va conduce la o degradare a performanţei BER. 
Admiţând că funcţia aleasă realizează o compresie reversibilă, problema rămasă 
este cea a dependenţei regimului de funcţionare al amplificatorului, de noua 
densitate de probabilitate a semnalului compandat. Aşa cum am putut remarca din 
modul în care funcţiile de compresie au fost definite, amplificarea liniară efectuată 
după aplicarea acestora nu reduce puterea maximă, reducerea PAPR fiind obţinută 
prin creşterea puterii medii a semnalului. Astfel, dacă această putere de vârf este 
suficient de mare, există posibilitatea ca dispozitivul amplificator să intre în limitare 
sau să prezinte un efect de memorie semnificativ. Pentru a evita acest inconvenient, 
este necesară o amplificare dinamică, care să depindă de puterea de vârf a 
secvenţei de semnal corespunzătoare simbolului OFDM curent comprimat. O altă 
rezolvare a acestei probleme constă în utilizarea tehnicilor de compresie adaptivă, 
ce reprezintă subiectul următoarei secţiuni din acest capitol. 
 

4.11.1. Tehnici de compresie adaptivă 
 

Aşa cum am putut remarca din expunerea din cadrul secţiunii anterioare, 
caracteristicile semnalului comprimat depind mult de forma concretă a funcţiei 
neliniare alese. Aceste rezultate corespund cazului când pentru semnalul util au fost 
luate în considerare un număr considerabil de simboluri OFDM, a căror eşantioane 
corespunzătoare reprezentării în domeniul frecvenţă au o distribuţie uniformă. În 
cadrul capitolului introductiv am putut vedea că eşantioanele reprezentării în 
domeniul timp a semnalului OFDM au o distribuţie de tip Rayleigh, a cărei 
caracteristică principală este prezenţa unor vârfuri de semnal la momente de timp 
repartizate aleator. Din acest motiv, fiecare dintre secvenţele de semnal OFDM în 
domeniul timp poate prezenta diferenţe semnificative în ceea ce priveşte distribuţia 
şi amplitudinea acestor vârfuri de semnal. Din această cauză, utilizarea unei funcţii 
de compresie cu valori constante pentru parametri de control, conduce la o scădere 
semnificativă a eficienţei de reducere a PAPR sau a performanţei BER. Pentru a 
contracara acest inconvenient, în lucrările [117] şi [118] am propus două tehnici 
adaptive, care pensupun o compresie variabilă a semnalului util, folosind un set de 
funcţii şi un criteriu de selecţie prestabilite. Deoarece algoritmii de selectare a 
funcţiei de compresie depind de amplitudinea maximă şi de nivelul mediu al 
reprezentării în domeniul timp al simbolului OFDM de prelucrat, aceste technici sunt 
utlizate împreună cu tehnica clipping. Astfel, într-o primă etapă, semnalul util este 
supus limitării în domeniul timp şi filtrării în domeniul frecvenţă, pentru a elimina 
vârfurile de semnal de amplitudine extrem de mare. Apoi, semnalul astfel obţinut 
este supus operaţiei de compandare adaptivă, conform uneia dintre funcţiile din 
setul predefinit. Această tehnică compusă, reprezintă o soluţie standard pentru 
reducerea PAPR şi totodată pune în evidenţă avantajele celor două medode de 

BUPT



 

 

154  4.Tehnici de reducere a PAPR 

compresie adaptivă propuse. Desigur, tehnicile de compresie pot fi folosite şi în 
combinaţie cu alte tehnici de reducere a PAPR, însă acest subiect va fi prezentat pe 
larg în capitolul următor. Astfel, în cele ce urmează în cadrul acestei secţiuni, vom 
continua cu prezentarea detaliată a celor două tehnici de compresie adaptivă.  

Prima tehnică adaptivă propusă, presupune generarea unui set de funcţii 
compuse de tip cvasiliniar, a căror formă compactă este: 
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(4.75) 
 
unde amplitudinea semnalului de intare x este deja normată la amplitudinea de 
limită A . Elementele setului de funcţii considerat se deosebesc între ele prin 
coordonatele punctului de tranziţie ( )nn y,x  , ce sunt alese conform expresiei: 
 
 ( ) ( )yyyxxxnnfct dncjdncyjxA ⋅+⋅+⋅+=⋅+=  , (4.76) 
 
unde ( )yx c,c  reprezintă coordonatele punctului iniţial, { }yx d,d  reprezintă 

incrementul pe cele două axe ale sistemului de referinţă, iar { }yx n,n  sunt numărul 
de paşi pe cele două direcţii. Simulările din cadrul acestei teze, consideră setul de 
funcţii cvasiliniare la care 35.0cx = , 60.0cy = , 05.0dx = , 05.0dy = , [ ]4..1nx = , 

[ ]4..1ny = , respectiv 7.0c = . Dintre acestea, funcţiile cvasiliniare a căror indici 

incrementali au valorile 4n,n yx < , sunt reprezentate grafic în Figura 4.36. 
Algoritmul adaptiv presupune alegerea uneia dintre aceste funcţii, care prezintă 
gradul de compresie optim pentru compresia simbolului OFDM curent. Acest lucru 
este realizat prin minimizarea diferenţei dintre punctul de tranziţie fctA  şi punctul 
de comparaţie sigA , ale cărui coordonate sunt date de expresia: 
 

 ( )( )
( )[ ] cryxsig kαj
txE

txmax
αA ⋅⋅+⋅=  , (4.77) 

 

unde xα  este un factor de scalare al raportului dintre puterea maximă şi medie a 
semnalului, iar yα  este factorul de scalare al parametrului crk  ce reprezintă 

valoarea medie impusă pentru nivelul PAPR. Alegând 1αx = , 1αy =  şi 6.0kcr = , 
se obţine o reducere a mărimii PAPR a semnalului OFDM compus din 128N =  
subpurtătoare independente, modulate 16-QAM, conform curbelor CCDF din Figura 
4.37. Se poate observa, că pentru setul de parametri aleşi, această tehnică adaptivă 
are aceeaşi eficienţă ca şi în cazul funcţiei exponenţiale alese ca referinţă. În 
schimb, prin compararea curbelor BER reprezentate în Figura 4.38, se poate 
remarca faptul că tehnica adaptivă propusă, face ca semnalul OFDM astfel 
comprimat să fie mult mai potrivit cazului în care raportul semnal zgomot este 
relativ mic, ceea ce reprezintă avantajul principal al acestei tehnici. 
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Figura 4.36. Setul de funcţii cvasiliniare utilizate în tehnica adaptivă bazată pe variaţia 

punctului de tranziţie. (reprezentarea este facută pt. indici incrementali cu valori între [1..3]. 
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Semnalul Original
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Lin-rap.polinom (C)
Lin-Polinom adaptat  

 
Figura 4.37. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica 

adaptivă de compresie cu funcţii cvasiliniare. 
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Figura 4.38. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii adaptive de compresie cu funcţii cvasiliniare. 

 
Cea de-a doua tehnică adaptivă de compresie, presupune generarea unui 

set de funcţii neliniare, doar prin modificarea unui singur parametru. Apoi, 
compresia semnalului se face în funcţie de amplitudinea medie, conform 
următoarelor etape. La început, pentru primul simbol OFDM, compresia se 
realizează folosind funcţia cu indicele din mijlocul  intervalului ]1M,0[ −  şi 
variabilele ce reprezintă domeniul de valori ale amplitudinii medii, a semnalului de 
intrare, la valoarea curentă : crtmaxmin μμμ == . Începând cu al  doilea cadru 
OFDM, acest interval se actualizează conform expresiilor : 
 
 ( )

( )⎩
⎨
⎧

=
=

crtmaxmax
crtminmin
μ,μmaxμ
μ,μminμ

 . (4.78) 

 
Cu aceste mărimi cunoscute, indicele funcţiei cu care urmează să se efectueze 
compresia se caclulează conform relaţiei: 
 
 ( ) ( ) Mμμ/μμnr minmaxrefmax ⋅−−=  . (4.79) 
 
Acest procedeu este reprezentat grafic în Figura 4.39. De remarcat, faptul că acest 
indice, conform relaţiei de mai sus, scade odată cu creşterea nivelului mediu al 
semnalului. Acest lucru, se datorează modului în care au fost indexate funcţiile din 
cadrul setului generat. Varianta inversă, corespunde cazului în care funcţia cu gradul 
cel mai mare de compresie are indicele cel mai mic. 
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Figura 4.39. Diagrama explicativă pentru tehnica de compresie adaptivă bazată pe evaluarea 

nivelului mediu al semnalului. 

 
Simulările numerice pentru această tehnică de compresie adaptivă, 

prezentate în cadrul acestei teze, au fost efectuate pentru cazul în care setul de 
funcţii de tipul sinus hiperbolic invers, a fost generat pentru cazul în care parametrul 

1u =  rămâne constant, iar valoarea celuilalt parametru caracteristic, variază pe 
intervalul [ ]20,3w ∈ . Aceste valori au fost calculate astfel încât variaţia tangetei în 
origine să fie uniform crescătoare pentru toate funcţiile din cadrul setului. În acest 
fel, se obţine setul de funcţii, a căror reprezentare grafică este dată în Figura 4.40. 
Aplicând această tehnică adaptivă pentru compresia unui semnal OFDM compus din 

128N =  subpurtătoare independente, modulate 16-QAM, se obţine o reducere a 
PAPR conform curbelor CCDF reprezentate grafic în Figura 4.41 şi o calitate a 
comunicaţiei de date, conform curbelor BER reprezentate grafic în Figura 4.42. 
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Figura 4.40. Setul de funcţii de tipul inversul sinusului hiperbolic, obţinut prin modificarea 

unui parametru specific. 
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Semnalul Original
doar clipping
legea-μ
fct. exponentiala
rap.poliom gr.1
sinus hip.inv. (A)
sinus hip.inv. (B)
sinus hip.inv. (C)
sin.hyp.inv. adaptat  

 
Figura 4.41. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica 

adaptivă bazată pe evaluarea nivelului mediu al semnalului, asociată cu legea de compandare 
inv.sin hip. 
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Figura 4.42. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii adaptive bazată pe evaluarea nivelului mediu al semnalului. 
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Se poate remarca faptul, că de această dată, curba CCDF ce descrie eficienţa de 
reducere a vârfurilor de semnal pentru această tehnică adaptivă, se situează între 
curbele corespunzătoare celor două funcţii de compresie de referinţă: legea-μ şi 
legea de tip exponenţial. Chiar dacă acest lucru reprezintă un câştig suplimentar în 
raport cu tehnica precedentă, avantajul cel mai semnificativ constă în creşterea 
calităţii transmisiei de date, conform curbei BER care indică o rată a erorii de bit mai 
mică decât cele corespunzătoare celor două funcţii de referinţă, pentru o gamă mult 
mai mare de valori ale raportului semnal-zgomot. 
 O altă caracteristică importantă a acestei tehnici adaptive, este 
generalizarea, dat fiind faptul că algoritmul prezentat anterior poate fi aplicat şi 
pentru alte funcţii de compresie. Desigur, dacă acest algoritm operează cu alte 
funcţii neliniare, performanţele pot să difere. Un astfel de exemplu este cel al 
funcţiei de tipul logaritm-în-logaritm, a cărei formă generalizată propusă în lucrarea 
[119] este: 
 
 ( ) ( )( )xkklnkxkklnxg cebadlginlg ⋅+⋅+⋅+=  . (4.80) 
 
Din expresia de mai sus, se poate remarca faptul, că această funcţie reprezintă 
logaritmul unei combinaţii liniare dintre variabila funcţiei şi logaritmul unei alte 
transformări liniare ale acestei variabile. Această combinaţie, permite obţinerea unei 
funcţii logaritmice al cărei grad de compresie poate fi ajustat în mod corespunzător 
prin modificarea parametrilor acesteia. Inversa acestei funcţii poate fi scrisă sub 
forma următoarei expresii:  
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unde LambertW reprezintă soluţia ecuaţiei de tipul xew w =⋅ . Pentru 
implementarea practică se pune problema stabilirii domeniului de valori. Asemenea 
cazurilor anterioare, acest lucru se poate obţine impunând o limită derivatei de 
ordinul întâi, care în acest caz este: 
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Pentru scalarea funcţiei pe domeniul de valori normat la amplitudinea maximă 
admisă A , şi în acest caz este necesară aplicarea unei transformări liniare pentru 
abscisă şi ordonată, conform relaţiei:  
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A
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unde coeficienţii yxyx o,o,k,k , sunt calculaţi ca şi în cazul funcţiei de tipul sinus 
hiperbolic. 
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Aprecierea performanţelor compresiei de semnal utilizând această funcţie 
neliniară a fost făcută atât în context static, cât şi în context dinamic, conform 
algoritmului adaptiv prezentat anterior, pentru cazul în care parametrii de 
configurare au următoarele valori: 3ka = , 10kb = ,  2kd = , 1ke = , iar pentru 

[ ]1,0kc ∈ , valorile au fost calculate astfel încât tangenta în origine sa aibă o variaţie 
liniară faţă de indicele de referinţă. Pentru cazul în care valoarea de prag a derivatei 
este 25.0d = , acest set de funcţii prezintă o formă similară cu legea-μ, aşa cum se 
poate vedea din Figura 4.43. Considerând şi de această dată că semnalul OFDM este 
compus din 128N =  subpurtătoare independente, modulate 16-QAM, se obţine o 
reducere a PAPR conform curbelor CCDF reprezentate grafic în Figura 4.44 şi o 
performanţă a comunicaţiei de date, conform curbelor BER reprezentate grafic în 
Figura 4.45. În acest caz, eficienţa de reducere a PAPR este aproximativ similară cu 
cea corespuspunzătoare compresiei cu legea-μ. Însă, avantajul principal constă în 
faptul că rata erorii de bit este semnificativ mai mică decât cea corespunzătoare 
funcţiei de referinţă menţionate. Îmbunătăţirea performanţei BER se poate constata 
şi în cazul compresiei statice, fapt ce este exemplificat pentru { }5.0;1kc ∈ , 
experimente ce sunt indexate cu literele A şi B în cadrul legendelor figurilor 
menţionate. În cazul unei diminuări suplimentare a valorii parametrului variabil, se 
obţine o creştere mai mare a eficienţei de reducere a PAPR, cu preţul unei degradări 
a performanţei BER, lucru pus în evidentă pentru cazul în care 0kc = , experiment 
care este indexat cu litera C, în cadrul legendei aceloraşi figuri. 
 
 

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1
Set de functii de compandare de tip log-in-log

Semnal Intrare

Se
m

na
l I

es
ire

 

 

idx= 1; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=1.00, k

d
=2, k

e
=1

idx= 2; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.77, k

d
=2, k

e
=1

idx= 3; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.60, k

d
=2, k

e
=1

idx= 4; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.47, k

d
=2, k

e
=1

idx= 5; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.37, k

d
=2, k

e
=1

idx= 6; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.28, k

d
=2, k

e
=1

idx= 7; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.21, k

d
=2, k

e
=1

idx= 8; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.15, k

d
=2, k

e
=1

idx= 9; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.11, k

d
=2, k

e
=1

idx=10; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.06, k

d
=2, k

e
=1

idx=11; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.03, k

d
=2, k

e
=1

idx=12; k
a
=3, k

b
=10, k

c
=0.00, k

d
=2, k

e
=1  

 
Figura 4.43. Setul de funcţii de tipul logaritm-în-logaritm, obţinut prin modificarea unui 

parametru specific. 
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Figura 4.44. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizând tehnica 

adaptivă bazată pe evaluarea nivelului mediu al semnalului, asociată cu legea de compandare 
log-în-log. 
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Figura 4.45. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii adaptive bazată pe evaluarea nivelului mediu al semnalului. 
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Un aspect important este cel al numărului de operaţii matematice necesar 
pentru a implementa funcţia de compresie dorită. Deoarece funcţia matematică 
LambertW este foarte costisitoare ca timp de calcul, implementarea practică 
necesită utilizarea unor tehnici de interpolare liniară. Acest lucru a fost utilizat şi în 
cazul prezentelor simulări numerice, pentru cazul în care numărul de puncte de 
interpolare pentru fiecare dintre funcţiile de tipul log-în-log este 100Npct = . Acest 
număr a fost ales arbitrar, cea mai importantă condiţie necesară şi impusă, fiind 
aceea de a realiza o bună aproximare a curbei analitice. Un criteriu relevant, este şi 
cel al numărului de comparări necesare pentru a identifica segmentul de dreaptă pe 
care se situează punctul a cărui ordonată urmează a fi calculată. Creşterea 
numărului de puncte şi implicit al numărului de segmente, poate conduce la un 
număr mare de comparări, care nu se justifică în raport cu eroarea de cuantizare. 
Desigur, algoritmi specializaţi, ca de exemplu ‘căutarea prin înjumătăţirea 
intervalului’ reduc semnificativ acest număr. O altă soluţie practică este cea a 
calculului paralel, ce permite căutarea concomitentă pe mai multe intervale, însă în 
acest caz, creşte complexitatea dispozitivelor electronice necesare şi implicit 
costurile aferente. Din acest motiv, numărul de puncte de interpolare trebuie ales în 
concordanţă cu puterea de calcul a procesorului de semnal utilizat. 
 Analizând rezultatele obţinute prin intermediul simulărilor Monte Carlo 
efectuate şi prezentate în cadrul acestei secţiuni, am putut remarca diferitele 
trăsături ale funcţiilor de compresie standard şi a celor propuse. De asemenea, am 
văzut că utilizarea unei tehnici adaptive de compresie, conduce la îmbunătăţirea 
performanţelor BER sau creşterea eficienţei de reducere a PAPR. Acest câştig se 
obţine cu preţul unei complexităţi computaţionale mai ridicate la receptor, care însă 
pentru structurile de calcul moderne nu reprezintă un impediment, cel puţin în cazul 
în care numărul de funcţii nu este prea mare. Astfel, alegerea unei funcţii pentru a 
realiza o compresie statică sau dinamică, trebuie făcută în concordanţă cu criteriile 
şi cerinţele sistemului de comunicaţii respectiv caracteristicile canalului utilizat. 

 

4.11.2. Analiza statistică a semnalului OFDM comprimat 
 

În secţiunile precedente dedicate tehnicilor de compresie a semnalului 
OFDM, am făcut o apreciere a performanţelor acestora din prisma caracteristicilor de 
tip CCDF(PAPR) şi a curbelor de tip BER(SNR). Aceste diagrame permit o bună 
evaluare a tehnicilor de compresie din punctul de vedere al estompării vârfurilor de 
semnal şi al calităţii legăturii dintre sistemele de comunicaţii, însă nu oferă nici o 
informaţie în ceea ce priveşte parametrii de semnal din perspectiva amplificatorului 
de putere. Acest tip de caracterizare este important în ceea ce priveşte posibilele 
modificări ale regimului de funcţionare al amplificatoarelor de putere, dat fiind faptul 
că aceste dispozitive prezintă un anumit grad de neliniaritate, aşa cum a fost 
prezentat pe larg în capitolul anterior. Din acest motiv, în cadrul acestei secţiuni, 
vom prezenta analiza statistică de ordinul unu şi doi a semnalului OFDM comprimat 
din domeniul timp. În acest sens, vom considera funcţiile neliniare de tip raport de 
polinoame de gradul întâi şi inversul sinusului hiperbolic, ale căror expresii 
matematice au fost prezentate în cadrul secţiunii dedicate tehnicilor de compresie a 
semnalului OFDM. 
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4.11.2.1. Analiza statistică de ordinul întâi  
 

O primă caracterizare a semnalului OFDM compandat poate fi făcută 
utilizând parametrii statistici de ordinul întâi. Astfel, în cadrul acestei secţiuni vom 
prezenta câţiva parametri statistici standard precum amplitudinea medie, puterea 
medie şi varianta semnnalului OFDM funcţie de mărimea specifică σ şi variaţia 
parametrului variabil al funcţiei de compresie. Aceşti parametri pot fi calculaţi cu 
ajutorul următoarelor relaţii matematice: 
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Se poate remarca faptul că determinarea acestor mărimi se poate face în două 
moduri: fie prin efectuarea calcului integral pentru variabila aleatoare originală a 
cărei densitate de probabilitate este de tip Rayleigh, fie pentru noua variabilă 
aleatoare, a cărei densitate de probabilitate este diferită. Dacă alegem prima 
variantă de calcul, atunci operaţiile necesare sunt doar integralele de mai sus, 
ţinând cont de funcţia densitate de probabilitate Rayleigh şi funcţiile de compresie 
alese. Pentru a efectua acest calcul, în cadrul acestei teze am considerat setul de 
funcţii de tipul raport de polinoame de ordinul întâi, la care parametrul variabil are 
următoarele valori posibile: }7.0;6.0;5.0;4.0;3.0;2.0;1.0{c =  şi setul de funcţii de 
tip sinus hiperbolic inversat, la care parametrul fix are valoarea 1u = , iar cel 
variabil poate lua una din următoarele valori: }90;57;34;20;12;6;3{w = . Aceste 
seturi de funcţii sunt reprezentate grafic în Figura 4.46 respectiv Figura 4.47. Aceste 
valori au fost alese arbitrar, astfel încât diferenţa dintre ele să fie suficient de mare 
pentru a pune în evidenţă modificarea gradului de compresie. Din aceste figuri se 
poate remarca faptul că amplificarea neliniară pe domeniul normalizat de 
amplitudini, determină o creştere neuniformă a amplitudinii semnalului compandat. 
Acest lucru poate fi pus uşor în evidenţă dacă se evaluează distribuţia de 
probabilitate a amplitudinilor semnalului OFDM compandat. Notând cu ( )xpX  
densitatea de probabilitate a semnalui original, şi cu ( )ypY  densitatea de 
probabilitate a semnalului comprimat conform funcţiei ( )xfy = , legătura dintre 
aceste mărimi statistice este: 
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Figura 4.46. Setul de funcţii de tip raport de polinoame de ordinul întâi, utilizat în analiza 

statistică. 
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Figura 4.47. Setul de funcţii de tip inversul sinusului hiperbolic, utilizat în analiza statistică. 
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Aplicând transformarea de variabilă aleatoare conform cu relaţia (4.87) pentru 
funcţia de tip raport de polinoame de gradul întâi scrisă sub forma expresiei (4.51), 
noua distribuţie de probabilitate a amplitudinii semnalului compandat este: 
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Din expresiile funcţiei de compresie şi a densităţii de probabilitate indicate anterior 
se poate observa că pentru c/Ay = , apare o excepţie de tipul împărţire la zero. 
Pornind de la premisa că în realitatea practică, amplitudinea maximă admisă nu este 
depăşită, această excepţie nu ridică probleme. Însă, dacă dorim să reprezentăm 
această funcţie pe tot ecartul de valori real pozitive, atunci funcţia de compresie 
trebuie extinsă. O soluţie pentru această problemă este de a utiliza o funcţie liniară 
cu pantă relativ mică, pentru compresia eşantioanelor de semnal mai mari decât 
amplitudinea critică. În acest caz, funcţia compusă de compresie este: 
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unde ak  şi bk  sunt constantele ce definesc panta şi decalajul faţă de origine a 
funcţiei liniare. Pentru ca această funcţie să aibă un caracter atenuator pronunţat, 
alegem ca derivata acestei funcţii să fie mai mică decât cea a funcţiei de compresie 
originală în punctul corespunzător amplitudinii maxime. Acest lucru înseamnă că: 

( ) Ac1kka ⋅−⋅=  , respectiv ( )( )c1k1Akb −⋅−⋅= , unde ( ]1,0k ∈  este factorul de 
reducere al pantei funcţiei liniare în raport cu derivata funcţiei de compresie 
originală în punctul de amplitudine maximă. Pentru componenta liniară astfel 
definită, noua densitate de probabilitate este: 
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Aplicând aceeaşi regulă de transformare (4.87), pentru funcţia trigonometrică 
inversă de tipul sinusului hiperbolic generalizat, scrisă sub formă (4.73), densitatea 
de probabilitate a semnalului compandat este: 
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Funcţia densitate de probabilitate a modulelor eşantioanelor semnalului 
OFDM comprimat în baza funcţiei neliniare de tip raport de polinoame de ordinul 
întâi, este reprezentată în Figura 4.48, pentru diferitele valori ale parametrului, 
menţionate anterior. Se poate remarca deplasarea maximului, corespunzător 
amplitudinii cu cea mai mare probabilitate, înspre valori mai mari, conform 
modificării parametrului variabil, ce descrie gradul de compresie. În consecinţă, aşa 
cum s-a afirmat şi mai devreme, descreşterea PAPR a semnalui comprimat se 
datorează creşterii puterii medii a semnalului transmis. O situaţie similară se 
regăseşte şi în cazul funcţiei trigonometrice de tipul sinusul hiperbolic generalizat 
inversat, a cărei densitate de probabilitate, pentru diferitele valori particulare ale 
parametrului variabil, este reprezentată grafic în Figura 4.49. Deosebirea dintre cele 
două seturi, se regăseşte în variaţia probabilităţii amplitudinii, ce se datorează 
formelor diferite ale funcţiilor de compresie considerate. Creşterea amplitudinii 
modulelor eşantioanelor semnalului se poate observa şi din evaluarea parametrilor 
statistici de ordinul întâi, menţionaţi în cadrul acestei secţiuni. Diagramele de 
amplitudine medie corespunzătoare celor două seturi, funcţie de valoarea modală σ, 
sunt reprezentate în Figura 4.50 pentru funcţiile de tip raport de polinoame de 
ordinul întâi, respectiv în Figura 4.51 pentru  funcţiile de tipul inversul sinusului 
hiperbolic generalizat. În acelaşi format, diagramele de putere medie funcţie de 
aceeaşi mărime, pentru diferitele valori ale parametrului variabil al funcţiilor de 
compresie din cadrul celor două grupe sunt reprezentate grafic în Figura 4.52 
respectiv Figura 4.53. Aceste diagrame sunt importante, dat fiind faptul că o 
creştere semnificativă a puterii medii a semnalului util conduce la o probabilitate 
mai mare ca amplificatorul de putere să intre în regim de saturaţie, sau cel puţin să 
mărească efectul  de memorie asupra semnalului de ieşire. Totodată, creşterea 
neliniară a amplitudinii semnalului util implică descreşterea corespunzătoare a 
variantei acestuia, conform cu diagramele prezentate în Figura 4.54 respectiv Figura 
4.55. Faptul că aceste curbe prezintă o tendinţă de saturaţie, indică o diminuare a 
diferenţelor dintre valorile posibile ale amplitudinii semnalului util. Acest lucru 
implică o dificultate mai mare de a discerne eşantioanele de semnal de către 
receptor, în condiţiile transmisiei printr-un canal cu nivel de zgomot ridicat, deci o 
degradare semnificativă a performanţelor BER. 
De asemenea, cunoscând distribuţia de probabilitate, se poate face o apreciere a 
eficienţei de reducere a PAPR a tehnicii utilizate pentru compresia semnalului OFDM. 
Acest lucru se poare realiza, prin evaluarea expresiei (4.9), utilizând densităţile de 
probabilitate calculate. Astfel, curbele teoretice reprezentând distribuţia cumulativă 
complementară pentru semnalul OFDM comprimat în baza funcţiei neliniare descrisă 
prin intermediul expresiilor (4.51) şi (4.89), ale cărui eşantioane au o densitate de 
probabilitate conform cu expresiile (4.88) şi (4.90), sunt reprezentate grafic în 
Figura 4.56. În mod similar, curbele CCDF pentru semnalul OFDM comprimat în baza 
funcţiei neliniare definită prin interemediul expresiei (4.73), ale cărui eşantioane au 
o densitate de probabilitate conform expresiei (4.91), sunt reprezentate grafic în 
Figura 4.57. Desigur, aceste rezultate, pot să difere de situaţia reală, dat fiind faptul 
că densitatea de probabilitate a semnalului OFDM real prezintă abateri de la 
caracteristica teoretică de tip Rayleigh, funcţie de numărul de subpurtătoare, 
factorul de supraeşantionare şi constelaţia de puncte utilizată de către modulatorul 
în banda de bază. De asemenea, ipoteza de independenţă statistică pe baza căreia a 
fost scrisă ecuaţia (4.9) nu este verificată exact în practică. Prezentele diagrame au 
fost obţinute prin evaluarea relaţiilor corespunzătoare descrise mai sus, pentru cazul 
în care semnalul OFDM este alcătuit din 128N =  subpurtătoare şi foloseşte un 
factor de supraeşantionare 8.2α = , menţionat în literatura de specialitate. 

BUPT



 

 

4.11. Tehnici de compresie 167 

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

Amplitudine

PD
F

PDF al semnalului OFDM comprimat

 

 

necomprimat  
c = 0.10
c = 0.20
c = 0.30
c = 0.40
c = 0.50
c = 0.60
c = 0.70

 
Figura 4.48. Densitatea de probabilitate a modulelor eşantioanelor semnalului OFDM 

compandat în baza funcţiei de tip raport de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.49. Densitatea de probabilitate a modulelor eşantioanelor semnalului OFDM 

compandat în baza funcţiei de tip inversul sinusului hiperbolic generalizat. 
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Figura 4.50. Amplitudinea medie a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip raport 

de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.51. Amplitudinea medie a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip 

inversul sinusului hiperbolic generalizat. 

 

BUPT



 

 

4.11. Tehnici de compresie 169 

0 0.5 1 1.5
0

1

2

3

4

5

6

7

σ

Pu
te

re
a 

m
ed

ie
Puterea medie a semnalului comprimat

 

 

necomprimat  
c = 0.10
c = 0.20
c = 0.30
c = 0.40
c = 0.50
c = 0.60
c = 0.70

 
Figura 4.52. Puterea medie a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip raport de 

polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.53. Puterea medie a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip inversul 

sinusului hiperbolic generalizat. 
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Figura 4.54. Varianta semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip raport de polinoame 

de ordinul întâi. 
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Figura 4.55. Varianta semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de tip inversul sinusului 

hiperbolic generalizat. 
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Figura 4.56. Curbele CCDF pentru semnalul OFDM comprimat în baza funcţiilor neliniare de 

tip raport de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.57. Curbele CCDF pentru semnalul OFDM comprimat în baza funcţiilor neliniare de 

tip inversul sinusului hiperbolic generalizat. 
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Figura 4.58. Eficienţa de reducerea a PAPR a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de 

tip raport de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.59. Eficienţa de reducerea a PAPR a semnalului OFDM compandat în baza funcţiei de 

tip inversul sinusului hiperbolic generalizat. 
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O altă apreciere, se poate face dacă admitem că amplitudinea maximă a 
semnalului este cunoscută, aşa cum este cazul în care tehnica de compresie este 
precedată de operaţia de limitare a eşantioanelor. Astfel, putem aprecia gradul de 
diminuare a PAPR, calculând raportul dintre valoarea PAPR a semnalului deja limitat 
şi aceeaşi mărime pentru semnalul compandat. Variaţia acestui raport, pentru 
funcţiile de compresie considerate în cadrul acestei secţiuni, este arătată în Figura 
4.58 respectiv Figura 4.59. Aceste rezultate au fost obţinute pentru o amplitudine 
maximă de referinţă 3A = . Aceste valori reprezintă un maxim, dat fiind faptul că nu 
toate secvenţele de semnal ale diferitelor simboluri OFDM conţin eşantioane de 
amplitudine maximă. Totuşi şi în aceste condiţii, aceste mărimi pot caracteriza 
gradul de reducere al PAPR al semnalului OFDM obţinut în urma compresiei cu 
funcţiile neliniare considerate, pentru diferite valori ale parametrului variabil 
considerat. 
 

4.11.2.2. Analiza statistică de ordinul doi 
 

Caracterizarea mai detaliată a semnalului OFDM comprimat poate fi făcută, 
dacă ţinem cont şi de alţi parametri statistici. Dintre aceştia, rata de trecere peste 
un prag dat (LCR), respectiv durata medie a secvenţelor a căror amplitudine nu 
depăşeşte un nivel impus (AFD), reprezintă doi parametri specifici, ce oferă 
informaţii despre dinamica semnalului obţinut în urma compresiei. Dat fiind faptul că 
determinarea acestor doi parametri necesită efectuarea unor operaţii matematice 
specifice, comune tuturor funcţiilor de compresie, baza teoretică a acestui calcul va 
fi prezentată o singură dată, pentru cazul funcţiilor de tipul raport de polinoame de 
gradul întâi. Din acest motiv, pentru funcţiile de tipul inversul sinusului hiperbolic 
generalizat, vor fi prezentate doar relaţiile mai relevante. Este cunoscut din teoria 
matematică, că rata de trecere peste un prag dat este definită ca fiind [120]: 
 
 

( )∫
∞

⋅⋅⋅=

0
XX xdx,xpxx)x(LCR &&& &  , (4.92) 

 
unde x&  reprezintă derivata în raport cu timpul a variabilei aleatoare x , iar 

( )x,xp XX
&&  este densitatea de probabilitate comună (JPDF) a acestor două variabile. 

Această relaţie este folosită şi pentru a evalua durata medie a secvenţelor a căror 
amplitudine nu depăşeşte un nivel impus, care este definită cu ajutorul expresiei 
[120]: 
 
 
 

)x(LCR
)x(CDF)x(AFD =  , (4.93) 

 
având distribuţia cumulativă a variabilei aleatoare de la numărător, dată de expresia 
(4.9), indicată la începutul acestui capitol. Este evident, că determinarea 
parametrilor statistici LCR şi AFD necesită ca funcţia JPDF să fie cunoscută. În cazul 
semnalului OFDM original, necomprimat, al cărui profil statistic este considerat ca 
fiind de tip Rayleigh, mărimea JPDF poate fi obţinută, particularizând expresia 
generală corespunzătoare distribuţiei de tip Rice [121][122]: 
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unde 0I  reprezintă funcţia Bessel modificată de tipul întâi şi ordinul zero, iar 2σ  

este varianţa variabilei aleatoare x , şi ( )20τ/δσ2  reprezintă varianţa variabilei 
aleatoare derivate x& , în funcţie de constanta δ , ce descrie efectul Doppler. Pentru 
semnalul OFDM compandat,  funcţia JPDF se obţine aplicând următoarea 
transformată [123]: 
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unde y&  este derivata în raport cu timpul a variabilei y , ce descrie procesul aleator 
corespunzător semnalului obţinut în urma compresiei. Relaţia de legătură dintre 
această variabilă şi cea corespunzătoare semnalului original este: 
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Admiţând că variabila x  nu este o funcţie de y& ,  în baza relaţiei anterioare, 
transformata funcţiei JPDF,  poate fi scrisă sub următoarea formă [123]: 
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Aplicând această transformată asupra funcţiei JPDF corespunzătoare funcţiei 
Rayleigh, care este cazul particular 0r = , al expresiei (4.94), utilizând funcţia de 
compresie (4.51), obţinem următoarea funcţie JPDF: 
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Apoi, în baza definiţiei (4.92), pentru mărimea statistică LCR corespunzătoare 
semnalului comprimat în baza funcţiei (4.51), obţinem următoarea expresie: 
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Chiar dacă în practică această relaţie este suficientă, pentru a descrie dependenţa 
acestui parametru şi pentru cazul matematic teoretic, corespunzător eşantioanelor 
de semnal cu amplitudine mai mare decât valoarea de referinţă A , vom considera şi 
funcţia liniară menţionată în cadrul secţiunii anterioare. Astfel, aplicând 
transformata (4.97) asupra funcţiei JPDF descrisă de relaţia (4.94), pentru cazul 
particular 0r = , utilizând funcţia (4.89), obţinem următoarea funcţie JPDF: 
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Apoi, în baza definiţiei (4.92), pentru noua mărime LCR corespunzătoare semnalului 
atenuat conform funcţiei (4.89), vom obţine expresia: 
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În mod similar, pentru funcţia de compresie (4.73), aplicând transformata (4.97), 
vom obţine că funcţia JPDF are următoarea expresie: 
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Astfel, aplicând acelaşi procedeu ca şi în cazul precedent, în baza definiţiei (4.92), 
pentru mărimea statistică LCR corespunzătoare semnalului comprimat în baza 
funcţiei (4.73), vom obţine următoarea expresie: 
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Aşa cum este de aşteptat, analizând expresiile analitice (4.99), (4.101) şi (4.103), 
putem observa cu uşurinţă faptul că mărimea statistică LCR depinde de parametrul 
de control al gradului de compresie. Pentru cele două seturi de funcţii concrete, 
considerate în cadrul secţiunii de analiză statistică, diagramele LCR aferente, sunt 
reprezentate grafic în Figura 4.60 respectiv Figura 4.61. Prin comparaţie, se poate 
remarca creşterea mărimii LCR odată cu creşterea gradului de compresie, precum şi 
deplasarea maximului înspre amplitudini mai mari ale semnalului OFDM compandat. 
Acest aspect este important când amplificarea semnalului se realizează cu 
dispozitive amplificatoare ce prezintă efect de memorie. Aşa cum am putut vedea la 
sfârşitul capitolului doi, modelele matematice ce descriu comportamentul 
dispozitivelor amplificatoare de putere, conţin şi eşantioane anterioare pe lângă 
eşantionul curent aplicat la intrare. Practic, acest lucru înseamnă că amplificarea 
fiecărui eşantion depinde de istoricul semnalului pe un ecart de mai multe eşatioane 
anterioare. Creşterea mărimii LCR indică prezenţa mai multor vârfuri de semnal, 
fapt  ce determină o creştere în pondere a influenţelor eşantioanelor anterioare 
asupra eşantionului curent aplicat la intrarea dispozitivului anterior. Astfel, 
evaluarea LCR este justificată, reprezentând un indicator asupra creşterii efectului 
de memorie asupra semnalului OFDM de la ieşirea amplificatorului de putere. 
 Aprecierea comportamentului acestor dispozitive se poate face şi din prisma 
celuilalt parametru, ce descrie durata impulsurilor pentru un nivel al semnalului dat. 
În cazul funcţiilor de compresie prezentate, determinarea mărimii statistice AFD se 
poate face doar numeric. Astfel, în urma calcului computerizat, pentru funcţiile de 
compresie menţionate, curbele corespunzătoare acestei mărimi statistice, sunt cele 
reprezentate grafic în Figura 4.62 respectiv Figura 4.63. Se poate remarca punctul 
comun corespunzător amplitudinii de referinţă A , în care aceste diagrame îşi 
schimbă proporţiile. Scăderea mărimii AFD pentru amplitudinile mai mici decât A , 
corespunde cu amplificarea neliniară efectuată de funcţiile de compresie pe 
domeniul de amplitudini normalizate, în timp ce creşterea acestui parametru 
statisic, descrie atenuarea eşantioanelor de semnal mai mari decât A . Acest aspect 
este în concordanţă cu definiţia mărimii AFD în funcţie de mărimea LCR, aşa cum 
am prezentat la începutul acestei secţiuni. 
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Figura 4.60. Diagramele LCR pentru semnalul OFDM compandat în baza funcţiei de tip raport 

de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.61. Diagramele LCR pentru semnalul OFDM compandat în baza funcţiei de tip 

inversul sinusului hiperbolic generalizat. 
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Figura 4.62. Diagramele AFD pentru semnalul OFDM compandat în baza funcţiei de tip raport 

de polinoame de ordinul întâi. 
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Figura 4.63. Diagramele AFD pentru semnalul OFDM compandat în baza funcţiei de tip 

inversul sinusului hiperbolic generalizat. 

 

BUPT



 

 

4.12. Technica ACE 179 

4.12. Technica ACE 
 
 Dacă tehnicile anteriore presupuneau modificarea semnalului OFDM fie în 
domeniul frecvenţă fie în domeniul timp, prezenta tehnică realizează reducerea 
PAPR operând asupra ambelor reprezentări ale semnalului original. Primele versiuni 
ale acestei tehnici au fost propuse de către Brian Scott Krongold şi Douglas Jones, 
exploatând geometria specifică a constelaţiilor de puncte de tip M-QAM.  Aşa cum se 
poate observa din Figura 4.64, extinderea domeniului de valori înspre exterior, la 
punctele marginale, aflate la periferia constelaţiei, nu afectează performanţele BER 
şi nici nu schimbă principiul de detecţie de la receptor. Pornind de la această 
observaţie, autorii menţionaţi au propus o tehnică iterativă de clipping ce presupune 
restricţionarea deplasării punctelor conform şablonului prezentat în figura de mai 
jos, după efectuarea limitării propriu-zise a amplitudinii semnalului [124]. Desigur, 
acest procedeu poate fi aplicat şi dacă generarea semnalului OFDM din banda de 
bază presupune utilizarea unei modulaţii de tipul M-PSK, caz în care toate punctele 
pot să se deplaseze, doar înspre exterior, în limitele unor sectoare radiale. Însă, 
datorită caracterului mai general al modulaţiei M-QAM, la care nu este permisă 
modificarea coordonatelor la toate punctele, în prezenta teză vom considera acest 
tip de modulaţie. Din punct de vedere matematic, problema minimizării valorii 
maxime a PAPR pentru tehnica ACE, poate fi scrisă în următoarea formă : 
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 . (4.104) 

 
unde C  reprezintă setul de vectori extinşi kC  pe domeniul de valori ACES  impus 
de către algoritmul utilizat. Deci în cazul ACE reducerea PAPR nu se realizează prin 
creşterea numitorului ci pe baza scăderii numărătorului, obţinându-se un regim mai 
favorabil pentru amplificatorul de putere din structura transmiţătorului.  
 

 
Figura 4.64. Constelaţia extinsă de puncte, de tip 16-QAM, utlilizată în tehnica ACE. Zonele 

rectangulare indică domeniul de valori admise pentru punctele marginale. 
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Pentru semnalul OFDM, ale cărui eşantioane au valori complexe, problema enunţată 
mai sus poate fi rescrisă sub următoarea formă: 
 
 

[ ] { }⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

>−∈≤⋅+

∈

0E,1N...0kECfkx

Emin

2
]k[

SC ACE  . (4.103) 

 
unde E  reprezintă amplitudinea maximă a semnalului prelucrat, iar ]k[f  reprezintă 
linia cu indicele k  al matricii IFFT. Deoarece obţinerea unei soluţii optimale pentru 
această constrângere cuadratică bazată pe o funcţie obiectiv liniară  este foarte 
dificilă, în practică se folosesc algoritmi iterativi mult simplificaţi. Unul dintre aceşti 
algoritmi utilizează o abordare de tipul ‘proiecţiei pe seturi convexe’ (POCS), ce are 
proprietăţi optimale, însă prezintă o convergenţă lentă. Fiecare dintre iteraţiile 
acestui algoritm, conţin următorii paşi [124]: 
 

1) Începând cu un bloc de date X , reprezentând un simbol OFDM format din 
N  eşantioane în domeniul frecvenţă; se calculează transformata IFFT, 
pentru a obţine reprezentarea în domeniul timp, notată cu x . 

2) Evaluează PAPR şi continuă, dacă această mărime este mai mare decât un 
prag dat, sau numărul de iteraţii admise este epuizat. 

3) Se limitează în amplitudine fiecare eşantion [ ] [ ] [ ]nθjenxnx ⋅= , conform 
tehnicii clipping standard, de unde se obţine: 

 
 

[ ] [ ] [ ]
[ ] [ ]⎪⎩

⎪
⎨
⎧

>⋅

≤
=

Anx,eA

Anx,nx
nx nθj  . (4.106) 

 
4) Calculează X  prin intermediul aplicării transformatei FFT asupra semnalului 

limitat x din domeniul timp. 
5) Aplică constrângerile ACE asupra setului de elemente ale lui X , ceea ce 

implică restaurarea coordonatelor iniţiale pentru punctele reprezentând 
interiorul constelaţiei de tip M-QAM, şi ajustarea coordonatelor punctelor 
corespunzătoare exteriorului acestei constelaţii, prin limitarea deplasărilor 
spre margini. Astfel se obţine o reprezentare în domeniul frecvenţă, notată 
X
~

, conform constelaţiei extinse de puncte. 
6) Apreciază numărul de eşantioane a căror amplitudine a fost limitată şi dacă 

acest număr este mai mare decât un prag dat, execută o nouă iteraţie 
începând cu primul pas, pentru X

~
X = . 

 
Având în vedere faptul că pentru nivelurile uzuale ale amplitudinii maxime A , 
numărul de eşantioane de limitat este relativ mic în raport cu numărul total de 
eşantioane ale secvenţei de semnal din domeniul timp ce alcătuieşte simbolul OFDM, 
numărul de operaţii nenule poate fi redus. Acest lucru se poate realiza dacă se ţine 
cont de liniaritatea operaţiei FFT, conform căreia reprezentarea în domeniul 
frecvenţă a semnalului limitat este: 
 
 ( ) [ ] [ ]( )ncnxFFTxFFTCXX +==+=  , (4.107) 
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având semnalul diferenţă complex în domeniul timp, scris sub forma următoarei 
expresii algebrice condiţionale: 
 
 

[ ] [ ]
[ ]( ) [ ] [ ]⎪⎩

⎪
⎨
⎧

>⋅−

≤
=

Anx,enxA

Anx,0
nc nθj  . (4.108) 

 
Un alt aspect important al acestei tehnici, este modul în care constrângerile 

ACE sunt aplicate asupra eşantioanelor de semnal din domeniul timp. Din punct de 
vedere teoretic, condiţia necesară şi suficientă este cea de a forţa atât componenta 
reală cât şi cea imaginară a amplitudinii complexe, să rămână în domeniul de valori 
ce garantează distanţa minimă dintre punctele constelaţiei, aşa cum este arătat în 
Figura 4.65. Conform acestei diagrame, eşantioanelor corespunzătoare punctelor de 
colţ, le este permisă creşterea valorilor ambelor componente, în timp ce 
eşantioanelor marginale laterale le este permisă doar creşterea unei singure 
componente, funcţie de direcţia laturii pe care se află. Astfel, pentru eşantioanele 
situate pe o latură paralelă cu axa numerelor reale le este permisă mărirea 
modulului valorii componentei imaginare şi vice-versa. Dacă pentru aceste puncte 
laterale, aplicarea constrângerilor ACE se rezumă la a restaura valoarea inţială la 
una din coordonate, în cazul punctelor de colţ, această operaţie necesită prelucrarea 
matematică a ambelor componente ale amplitudinii complexe, astfel încât  extd  să 
fie readus la valoarea minimă de zero. Acest lucru poate fi realizat simplu, dacă cele 
două valori sunt tratate independent, aceasta fiind soluţia cea mai frecvent utilizată. 
Generalizarea acestei metode de proiecţie a punctelor marginale conform diagramei 
din Figura 4.66, poate conduce la rezultate similare în ceea ce priveşte reducerea 
PAPR utilizând un număr mai mic de iteraţii, însă doar cu preţul degradării 
performanţei BER. Acest lucru este evident, dat fiind faptul că relaxarea 
constrângerilor impuse acestor puncte, conform inegalităţii minspa dd < , conduce la 
o scădere a distanţei minime dintre punctele alăturate aflate la marginea 
constelaţiei. În oricare dintre variante, restul punctelor, aflate în interiorul 
constelaţiei, reprezentate doar în Figura 4.64, sunt întotdeuna forţate la 
coordonatele inţiale, operaţie ce poate fi implementată extrem de simplu, prin 
copierea valorilor corespunzătoare din cadrul secvenţei originale.  

O soluţie alternativă, este cea în care aducerea punctului înapoi în spaţiul de 
valori admise, se realizează doar prin creşterea modulului amplitudinii complexe 
suficient de mult, pentru a asigura îndeplinirea constrângerii ACE separat pentru 
fiecare dintre componente, conform diagramei reprezentate în Figura 4.67. Această 
abordare, necesită un calcul matematic mai laborios, precum şi tratarea mai multor 
cazuri particulare, fapt ce conduce la o creştere semnificativă a numărului de 
operaţii. De asemenea, un alt inconvenient al acestei modalităţi de proiecţie a 
punctelor marginale ale constelaţiei este creşterea mai pronunţată a energiei medii 
a semnalului prelucrat, aşa cum se poate remarca şi din compararea celor două 
diagrame explicative. Totuşi, datorită îmbunatăţirii eficienţei de reducere a PAPR, 
această abordare poate fi considerată o soluţie plauzibilă. 
 
 
 
 

BUPT



 

 

182  4.Tehnici de reducere a PAPR 

 
 

Figura 4.65. Detalii referitoare la constelaţia extinsă de tip M-QAM, utilizată de către tehnica 
ACE. 

 

 
Figura 4.66. Detalii referitoare la cazul particular corespunzător constelaţiei extinse de tip 16-

QAM, utilizată de către tehnica ACE. 
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Figura 4.67. Detalii referitoare la constelaţia extinsă de tip M-QAM, utilizată de către tehnica 

ACE. 

 
Una dintre tehnicile derivate utilizează un ‘gradient inteligent de proiecţie’ 

(SGP), ce presupune că la fiecare iteraţie, doar o fracţiune din efectul de limitare al 
amplitudinii eşantioanelor să fie preluată în semnalul modificat. Această abordare 
reprezintă şi diferenţa faţă de algoritmul de tip POCS, unde semnalul diferenţă este 
preluat întotdeauna în întregime. Dacă admitem că reducerea PAPR se face separat 
pentru fiecare simbol OFDM, atunci acest algoritm poate fi descris prin următorii 
paşi [124]: 
 

1) Pentru un bloc de date X , reprezentând un simbol OFDM format din N  
eşantioane în domeniul frecvenţă, calculează transformata ( )XIFFTx = . 

2) Se determină semnalul limitat [ ]nx , conform relaţiei (4.106) utilizată şi de 
către algoritmul precedent. 

3) Se calculează semnalul diferenţă din domeniul timp, conform expresiei: 
 
 [ ] [ ] [ ]nxnxnxclip −=  , (4.109) 
 

4) Pentru fiecare eşantion, se calculează proiecţia vectorială, conform cu 
următoarea expresie : 

 
 [ ] [ ] [ ] [ ]nx/nxnxRenk *

clipproj ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ ⋅=  , (4.110) 

 
unde ( )⋅Re  reprezintă partea reală a numărului complex considerat, iar ( )∗⋅  
indică valoarea complex conjugată a mărimii considerate. 
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5) Calculează coeficientul de ajustare μ, pentru toate eşantioanele la care 
factorul de proiecţie este mai mare ca zero, [ ] 0nkproj > , utilizând 
următoarea relaţie: 

 
 

[ ] [ ]
[ ] [ ]maxprojproj

max
nknk

nxx
nμ

−

−
=  , (4.111) 

 
unde ( )xmaxxmax =  , iar maxn reprezintă indicele acestui eşantion. 
Opţional, dacă se doreşte ca creşterea puterii semnalului să fie menţinută 
sub un anumit nivel, al cărui PAPR este specificat de amplitudinea maximă 

limx , atunci, pentru eşantioanele la care este îndeplinită condiţia 
[ ] [ ] limmaxclipmax xnxnμx <⋅− , relaţia anterioară se înlocuieşte cu: 

 
 [ ]

[ ]maxclip

limmax
nx

xxnμ −
=  . (4.112) 

 
6) Calculează semnalul modificat, prin aplicarea unei fracţiuni din semnalul 

diferenţă la semnalul original, conform expresiei: 
 
 [ ] [ ] [ ]nxμnxnx̂ clipmin ⋅+=  , (4.113) 
 

unde ( )μminμmin =  . Dacă această valoare este negativă, atunci algoritmul 
se opreşte la acest pas. 

7) Determină reprezentarea din domeniul frecvenţă a acestui semnal, prin 
efectuarea transformării ( )x̂FFTX̂ = . 

8) Aplică constrângerile ACE asupra semnalului obţinut la pasul precedent, 
pentru a elimina efectul distorsiunilor neliniare. Această operaţie, implică 
utilizarea unei funcţii de tipul ( )X̂constr_aceX

~
= , a cărei implementare se 

bazează pe una din cele două metode de menţinere a coordonatelor 
punctelor în cadrul constelaţiei extinse, aşa cum este arătat în diagramele 
prezentate anterior. Acest semnal reprezintă noua secvenţă de date ce 
urmează a fi prelucrată la următoarea iteraţie. 

9) Dacă numărul maxim de iteraţii a fost depăşit, sau nivelul minim al PAPR 
urmărit a fost atins, algoritmul se opreşte. 
 

Ca o soluţie alternativă la această tehnică, în lucrarea [96] am propus o tehnică 
derivată, ce presupune ca proiecţia graduală a vectorilor înspre exteriorul 
constelaţiei extinse să se realizeze printr-o compresie progresivă doar a vârfurilor de 
semnal, ce depăşesc un prag apriori stabilit. În acest sens, noua tehnică utilizează 
un algoritm de proiecţie graduală în baza unei compresii (CGP) conform cu o funcţie 
cvasi-liniară de forma celei prezentate în cadrul secţiunii dedicată tehnicilor de 
compresie. Alegând în mod corespunzător coordonatele punctului de tranziţie dintre 
componenta liniară şi cea neliniară, compresia semnalului conform cu funcţia 
neliniară descrisă prin intermediul expresiei (4.75) va conduce la o limitare 
diferenţiată şi progresivă a vârfurilor de semnal, lăsând toate celelalte eşantioane 
nemodificate. Fiecare simbol OFDM astfel obţinut este supus constrângerilor ACE, 
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astfel încât la final se ajunge tot la o prelucrare liniară, asemeni celorlalte tehnici de 
acest tip. Admiţând că prelucrarea semnalului se face separat pentru fiecare simbol 
OFDM, algoritmul ACE-CGP se deruleză conform următorilor paşi:  
 

1) Admiţând că  datele de intrare sunt sub forma a N  eşantioane complexe 
reprezentând un simbol OFDM în domeniul frecvenţă, determină 
reprezentarea în domeniul timp, aplicând transformata ( )XIFFTx = . 

2) Determină valorile caracteristice ( )xmaxxmax = , ( )xmediaxmean =  

respectiv 
2/1

CR
2

thr kxEx ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ⋅⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= ,  unde CRk  reprezintă coeficientul de 

limitare prestabilit. 
3) Stabileşte pragul ajustabil, sub forma unei funcţii ce variază între valorile 

limită [ ]maxthr x,x , anterior evaluate. În cazul de faţă, pentru această 
funcţie s-a considerat o variaţie liniară conform expresiei: 

 
 

thrmaxadj x
2R

mx
2R
mRx ⋅

+
+⋅

+
−

=  

, 
(4.104) 

 
unde m  reprezintă indexul iteraţiei curente, iar R  este numărul total de 
iteraţii efectuat de acest algoritm. 

4) Stabileşte punctul de tranziţie, ce caracterizează funcţia cvasi-liniară 
descrisă de expresia (75), conform cu următoarele formule: 

 
 

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

=
=

adjthry
maxthrx

x/xp
x/xp  , (4.105) 

 
5) Efectuează compresia vârfurilor de semnal conform funcţiei de compandare 

de tipul ( ) ( ) ( )A/xgxsgnAxf clinclin ⋅⋅= , considerând amplitudinea de 

normalizare ( )xmaxA = . Pentru a păstra valorile originale la restul 
eşantioanelor, semnalul compandat se scalează în mod corespunzător. 
Astfel, aceste două operaţii sunt descrise prin intermediul relaţiei: 

 
 [ ] [ ]( )

max

adj
clincmp x

x
nxfnx ⋅=  , (4.106) 

 
6) Determină reprezentarea în domeniul frecvenţă a acestui semnal, aplicând 

transformata ( )cmpcmp xFFTX = . 

7) Aplică constrângerile ACE conform cu o funcţie ( )cmpXconstr_aceX
~

= , a 
cărei implementare este în concordanţă cu una din metodele descrise 
anterior. 

8) Obţine noua reprezentare în domeniul timp a simbolului OFDM, aplicând 

transformata ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛= X
~

IFFTx~ . Dacă numărul total de iteraţii a fost depăşit, sau 

s-a ajuns la o valoare PAPR acceptabilă în raport cu un prag prestabilit, 
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algoritmul se opreşte aici. În caz contrar, se repetă execuţia începând cu al 
doilea pas.  

9) Opţional, dacă se doreşte o diminuare a deplasărilor în cadrul constelaţiei 
extinse, atunci se va prelua doar o parte din semnalul diferenţă, în baza 
expresiei : 

 [ ] [ ] [ ] [ ]( )nxnx~μnxnx̂ −⋅+=  , (4.107) 
 
10) De asemenea, pentru ca reprezentarea numerică a celor două componente 

ale valorilor complexe corespunzătoare vectorilor modulatori să se încadreze 
într-un interval dat, se poate recurge la o limitare superioară a deplasărilor 
punctelor în cadrul constelaţiei extinse. În acest sens, după efectuarea 
transformatei Fourier ( )x̂FFTX̂ = , se determină: 

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

[ ]( )( ) [ ]( )( )im

re

A,nX̂imagminnX̂imagsgnj

A,nX̂realminnX̂realsgnnX

⋅⋅

+⋅=
 , (4.108) 

 
unde reA  şi imA  sunt limitele superioare ale celor două componente ale 
eşantioanelor complexe. Dacă numărul total de iteraţii nu a fost depăşit, se 
continuă execuţia acestui algoritm începând cu primul pas. 

 
Pentru a aprecia performanţele tehnicilor de tip ACE, am considerat că secvenţa de 
date de intrare, conţinută în semnalul OFDM compus din 256N =  subpurtătoare 
modulate 16-QAM, este formată din blocuri de date ale căror elemente nu sunt 
corelate între ele. Simulările au fost efectuate pentru cazul în care, algoritmii ACE-
POCS şi ACE-SGP efectuează un număr fix de opt iteraţii, în cadrul cărora limitarea 
semnalului se face cu un raport faţă de valoarea medie 2kCR = , şi un factor de 
supraeşantionare 8p = . Pentru algoritmul ACE-CGP a fost considerată funcţia de 
compresie cvasi-liniară având parametrul de compresie 85.0c = , ce este aplicată 
repetitiv, în cadrul aceluiaşi număr de iteraţii. De asemenea, pentru acest algoritm, 
s-a considerat şi limitarea superioară a coordonatelor punctelor în cadrul constelaţiei 
extinse, conform factorilor de amplitudine ( )( ) 2]m[prealmax/A constre = , respectiv 

( )( ) 2]m[pimagmax/A constim = , unde [ ] { }M...1m,mpconst ∈  reprezintă  mulţimea 
de puncte din cadrul constelaţiei standard M-QAM utilizate. În cazul în care aceşti 
algoritmi utilizează prima modalitate de constrângere a decalajelor coordonatelor 
punctelor marginale ale constelaţiei, eficienţa de reducere a PAPR este conform 
curbelor CCDF, a căror reprezentare grafică este dată în Figura 4.68. Se poate 
remarca faptul că cele două tehnici adaptive, de tip SGP şi CGP, conduc la o 
diminuare mai semnificativă a vârfurilor de semnal, doar cu preţul unei sensibile 
degradări a peformanţelor BER, aşa cum este arătat în Figura 4.69. Pentru semnalul 
astfel obţinut în urma prelucrării cu aceşti algoritmi, distribuţia punctelor în cadrul 
constelaţiei extinse este conformă cu diagramele din Figura 4.72, Figura 4.73, 
respectiv Figura 4.74. Dacă menţinerea coordonatelor în cadrul constelaţiei extinse 
se realizează conform cu cea de-a doua metodă prezentată, atunci aceşti algoritmi 
au eficienţele de reducere a PAPR asemănătoare, conform cu diagramele CCDF din 
Figura 4.70. Însă, de această dată, creşterea amplitudinii acestor vectori, conduce la 
o degradare mai pronunţată a performanţelor BER, conform cu diagramele din 
Figura 4.71. 
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Figura 4.68. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizând tehnica ACE, 

aplicând primul mod de constrângere a coordonatelor. 
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Figura 4.69. Performanţa BER a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii ACE, aplicând constrâgerile de tipul I. 
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Figura 4.70. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizând tehnica ACE, 

aplicând al doilea mod de constrângere a coordonatelor. 
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Figura 4.71. Performanţa BER a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtătoare după 

aplicarea tehnicii ACE, în conformitate cu constrângerile de tipul II. 
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Figura 4.72. Distribuţia punctelor în cadrul constelaţiei extinse, corespunzătoare tehnicii ACE-

POCS. 

 

 
Figura 4.73. Distribuţia punctelor în cadrul constelaţiei extinse, corespunzătoare tehnicii ACE-

SGP. 
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Figura 4.74. Distribuţia punctelor în cadrul constelaţiei extinse, în cazul tehnicii ACE-CGP. 

 
Este de menţionat faptul că această degradare a BER are un caracter relativ 

şi trebuie privită doar din perspectiva raportului de putere dintre semnalul util şi 
zgomot. Altfel spus, pentru un zgomot aditiv alb gausian al canalului de comunicaţii 
ce are un nivel energetic absolut fixat, creşterea amplitudinii vectorilor 
corespunzători punctelor marginale ale constelaţiei, astfel încât distanţa minimă 
dintre două puncte învecinate să rămână constantă, conduce la o putere mai mare 
pentru semnalul util, ceea ce înseamnă o îmbunătăţire a calităţii comunicaţiei de 
date. Însă, în context relativ, unde puterea zgomotului din canal se raportează la 
puterea semnalului util, performanţele BER(SNR) scad corespunzător. Acest lucru 
este de înţeles, dacă luăm în considerare raportul dintre amplitudinea maximă a 
vectorilor modulatori şi distanţa minimă dintre două puncte alăturate. Acesta este şi 
motivul pentru care în cadrul tehnicii derivate ACE, am aplicat şi limitarea 
superioară a domeniului de valori pentru componentele vectorilor modulatori.  

La finalul acestei secţiuni, este de menţionat faptul că în literatura de 
specialitate au fost propuse şi alte tehnici ACE derivate [125][126][127], care 
utilizează alte metode de a mări eficienţa de reducere a PAPR. 
 

4.13. Alte tehnici 
 
 Pentru reducerea amplitudinii vârfurilor de semnal, au fost elaborate şi alte 
tehnici, dintre care amintim tehnica erorii deliberate, ce presupune modificarea 
valorii unor biţi din componenţa simbolului OFDM, astfel încât reprerezentarea în 
domeniul timp să prezinte un nivel PAPR mai scăzut [128-129]. În acest caz, 
comunicaţia de date trebuie să utilizeze un cod detector şi corector de erori suficient 
de bun, pentru a restabili semnalul original la receptor. De asemenea, alte tehnici 
presupun utilizarea transformatei Wavelet, însă aceste tehnici nu reprezintă obiectul 
de studiu al prezentei teze [130-131]. 
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5. TEHNICI HIBRIDE DE REDUCERE A PAPR 
 

5.1. Criterii de combinare a tehnicilor standard 
 

Aşa cum am putut remarca din capitotul anterior, fiecare dintre tehnicile de 
reducere a PAPR existente, are diferite caracteristici specifice, astfel încât alegerea 
unei soluţii concrete depinde mult de caracteristicile echipamentelor şi canalului de 
comunicaţii utilizat. De asemenea, modul de implementare al tehnicilor menţionate 
are un impact major asupra eficienţelor acestora. Altfel spus, avantajele şi 
dezavantajele acestor tehnici pot avea o pondere mai mare sau mai mică, funcţie de 
valorile parametrilor specifici, ce intervin în cadrul algoritmilor utilizaţi. Spre 
exemplu, tehnica SLM are o eficienţă de reducere a PAPR direct dependentă de 
numărul de reprezentări multiple ale semnalului original. Utilizarea unui număr mare 
de combinaţii permite o diminuare mai pronunţată a vârfurilor de semnal, însă 
creşterea acestuia peste un anumit prag va conduce la o saturare, fapt ce reprezintă 
un câştig mic în eficienţa de reducere a PAPR în raport cu numărul de operaţii 
efectuate. O situaţie similară se regăseşte şi în cazul tehnicii PTS, unde numărul 
prea mare de iteraţii şi de faze nu aduce un câştig semnificativ, însă efectuarea 
numărului mare de transformate de tipul IFFT reprezintă un dezavantaj major. Un 
alt inconvenient al acestor tehnici este şi faptul că numărul de operaţii creşte şi la 
receptor, care în situaţiile în care informaţia auxiliară aferentă nu este disponibilă, 
este nevoit să efectueze un număr identic de iteraţii pentru identificarea semnalului 
original. Limitarea eficienţei datorită numărului de iteraţii şi implicit al numărului de 
operaţii se regăseşte şi la tehnicile de precodare cât şi la cele de întreţesere 
(interleaving) de subpurtătoare. Este adevărat că utilizarea platformelor electronice 
ce permit calculul de tip paralel, permite o îmbunătăţire a vitezei de calcul, însă şi în 
acest caz creşterea oricât de mult a numărului de reprezentări multiple pentru 
semnalul original nu aduce un beneficiu considerabil, iar costurile suplimentare vor 
creşte pe măsura peformanţelor dispozitivelor integrate utilizate. Nici în cazul 
celorlalte tehnici liniare nu se pot obţine eficienţe de reducere a vârfurilor de semnal 
oricât de mari. În cazul tehnicii TR această limitare a eficienţei se datorează 
numărului relativ redus de subpurtătoare alocate acestui scop în raport cu numărul 
de subpurtătoare utilizate pentru transmiterea datelor efective. Utilizarea unui 
număr mic de subpurtătoare rezervate reducerii PAPR se datorează atât benzii 
limitate disponibile pentru transmiterea simbolurilor OFDM, cât şi impactului asupra 
numărului de operaţii efectuate de către algoritmii iterativi specifici acestei tehnici. 
În mod similar şi în cazul tehnicii TI, numărul de tonuri la care se aplică inserţia 
vectorială de semnal este redus, tot din considerente de complexitate 
computaţională. Un caz aparte este cel al tehnicii ACE, unde obţinerea unor 
reprezentări diferite pentru semnalul original, este limitată de raportul dintre 
numărul de puncte situate pe marginea constelaţiei, în raport cu numărul total de 
simboluri distincte utilizate. De asemenea, nici în cazul tehnicilor neliniare, eficienţa 
de reducere a PAPR nu poate fi mărită oricât de mult. Dacă avem în vedere tehnica 
clasică de limitare a amplitudinii semnalului, atunci motivul pentru care această 
eficienţă nu poate creşte oricât de mult este degradarea ratei erorii de bit, conform 
cu pragul de saturare considerat.  
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Şi în cazul tehnicii de compresie a amplitudinii semnalului, rata erorii de bit 
reprezintă un impediment în creşterea eficienţei de reducere a PAPR, dat fiind faptul 
că o creştere prea mare a gradului de compresie devine aproape similară cu o 
limitare de semnal. Acest lucru se datorează  erorilor de calcul, dar mai ales faptului 
că diminuarea diferenţelor între două eşantioane va conduce la o decompresie mai 
puternic afectată de zgomotul din canal. O compensare parţială a acestei probleme 
poate fi obţinută prin utilizarea tehnicilor de compresie adaptivă, însă în acest caz 
trebuie avut în vedere faptul că numărul suplimentar de funcţii de compresie, 
conduce la creşterea numărului de opearaţii ca în cazul tehnicilor liniare. 
 În aceste condiţii, pentru creşterea eficienţei de reducere a PAPR este 
necesară adoptarea unor tehnici hibride, care să  permită exploatarea concomitentă 
a diferitelor însuşiri a tehnicilor standard menţionate anterior. Desigur, compunerea 
tehnicilor standard nu poate fi făcută oricum. Pentru a obţine un câştig în ceea ce 
priveşte eficienţa de reducere a vârfurilor de semnal, trebuie ca tehnicile 
componente să aibă principii de operare diferite, care să permită modificarea 
diferitelor aspecte ale semnalului original. Totodată, concatenarea unor tehnici 
standard trebuie să ţină cont de tipul de prelucrare impus de algoritmul utilizat, cât 
şi de formatul semnalului rezultat în urma aplicării acestuia. În acest sens, trebuie 
ţinut cont de clasificarea tehnicilor standard considerate, conform cu Tabelul 5.1. 
Comparând profilele acestor tehnici, în funcţie de tipurile de prelucrare şi clasele de 
algoritmi aferente acestora, putem deduce strategia de obţinere a metodelor 
combinate. 
 
 

Tehnica Tip 
Prelucrare 

Clasa Algoritm Impact asupra 
erorii de bit 

Impact asupra 
lăţimii de bandă 

SLM liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
modif. faze nu nu 

PTS liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
modif. faze nu nu 

TR liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
adaugare tonuri nu da 

TI liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
insertie tonuri nu nu 

Precodare liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
transformare nu nu 

Cod. Erori liniară, 
dom. frecv. 

iterativ, 
modif. vectori da nu 

ACE pseudo-liniară, 
dom. timp şi 

frecv. 

iterativ 
(optional), 

modif. vectori 
parţial nu 

Clipping neliniară, 
dom. timp 

neiterativ, 
limit. amplit. da nu 

Compresie cvasi-neliniar, 
dom. timp 

neiterativ, 
amplif. nonlin. parţial nu 

Ideal ---- ---- nu nu 

Tabelul 5.1. Clasificarea tehnicilor standard de reducere a PAPR. 
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Astfel, pentru formarea unei tehnici combinate, trebuie alese două tehnici 
standard care să difere prin tipul de prelucrare sau clasa algoritmului utilizat. În 
acest fel, se obţine o creştere a eficienţei de reducere a PAPR, noua tehnică 
combinată moştenind parţial sau integral, caracteristicile tehnicilor componente. De 
exemplu, combinarea unei tehnici liniare cu una dintre tehnicile neliniare, va 
conduce la o tehnică hibridă, iterativă, ce va avea un impact mai scăzut asupra 
performanţei BER, decât în cazul în care aceeaşi eficienţă de diminuare a vârfurilor 
de semnal ar fi obţinută doar prin intermediul tehnicii neliniare considerate. Dacă 
obiectivul este obţinerea unei tehnici combinate care să nu afecteze performanţa 
BER, atunci trebuie alese două tehnici standard liniare. O astfel de soluţie ar putea fi 
obţinută prin compunerea unei tehnici ce obţine reprezentări multiple ale semnalului 
original prin modificarea fazelor vectorilor modulatori, cu una dintre tehnicile ce 
utilizează tonuri suplimentare. Deoarece în acest caz, ambele tehnici componente 
presupun utilizarea unor algoritmi iterativi şi tehnica compusă va avea aceeaşi 
trăsătură. Un tip de combinaţie aparte este cea în care ambele tehnici sunt 
neliniare. Practic, acest caz se rezumă la compunerea tehnicii clipping cu cea de 
compresie a reprezentării semnalului util în domeniul timp. Este de menţionat faptul 
că dacă admitem că semnalul original neprelucrat este reprezentat numeric cu 
ajutorul unor numere binare de lungime limitată, amplitudinea acestuia nu va putea 
avea valori oricât de mari. Acesta este cazul limitării de amplitudine intrinseci 
circuitelor digitale considerate şi nu o operaţie de clipping intenţionată. O altă 
limitare implicită este cea efectuată de către amplificatorul de putere. Aşa cum am 
putut vedea în cadrul celui de-al doilea capitol al acestei teze, dispozitivele 
amplificatoare introduc distorsiuni neliniare asupra semnalului util. Dacă în unele 
cazuri, aceste distorsiuni se rezumă la simpla limitare a amplitudinii semnalului, în 
alte cazuri pot apărea şi fenomene suplimentare cum este atenuarea sau efectul de 
memorie. Din această cauză, pentru a contracara caracterul parţial imprevizibil al 
acestui tip de limitare, este necesară o limitare controlată, la un prag cunoscut, mai 
mic decât cel intrinsec acestor dispozitive electronice. Astfel, când menţionăm 
tehnica de clipping, ne referim la tehnica de clipping intenţionat, care de cele mai 
multe ori este urmată de o operaţie de filtrare în domeniul frecvenţă, al cărei scop 
este cel de a înlătura zgomotul produs de distorsiunile din afara benzii de trecere a 
semnalului util. Ţinând cont de variantele posibile ce conduc la tehnici hibride, ce 
prezintă o îmbunătăţire a eficienţei de reducere a PAPR, putem distinge următoarele 
cazuri, indicate în Tabelul 5.2. 
În următoarele secţiuni ale acestui capitol, vom exemplifica câteva dintre aceste 
tehnici, prezentând rezultatele obţinute, în ceea ce priveşte eficienţa totală de 
reducere a PAPR, perfomanţele BER, cât şi complexitatea computaţională. 
 
 

Tip prelucrare 
tehnica combinată Clasa Algoritm Impact asupra ratei 

erorii de bit 
liniară – liniară Iterativ nu 

liniară – neliniară parţial iterativ parţial 
neliniară - neliniară Neiterativ da 

Tabelul 5.2. Clasificarea tehnicilor combinate de reducere a PAPR. 

 
 
 
 

BUPT



 

 

194  5.Tehnici hibride de reducere a PAPR 

5.2. Tehnici combinate cu prelucrare de tip liniar-
neliniar 

 
Aceasta este prima categorie de tehnici hibride studiate şi propuse în cadrul 

prezentei teze şi reprezintă cea mai intuitivă formă de compunere a tehnicilor 
standard existente în prezent. Ideea de a utiliza un asemenea tip de tehnică 
compusă a pornit tocmai de la observaţia faptului că un număr prea mare de iteraţii 
nu aduce un beneficiu semnificativ în ceea ce priveşte eficienţa de reducere a PAPR, 
însă conduce la o creştere semnificativă a numărului de operaţii. Dintre tehnicile 
mixte posibile, au fost studiate următoarele combinaţii: SLM-Limitare, PTS-Limitare, 
TR-Limitare, TI-Limitare şi Precodare-Compresie. Pentru fiecare dintre aceste tehnici 
hibride se prezintă curbele caracteristice de tip CCDF(PAPR) şi BER(SNR), precum şi 
distribuţia statistică a amplitudinii eşantioanelor semnalului înainte şi după 
prelucrare. Acolo unde este cazul, când prelucrarea în domeniul frecvenţă implică o 
schimbare a formatului simbolurilor OFDM, se vor prezenta şi spectrele în domeniul 
frecvenţă, atât pentru semnalul original cât şi pentru cel prelucrat. De asemenea, se 
prezintă şi un calcul estimativ al numărului de operaţii, funcţie de caracteristicile 
semnalului şi parametrii algoritmilor utilizaţi, acest lucru fiind semnificativ, atunci 
când este vorba de alegerea valorilor parametrilor pentru algoritmii tehnicilor 
componente. În unele cazuri, tehnica hibridă propusă a fost obţinută prin 
combinarea unor tehnici standard derivate, prezentate în cadrul capitolului anterior. 
Din acest motiv, acest capitol se axează pe studiul rezultatelor obţinute prin 
compunerea tehnicilor menţionate. 
 

5.2.1. Metoda hibridă SLM-Clipping 
 

Această tehnică de reducere a PAPR reprezintă prima tehnică hibridă 
studiată şi propusă în [106][132], fiind obţinută prin compunerea serială a unei 
tehnici de tip SLM cu o tehnică de limitare. De regulă, operaţia propriu-zisă de 
limitare a amplitudinii semnalului este urmată de un bloc de filtrare în domeniul 
frecvenţă al cărui scop este de a elimina zgomotul din afara benzii de trecere şi de a 
diminua efectele neliniare prezente în componentele spectrale ale semnalului util. 
Astfel, diagrama bloc corespunzătoare acestei tehnici combinate este cea prezentată 
în Figura 5.1. 
 

 
Figura 5.1. Schema bloc a metodei hibride SLM-Clipping. 

Limitator 
amplitudine 

Tabel cu secvenţe 
‘diferenţe fazoriale’ 

Filtru dom. 
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Conform acestei scheme bloc, în prima etapă se realizează o transformare liniară a 
semnalului OFDM original, prin aplicarea unor decalaje de fază care să minimizeze 
nivelul PAPR, după care semnalul rezultat este aplicat limitatorului de amplitudine ce 
elimină vârfurile de semnal rămase. Deoarece operaţia de limitare în domeniul timp 
introduce un zgomot datorat distorsiunilor neliniare, la final se efectuează o operaţie 
de filtrare în domeniul frecvenţă, aşa cum a fost prezentat în cadrul capitolului 
anterior, în secţiunea dedicată tehnicii clipping. Datorită acestui mod de prelucrare, 
numărul de vârfuri de semnal cât şi amplitudinea acestora fiind reduse, zgomotul 
introdus de blocul limitator este semnificativ mai redus decât dacă, pentru 
reducerea acestora s-ar utiliza doar tehnica de clipping. De asemenea, admiţând că 
vârfurile de semnal ce reapar în urma filtrării au o amplitudine şi o frecvenţă de 
apariţie mult diminuate, putem afirma că noua tehnică garantează o limitare a 
vârfurilor de semnal în jurul valorii de prag.  

Pentru aprecierea performanţelor acestei tehnici hibride, am considerat că 
blocul de prelucrare SLM utilizează }32,16{K =  secvenţe diferite, ale căror 
elemente pot avea 4Q =  valori distincte, iar blocul de limitare utilizează un raport 
dintre valoarea de vârf şi cea medie de { }4,3,2CR =  dB. Pentru cazul în care 
semnalul OFDM este format din 128N =  subpurtătoare independent modulate 16-
QAM, eficienţa de reducere a PAPR pentru diferitele combinaţii ale parametrilor 
mentionaţi este conform curbelor CCDF prezentate în Figura 5.2. Se poate remarca 
faptul că utilizarea unui număr mai mare de reprezentări multiple respectiv scăderea 
pragului de limitare, conduc la o creştere a eficienţei de reducere a PAPR. 
Comparând curbele CCDF corespunzătoare tehnicii hibride cu cele de referinţă, ce 
corespund tehnicii SLM standard, putem remarca faptul că aplicarea tehnicii de 
limitare la un prag relativ mare, de 4CR = , după prelucrarea cu SLM folosind 

16K =  iteraţii, este echivalentă cu utilizarea tehnicii SLM standard cu 32K = de 
variante pentru semnalul util original. De asemenea, se poate remarca faptul că 
utilizarea a 32K =  reprezentări diferite pentru semnalul original, oferă o 
îmbunătăţire nesemnificativă a eficienţei de reducere a PAPR, faţă de cazul în care 
numărul de variante distincte este 16K = . Însă, o îmbunătăţire considerabilă se 
obţine prin scăderea valorii de prag la care se face limitarea amplitudinii. Utilizarea 
tehnicii de limitare, ca soluţie alternativă la utilizarea unui număr mare de 
reprezentări alternative ale semnalului OFDM, pe lângă faptul că determină o 
reducere semnificativă a numărului de operaţii, asigură şi o diminuare considerabilă 
a domeniului de valori ale modului semnalului util, conform curbelor reprezentate în 
Figura 5.3. Dacă valoarea de prag utilizată este relativ mare, atunci distorsiunile 
neliniare sunt relativ mici, însă dacă această valoare limită este micşorată, 
degradarea ratei erorii de bit creşte considerabil, conform curbelor BER, pentru 
cazul comunicaţiei prin canalul AWGN, reprezentate în Figura 5.4. Dat fiind faptul că 
de multe ori, comunicaţiile de date se efectuează în canale cu fading, am luat în 
considerare şi cazul în care informaţia este transmisă printr-un canal cu două căi cu 
acelaşi timp de propagare, ce sunt caracterizate cu ajutorul distribuţiei Rice. Pentru 
una din căi este considerată distribuţia cu parametrii specifici  2.0σ1 =  şi 1.0r1 = , 
cu o atenuare de 9.0a1 = , iar pentru cealaltă cale am considerat distributia Rice cu 

4.0σ2 =  şi 1.0r2 = , şi o atenuare de 1.0a1 = . În aceste condiţii, perfomanţele 
BER prezintă o degradare mai mare, conform curbelor reprezentate în Figura 5.5. 
Este de remarcat diferenţa de aproximativ o decadă între curbele corespunzătoare 
pragului de limitare 4CR =  şi curbele corespunzătoare valorii de prag 3CR = . 
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cu SLM 32 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.00 
cu SLM 32 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00  

 
Figura 5.2. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride 
SLM-Clipping, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurt. 16-QAM, în raport cu tehnica SLM 

standard. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. min. de iteratii
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cu SLM 16 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.00 
cu SLM 16 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00 
cu SLM 32 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu SLM 32 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.00  
cu SLM 32 var.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00  

 
Figura 5.3. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat cu 

tehnica hibrida SLM-Clipping. 
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Figura 5.4. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă SLM-Clipping. 
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Figura 5.5. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă SLM-Clipping. 

 

BUPT



 

 

198  5.Tehnici hibride de reducere a PAPR 

Degradarea performanţelor BER, poate fi compensată cu ajutorul codurilor 
detectoare şi corectoare de erori, însă şi în aceste condiţii, aceste curbe pun în 
evidenţă faptul că tehnica de limitare nu poate fi utilizată cu orice valori de prag. 
Pentru alegerea valorilor pentru parametrii celor două tehnici componente, un 
aspect important este complexitatea computaţională. Dintre implementările 
optimizate ale transformatei Fourier, cele mai cunoscute sunt FFT Radix2 respectiv 
SplitRadix. Ulterior au fost elaborate şi alte tehnici modificate, care să obţină 
performanţe de precizie similare, reducând numărul de operaţii cu aproximativ 5%. 
Totuşi, datorită simplităţii expresiei analitice, pentru evaluarea complexităţii 
computaţionale a tehnicii SLM, am considerat transformata FFT SplitRadix. Despre 
creşterea numărului de operaţii în funcţie de numărul de eşantioane prelucrate ne 
puteam face o impresie, dacă analizăm graficul din Figura 5.6, ce descrie această 
caracteristică pentru tehnicile FFT menţionate anterior, ţinând cont de următoarele 
expresii: 
 
 ( )es2es2Radix_FFT NlogN5NOP ⋅⋅=  , (5.1) 
 
 ( ) 8N6NlogN4NOP eses2esSplitRadix_FFT +⋅−⋅⋅=  , (5.2) 
 
unde esN  reprezintă numărul de eşantioane de intrare ce urmează a fi prelucrate de 
către algoritmii FFT menţionaţi mai sus. 
Pentru aprecierea complexităţii computaţionale a tehnicii SLM, trebuie ţinut cont şi 
de numărul de operaţii efectuate de către celelalte blocuri componente. 
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Figura 5.6. Numărul de operaţii corespunzător diferitelor tipuri de transformate FFT 

optimizate. 
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Unul dintre acestea este modulatorul de fază, care efectuează câte o înmulţire 
complexă pentru fiecare subpurtătoare, fapt ce necesită un număr de operaţii 
elementare ce poate fi uşor obţinut, utilizând expresia: 
 
 N4NOPMF ⋅=  . (5.3) 
 
Apoi, având în vedere faptul că selecţia semnalului de transmis necesită o analiză în 
domeniul timp, ce implică calculul modulului fiecărui eşantion, dar şi a mărimii 
PAPR, la complexitatea computaţională a tehnicii SLM trebuie adăugate 
cuantumurile de operaţii date de expresiile: 
 
 esAMPL N10NOP ⋅=  , (5.4) 
 
 14N2NOP esPAPR +⋅=  . (5.5) 
 
Desigur, aceste relaţii sunt aproximative, fiind deduse în baza unor considerente ce 
sunt prezentate în cadrul secţiunii dedicate, de la sfârşitul acestui capitol. 
Ţinând cont de numărul de iteraţii, factorul de supraeşantionare şi expresiile de mai 
sus, numărul de operaţii elementare efectuat de către algoritmul iterativ SLM este: 
 
 ( ) ( )(

( ) ( ))
( ) ( )( )( )226fNlog4fNf124NK

fNNOPfNNOP

fNNOPNNOPKNOP

se2sese

sePAPRseAMPL

seSplitRadix_FFTMFSLM

+−⋅⋅⋅⋅+⋅+⋅⋅=

=⋅+⋅

+⋅+⋅=

 . (5.6) 

 
Pe de altă parte, blocul de limitare efectuează un număr de comparaţii egal cu 
numărul de eşantioane, dar diminuarea amplitudinii este efectuată doar pentru o 
parte dintre acestea, conform ratei de trecere peste pragul impus. Din acest motiv, 
numărul de operaţii aferent acestui bloc poate fi aproximat cu expresia: 
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Iar pentru blocul de filtrare în domeniul frecvenţă, care are de efectuat două 
transformate de tip FFT şi un set de resetări la zero pentru eşantioanele inserate 
suplimentar, numărul de operaţii necesar este: 
 
 ( ) ( )

( )( )( ) 16111fNlog8fN

1fNfNNOP2NOP

se2se

seseSplitRadix_FFTFLT
+−−⋅⋅⋅⋅=

=−⋅+⋅⋅=
 . (5.8) 

 
Urmărind succesiunea etapelor de prelucrare din cadrul diagramei bloc a tehnicii 
hibride, putem remarca faptul că tehnica de limitare necesită utilizarea modulelor 
eşantioanelor deja calculate. Astfel că, în contextul unei implementări optimale ce 
evită calculul redundant, ţinând cont de expresiile prezentate anterior, numărul de 
operaţii necesare tehnicii compuse de tip SLM-Clipping, pentru cazul general când 
blocul neliniar efectuează un număr de itN  iteraţii, este : 
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( )FLTCLPAMPLit

AMPLSLMFLT_CLP_SLM
NOPNOPNOPN

NOPNOPNOP
++⋅

+−=
 . (5.9) 

 
În Figura 5.7 am reprezentat grafic, dependenţa numărului de operaţii al tehniciilor 
standard de tip SLM şi Clipping, cât şi al tehnicii hibride, funcţie de numărul de 
subpurtătoare al simbolului OFDM, pentru cazul în care factorul de supraeşantionare 
este 4fse = , iar numarul de iteraţii al blocurilor de limitare şi filtrare este 1Nit = . 
Din această diagramă se poate remarca creşterea rapidă a numărului de operaţii 
funcţie de dimensiunea cadrului OFDM, dar şi funcţie de numărul de reprezentări 
alternative, motiv pentru care un număr mare de iteraţii SLM este de evitat. Având 
în vedere faptul că limitarea intenţionată la un prag dat a semnalului util garantează 
o reducere controlată a PAPR, utilizarea tehnicii hibride este mai avantajoasă decât 
tehnica SLM standard. Totodată, aşa cum se poate remarca şi din Figura 5.7, 
reducerea numărului de iteraţii SLM compensează semnificativ creşterea numărului 
de operaţii, corespunzător tehnicii de limitare cu filtrare, fapt ce reprezintă un 
avantaj important al tehnicii hibride. Astfel, complexitatea computaţională în raport 
cu puterea de calcul a platformei electronice considerate, reprezintă un criteriu 
important în stabilirea parametrilor tehnicii compuse. 
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Figura 5.7. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride SLM-Clipping pentru diferite lungimi 

ale simbolului OFDM. 
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5.2.2. Metoda hibridă PTS-Clipping 
 

Dat fiind asemănarea dintre tehnicile liniare SLM şi PTS, această tehnică 
hibridă este similară cu tehnica combinată prezentată anterior, atât din punctul de 
vedere al eficienţei de reducere a PAPR cât şi al complexităţii computaţionale. 
Totuşi, unele diferenţe pot apărea dacă se are în vedere permutarea blocurilor, aşa 
cum am prezentat în lucrarea [133], unde tehnica PTS presupunea şi 
interschimbarea blocurilor. Această procedură de întreţesere a unor grupuri de 
subpurtătoare, permite o îmbunătăţire suplimentară a PAPR, însă presupune şi 
efectuarea mai multor iteraţii atât la emiţător cât şi la receptor. Acest aspect a fost 
şi motivul pentru care am propus o metodă de indexare a blocurilor de 
subpurtătoare, astfel încât, procedura de identificare a blocului să fie mai simplă. În 
cazul în care blocurile nu sunt interschimbate, această metodă poate fi folosită 
pentru transmiterea informaţiei auxiliare, necesară identificării decalajului de fază 
aplicat subpurtătoarelor blocului corespunzător. Astfel, dat fiind faptul că 
subpurtătoarele pe care este transmisă informaţia efectivă, sunt supuse unor 
modificări de fază aleatoare, iar amplitudinea acestora nu poate fi modificată în 
contextul unor modulaţii de tip M-QAM, decât cu preţul introducerii unor simboluri 
suplimentare, metoda propusă presupune utilizarea unor subpurtătoare adiţionale, 
destinate exclusiv transmiterii informaţiei auxiliare. Având în vedere faptul că şi 
aceste subpurtătoare pot fi supuse unor modificări de fază, produse de canal, 
codarea informaţiei este realizată sub forma diferenţei de fază dintre o 
subpurtătoare de referinţă şi cea care conţine informaţia propriu-zisă. Pentru 
diminuarea efectelor de atenuare şi zgomot, generate de canalul de comunicaţii, 
pentru aceste subpurtătoare am considerat o amplitudine relativ mare, sau cel puţin 
egală cu media modulului vectorilor corespunzători constelaţiei de puncte 
considerate. Inserarea acestor tonuri auxiliare în simbolul OFDM poate conduce la o 
degradare semnificativă a PAPR. Pentru a contracara acest inconvenient, am 
introdus în antetul fiecărui bloc, pe lângă cele două tonuri menţionate, şi două tonuri 
de compensare, de aceeaşi amplitudine, însă cu faze opuse. În acest caz, formatul 
simbolului OFDM modificat este conform diagramei din Figura 5.8. Poziţia tonurilor 
de compensare a fost aleasă ca fiind imediat lângă tonurile ce codează datele 
auxiliare, în vederea minimizării diferenţelor de frecvenţă dintre acestea. Acest 
subansamblu de purtătoare se poate situa la începutul, sfârşitul sau în interiorul 
blocurilor considerate, astfel că opţional, pentru o determinare mai uşoară a locaţiei 
acestuia,  se pot introduce şi nişte subpurtătoare nule, care să deservească ca 
referinţă de poziţie. În mod evident, extinderea simbolului OFDM pe mai multe 
subpurtătoare va conduce la scăderea debitului mediu de date per subpurtătoare, 
fapt ce poate reprezenta un dezavantaj, dacă numărul de blocuri este mare în raport 
cu numărul de subpurtătoare al semnalului în format original. Totodată, 
amplitudinea mărită a tonurilor suplimentare conduce şi la o uşoară creştere a 
puterii semnalului transmis. Faptul că acest surplus de putere nu se regăseşte în 
subpurtătoarele ce conţin datele utile, reprezintă încă un motiv de a evita un număr 
prea mare de blocuri cu acelaşi decalaj de fază în cadrul simbolului OFDM cu format 
modificat. 

Pentru a aprecia eficienţa de reducere a PAPR a tehnicii hibride PTS-Clipping 
am considerat că semnalul OFDM format din 256N =  subpurtătoare independente, 
modulate 16-QAM, este împărţit în { }8;4M =  blocuri compacte ce conţin şi tonurile 
auxiliare grupate conform diagramei deja menţionate, pentru care am ales 
amplitudinea egală cu media vectorilor constelaţiei modulatoare. Asupra 
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subpurtătoarelor din componenţa acestor blocuri se aplică o modificare de fază 
conform unor seturi ce conţin { }8;2K =  valori distincte posibile. Impunând ca blocul 
de limitare să utilizeze un prag de { }5.3;0.2CR = dB, eficienţa de reducere a PAPR 
este conform curbelor CCDF din Figura 5.9. Ca şi în cazul tehnicii hibride prezentată 
anterior şi de această dată, creşterea numărului de reprezentări alternative sau 
scăderea pragului de limitare, conduce la o creştere a eficienţei de reducere a PAPR. 
Desigur, o limitare mai proeminentă a semnalului util conduce la o îngustare a 
distribuţiei statistice a valorilor amplitudinii eşantioanelor, conform cu diagramele 
reprezentate în Figura 5.10, dar şi la o degradare a performanţelor BER în canalul 
AWGN, conform curbelor din Figura 5.11. Pentru a pune în evidenţă scăderea 
performanţelor BER în canalele cu interferenţă, am considerat un model similar, 
compus din două căi de propagare ale căror caracteristici statistice sunt indentice cu 
cele menţionate în secţiunea anterioară. Similitudinea dintre tehnicile SLM şi PTS 
face ca performanţele BER să fie identice, ceea ce înseamnă că utilizarea aceluiaşi 
model de canal este redundantă. Din acest motiv, în cazul simulărilor pentru această 
tehnică, am considerat un decalaj de un eşantion între cele două căi de propagare, 
în contextul unui semnal supraeşantionat cu un factor de 5fse = , caz în care 
performanţele BER sunt conform curbelor reprezentate în Figura 5.12, pentru fiecare 
dintre variantele considerate.  
 
 
 

 
Figura 5.8. Formatul unui simbol OFDM segmentat în blocuri indexate cu ajutorul unor 

subpurtătoare alocate acestui scop. 
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Semnalul Original
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=3.50  

 
Figura 5.9. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride 

PTS-Clipping, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurt. 16-QAM. 
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Semnalul Original
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50  

 
Figura 5.10. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalului original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă PTS-Clipping. 
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Semnalul Original
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00  
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50  

 
Figura 5.11. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă PTS-Clipping. 
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Semnalul Original
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.00  
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.50  

 
Figura 5.12. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă PTS-Clipping. 
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Semnalul Original
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=2.00 
cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:  CR=3.50 
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=2.00  
cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:  CR=3.50  

 
Figura 5.13. Densitatea spectrală de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-

QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride PTS-Clipping. 

 
 
De asemenea, efectul introducerii tonurilor suplimentare, conduce la modificarea 
densităţii spectrale de putere a semnalului util, conform cu diagramele din Figura 
5.13. Se pot remarca atât variaţiile din interiorul benzii de trecere, corespunzătoare 
zonelor unde se situează tonurile auxiliare, dar şi lărgirea acesteia (care corespunde 
la o scădere a eficienţei spectrale a transmisiei) conform cu numărul total de 
subpurtătoare din componenţa simbolului OFDM expandat. Această modificare a 
simbolului OFDM reprezintă o diferenţă substanţială între cele două tehnici, ce 
determină un alt raport între avantaje şi dezavantaje. Aşa cum am menţionat deja, 
transmiterea informaţiei auxiliare este favorabilă receptorului, care va avea mai 
puţine operaţii de efectuat, însă acest lucru conduce şi la un consum energetic 
(proporţional cu lărgimea de bandă şi amplitudinea tonurilor suplimentare, introduse 
în simbolul OFDM) mai ridicat. Făcând abstracţie de reformatarea simbolurilor 
OFDM, performanţele celor două tehnici hibride sunt aproximativ aceleaşi, 
diferenţele dintre curbele CCDF(PAPR) din Figura 5.9 şi Figura 5.2 şi dintre curbele 
BER(SNR) din Figura 5.11 şi Figura 5.4 respectiv din Figura 5.12 şi Figura 5.5 
datorându-se numărului diferit de subpurtătoare din componenţa semnalului OFDM 
şi a utilizării unui prag de limitare diferit pentru unele cazuri. De asemenea, este de 
precizat faptul că similitudinea dintre aceste două tehnici hibride se regăseşte şi în 
mărimea complexităţii computaţionale, care şi în acest caz este descrisă de aceleaşi 
relaţii prezentate anterior. Din acest motiv, putem spune că pentru alegerea 
parametrilor tehnicilor standard de prelucrare se folosesc aceleaşi criterii ca şi în 
cazul tehnicii hibride prezentată anterior. 
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5.2.3. Metoda hibridă TR-Clipping 
 

Deşi este compusă după acelaşi principiu, această tehnică hibridă reprezintă 
o alternativă la tehnicile combinate prezentate anterior, datorită caracteristicilor 
specifice tehnicilor de tip TR, aşa după cum rezultă din [134]. Fiecare simbol OFDM 
de la intrare, este expandat prin adăugarea de tonuri rezervate pentru reducerea 
PAPR. Dacă simbolul OFDM este astfel format încât să conţină la început un set de 
subpurtătoare nealocate, atunci această procedură se reduce la alegerea unui set de 
tonuri. Apoi, utilizând tabela ce conţine poziţiile tonurilor rezervate, respectiv tabela 
cu valori admise pentru modularea acestora, algoritmul TR va genera diferite 
secvenţe de valori ce vor fi aplicate acestor tonuri. Pentru fiecare dintre combinaţii 
se evaluează nivelul PAPR, pentru a decide care dintre simbolurile OFDM modificate 
va fi aplicat blocului de limitare, conform schemei bloc din Figura 5.14. Deoarece 
blocul de limitare va opera asupra unor simboluri OFDM expandate, ce conţin şi date 
redundante, zgomotul provocat de distorsiunile neliniare introduse în semnalul 
OFDM prin operaţia de limitare va avea un impact mai mic asupra subpurtătoarelor 
ce conţin datele utile. Această diminuare a efectelor neliniare este proporţională cu 
raportul dintre puterea zgomotului ce se regăseşte în benzile de frecvenţă alocate 
subpurtătoarelor TR şi puterea totală a simbolului OFDM. Este evident faptul că 
pentru a evita un număr exhaustiv de operaţii, este de dorit ca numărul de 
subpurtătoare TR să fie relativ mic. Acest fapt, conduce la o diminuare a raportului 
de puteri menţionat, cu atât mai mult cu cât lungimea simbolurilor OFDM este mai 
mare. Astfel, pentru a menţine acest raport la un nivel care să conducă la o 
contracarare semnificativă a degradării performanţelor BER, se poate opta pentru 
introducerea unui set suplimentar de subpurtătoare nealocate, în măsura în care 
lăţimea de bandă admisă pentru semnalul util ce urmează a fi transmis admite acest 
lucru. Ca şi în cazul tehnicilor combinate precedente, pe lângă performanţa BER, un 
criteriu important în alegerea valorilor pentru parametrii de prelucrare, este şi 
complexitatea computaţională.  
Pentru evaluarea exactă a acestui parametru, trebuie avut în vedere numărul 
suplimentar de subpurtătoare introdus în simbolul OFDM, ce conduce la o creştere 
moderată a numărului de operaţii necesare pentru calculul FFT. 
 

 
Figura 5.14. Schema bloc a tehnicii hibride TR-Clipping. 
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În cazul tehnicii TR secvenţiale, numărul de operaţii este direct proporţional cu 
numărul de iteraţii şi poate fi aproximat cu următoarea expresie: 
 
 ( ) ( )( )( )( )(

( ) ( ) )15fNP12f1
86fNPlog4fNPKPNOP

SEtnb

SEt2SEtuSCTR
+⋅+⋅++

⋅+−⋅+⋅⋅⋅+⋅⋅=−  , (5.10) 

 
unde N  este numărul de subpurtătoare de date, uP  este numărul de tonuri 
rezervate utilizate din totalul de tP  tonuri disponibile, K  este numărul de valori 
posibile pentru fiecare dintre aceste tonuri, SEf  este factorul de supraeşantionare, 
iar nbf  reprezintă un coeficient ce descrie creşterea numărului de operaţii necesare 
efectuării transformatei FFT, datorită faptului că numărul de elemente nu este o 
putere a lui 2, a cărui valoare este de aproximativ 2.5%. De asemenea, având în 
vedere numărul extins de subpurtătoare, pentru operaţiile de limitare şi filtrare, 
numărul de operaţii se determină cu următoarele expresii: 
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 . (5.12) 

 
În baza acestor relaţii putem aprecia numărul total de operaţii necesare tehnicii 
hibride de tipul TR-Clipping, ca fiind: 
 
 

( )FLTCLPAMPLit

AMPLSCTRFLT_CLP_SCTR
NOPNOPNOPN

NOPNOPNOP
++⋅

+−= −−  , (5.13) 

 
unde itN  este numărul de iteraţii din cadrul blocului neliniar, care de cele mai multe 
ori poate fi omis. Admiţând că factorul de supraeşantionare are o valoare moderată 
de  4fSE = , în Figura 5.15 am reprezentat numărul total de operaţii necesare atât 
tehnicii hibride cât şi tehnicilor standard componente, funcţie de numărul de 
subpurtătoare din componenţa simbolului OFDM original, pentru cazurile în care 
numărul de tonuri rezervate poate fi { }12;8;4P = , iar numărul de valori admise 
modulării acestora poate fi { }9;5;3K = . Din aceast grafic, se poate remarca faptul 
că unele dintre combinaţii conduc la o creştere semnificativ mai mare a numărului 
de operaţii necesare algoritmului TR secvenţial. În aceste condiţii este de dorit ca 
îmbunătăţirea PAPR să fie realizată prin scăderea pragului de limitare şi utilizarea 
unui număr modest de subpurtătoare TR sau de valori admise pentru acestea. Acest 
lucru este sugerat şi de diferenţa dintre numărul de operaţii necesare acestei tehnici 
hibride şi numărul de operaţii necesare tehnicilor hibride de tip SLM-clipping sau 
PTS-clipping, pentru unele dintre cazurile considerate. Nu în ultimul rând, în ceea ce 
priveşte complexitatea computaţională, trebuie menţionat faptul că în cazul altor 
tehnici TR, precum cea cu grupare de purtătoare, numărul de operaţii creşte 
semnificativ, proporţional cu numărul de iteraţii, caz în care creşterea eficienţei de 

BUPT



 

 

208  5.Tehnici hibride de reducere a PAPR 

reducere a PAPR prin configurarea corespunzătoare a blocului neliniar este soluţia 
preferabilă. 

Pentru aprecierea caracteristicilor de procesare ale acestei tehnici hibride, 
am considerat ca semnalul OFDM format din 256N =  subpurtătoare modulate 16-
QAM cu blocuri de date având o distribuţie aleatoare uniformă, este expandat prin 
inserarea a 24R =  tonuri rezervate, dintre care jumătate pe partea laterală 
inferioară, iar restul pe partea laterală superioară a benzii de trecere. Dintre aceste 
subpurtătoare, { }12,8,4P =  tonuri sunt utilizate pentru reducerea PAPR, putând fi 
modulate conform constelaţiei de puncte reprezentată în Figura 5.16. Algoritmul TR 
utilizat efectuează o evaluare secvenţială a tuturor valorilor posibile pe rând, pentru 
fiecare dintre tonurile rezervate. Odată ce parametrul PAPR a fost minimizat, se 
trece la următoarea subpurtătoare rezervată, până la epuizarea întregului set. 
Pentru blocul de prelucrare neliniară, s-a considerat că pragul de limitare poate avea 
una din valorile { }0.4;25.3;5.2CR =  şi se efectuează o singură iteraţie. Pentru 
aceste valori ale parametrilor de procesare, eficienţa de reducere a PAPR obţinută 
este conform curbelor CCDF reprezentate în Figura 5.17. Este de remarcat că 
aplicarea tehnicii de limitare conduce la o îmbunătăţire a eficienţei de reducere a 
PAPR, faţă de oricare dintre cazurile tehnicii TR secvenţială considerată drept 
referinţă. În mod evident, creşterea numărului de subpurtătoare TR active, respectiv 
scăderea pragului de limitare, conduc la o creştere semnificativă a eficienţei de 
reducere a PAPR şi o modificare a distribuţiei valorilor amplitudinii semnalului util 
conform cu diagramele din Figura 5.18. Desigur, limitarea amplitudinii conduce la 
introducerea unoi zgomot suplimentar, motiv pentru care perfomanţa BER pentru 
fiecare dintre cazurile considerate, în contextul unui canal AWGN, este conform 
curbelor din Figura 5.19. 
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TR: nr.purt=4, nr.val=3
TR: nr.purt=4, nr.val=5
TR: nr.purt=4, nr.val=9
TR: nr.purt=8, nr.val=3
TR: nr.purt=8, nr.val=5
TR: nr.purt=8, nr.val=9
TR: nr.purt=12, nr.val=3
TR: nr.purt=12, nr.val=5
TR: nr.purt=12, nr.val=9
CLP+FLT
TComb.: nr.purt=4, nr.val=3
TComb.: nr.purt=4, nr.val=5
TComb.: nr.purt=4, nr.val=9
TComb.: nr.purt=8, nr.val=3
TComb.: nr.purt=8, nr.val=5
TComb.: nr.purt=8, nr.val=9
TComb.: nr.purt=12, nr.val=3
TComb.: nr.purt=12, nr.val=5
TComb.: nr.purt=12, nr.val=9  

 
Figura 5.15. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride TR-Clipping pentru diferite lungimi 

ale simbolului OFDM original. 
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Figura 5.16. Constelaţia de puncte utilizată pentru modularea subpurtătoarelor TR. 
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Semnalul Original
cu TR - nr. min. de subpurtatoare
cu TR - nr. max. de subpurtatoare
cu   4 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.50 
cu   4 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.25 
cu   4 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00 
cu   8 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.50 
cu   8 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.25 
cu   8 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00 
cu 12 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=2.50 
cu 12 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=3.25  
cu 12 TR.; Clip:  FL=4, IT=1, CR=4.00  

 
Figura 5.17. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii 

hibride TR-Clipping, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 16-QAM. 
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Figura 5.18. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă TR-Clipping. 
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Figura 5.19. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă TR-Clipping. 
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Pentru aprecierea performanţelor BER în canal multi-cale cu interferenţe, am 
considerat o propagare pe două căi, ce introduc câte un zgomot multiplicativ cu 
distribuţie de tip Rice. Pentru aceste căi am considerat că parametrii au aceleaşi 
valori ca şi în cazurile anterioare, adică 2.0σ1 = , 1.0r1 = , 9.0a1 = , respectiv 

4.0σ2 = , 1.0r2 = , 1.0a1 = , iar întârzierea dintre căi conduce la un decalaj de un 
eşantion în condiţiile unui factor de supraeşantionare de 5fSE = . Astfel, efectuând o 
transmisie de date prin acest canal utilizând semnalul OFDM cu format conform 
cerinţelor tehnicii TR, se obţin curbele BER(SNR) reprezentate în Figura 5.20. Aşa 
cum este de presupus, un prag de limitare mai scăzut determină o degradare mai 
pronunţată a performanţelor BER, având un nivel de limitare mai ridicat. 
 Un alt aspect important al tehnicii hibride TR-Clipping este caracteristica de 
densitate spectrală de putere a semnalului rezultat în urma prelucrării. Aşa cum se 
poate observa în Figura 5.21, părţile laterale ale benzii de trecere a semnalului 
prezintă unele variaţii mai mari, conform vectorilor modulatori ai subpurtătoarelor 
TR. Dat fiind faptul că am considerat că numărul variabil de tonuri rezervate, a fost 
obţinut prin utilizarea unei părţi corespunzător proporţională dintr-un set fix de 
subpurtătoare rezervate, extinderea lăţimii de bandă este aceeaşi pentru toate 
combinaţiile alese. Această expandare a benzii de terecere a semnalului util, 
reprezintă principalul dezavantaj al tehnicii TR şi ca atare şi a tehnicii hibride TR-
Clipping. Chiar şi în aceste condiţii, această tehnică reprezintă o soluţie viabilă, dat 
fiind faptul că la receptor nu este necesară nici o operaţie suplimentară, pentru 
refacerea semnalului original. 
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Figura 5.20. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă TR-Clipping. 
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Figura 5.21. Densitatea spectrală de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-

QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride TR-Clipping. 

 

5.2.4. Metoda hibridă TI-Clipping 
 

Ca o soluţie alternativă la tehnica hibridă prezentată în secţiunea anterioară, 
această tehnică hibridă presupune concatenarea tehnicii TI standard cu tehnica 
clipping, eficienţa acesteia fiind prezentată în lucrarea [135]. Dat fiind faptul că 
tehnica hibridă moşteneşte însuşirile tehnicilor componente, de această dată 
prelucrarea semnalului nu necesită expandarea benzii de trecere. Însă, datorită 
inserţiei tonurilor auxiliare în subpurtătoarele ce conţin date utile, receptorul este 
nevoit să efectueze o detecţie ce necesită mai multe comparaţii, conform 
constelaţiei de puncte extinsă. Ca şi în cazul celorlalte tehnici combinate cu 
prelucrare de tip liniar-neliniar, scopul utlilizării tehnicii de limitare este de a elimina 
vârfurile de semnal ce au rămas în urma prelucrării liniare. De asemenea, aplicarea 
tehnicii neliniare după prelucrarea cu un algoritm TI, permite obţinerea unei 
eficienţe de reducere a PAPR mai bună, în condiţiile unui număr mai mic de iteraţii în 
cadrul tehnicii liniare, fapt ce conduce la reducerea complexităţii computaţionale. 
Dat fiind diferenţa de format a simbolului OFDM în raport cu tehnica TR, numărul de 
operaţii necesare tehnicii TI, în cazul utilizării transformatei FFT de tip SplitRadix 
este: 
 
 ( )

( )( )( )236fNlog4fNKP
NOPNOPNOP1KPNOP

SE2SE

PAPRAMPLIFFTSCTI
++⋅⋅⋅⋅⋅⋅=

=+++⋅⋅=−  , (5.14) 
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unde N  este dimensiunea simbolului OFDM, iar P  este numărul de subpurtătoare la 
care se aplică inserţia unuia din cele K  tonuri admise. În aceste condiţii, numărul 
total de operaţii necesare tehnicii hibride TI-Clipping este dat de expresia: 
 
 

( )FLTCLPAMPLit

AMPLSCTIFLTCLP_SCTI
NOPNOPNOPN

NOPNOPNOP
++⋅

+−= −−−  , (5.15) 

 
unde itN  reprezintă numărul de iteraţii în cadrul tehnicii liniare, a cărei complexitate 
computaţională se evaluează folosind expresiile (5.4) şi (5.5). Chiar dacă acest 
rezultat în formă analitică este diferit faţă de cel corespunzător tehnicii hibride 
prezentată în secţiunea anterioară, rezultatele numerice nu diferă foarte mult. Din 
acest motiv o reprezentare grafică nu mai este necesară, impactul complexităţii 
computaţionale asupra deciziei în alegerea parametrilor fiind acelaşi.  

Simulările numerice au fost efectuate pentru cazul în care semnalul OFDM 
este compus din 256N =  subpurtătoare modulate cu secvenţe de date aleatoare 
uniform distribuite, dintre care { }48;36;24P =  utilizează constelaţia de puncte 
extinsă, a cărei reprezentare grafică este dată în Figura 5.22, iar pentru restul 
subpurtătoarelor se utilizează constelaţia standard 16-QAM. În aceste condiţii, 
eficienţa de reducere a PAPR pentru această tehnică hibridă este conform 
diagramelor CCDF arătate în Figura 5.23. Aceste curbe arată că aplicarea tehnicii 
neliniare de limitare a semnalului conduce la o îmbunătăţire semnificativă a 
eficienţei de reducere a PAPR, însă ca şi în cazul celorlalte metode deja prezentate, 
această procedură implică şi o degradare a ratei erorii de bit. Acest fapt este pus în 
evidenţă prin intermediul curbelor BER pentru canalul AWGN din Figura 5.24. 
Comparând aceste rezultate cu cele obţinute pentru tehnica compusă prezentată în 
secţiunea anterioară, putem afirma că cele două tehnici hibride TR-Clipping 
respectiv TI-Clipping, aduc aceleaşi beneficii în ceea ce priveşte prelucrarea de 
semnal. Totuşi, dacă ne referim la performanţele BER în canalul cu interferenţe, 
există o diferenţă semnificativă. Considerând că parametrii canalului multicale sunt 
aceiaşi ca şi în cazul tehnicii anterioare, vom obţine curbele BER din  Figura 5.25. În 
mod evident, aceste curbe au aceeaşi formă, în sensul că de la o anumită valoare a 
SNR, apare un efect de saturare, însă la un nivel mai coborât decât în cazul tehnicii 
hibride anterioare. Ceea ce determină acest lucru, este pe de o parte modul de 
organizare al punctelor suplimentare ce reprezintă acelaşi simbol din cadrul 
constelaţiei extinse şi pe de altă parte creşterea puterii pentru subpurtătoarele pe 
care sunt transmise datele utile. Aşa cum am menţionat în capitolul anterior în 
secţiunea referitoare la tehnica TI, modificarea nivelului de putere este proporţională 
cu numărul de tonuri înserate, respectiv cu amplitudinea medie a acestora. 
Deoarece energia suplimentară conţinută în subpurtătoarele TI se regăseşte în 
majoritatea eşantioanelor reprezentării în domeniul timp a semnalului util, 
densitatea de probabilitate a amplitudinii acestora se modifică conform diagramelor 
din Figura 5.26, unde se poate remarca o deplasare a anvelopei de tip Rayleigh spre 
valori mai mari. Pe lângă rezistenţa mai mare la fluctuaţiile din canal, un alt avantaj 
important este cel al menţinerii lăţimii de bandă a semnalului la intervalul iniţial, 
corespunzător lăţimii de bandă a semnalului original. Aşa cum se poate remarca din 
Figura 5.27, singurele modificări se regăsesc în zonele unde s-a utilizat constelaţia 
extinsă de puncte, lăţimea de bandă având variaţii nesemnificative. Din acest motiv, 
această tehnică hibridă poate aduce unele avantaje faţă de tehnica anterioară, cu 
condiţia ca modificarea formatului simbolului OFDM în zona purtătoarelor de date să 
fie suportată de către receptor. 
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Figura 5.22. Constelaţia de puncte extinsă utilizată pentru modularea subpurtătoarelor TI. 
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Figura 5.23. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii 

hibride TI-Clipping, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 16-QAM. 
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Figura 5.24. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă TI-Clipping. 
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Figura 5.25. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă TI-Clipping. 
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Figura 5.26. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă TI-Clipping. 
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Figura 5.27. Densitatea spectrală de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-

QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride TI-Clipping. 
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5.2.5. Metoda hibridă precodare-compresie 
 

Dacă tehnicile prezentate în secţiunile anterioare presupuneau eliminarea 
vârfurilor de semnal, această tehnică compusă, realizează reducerea nivelului PAPR 
prin efectuarea unor prelucrări al căror obiectiv este modificarea densităţii de 
probabilitate a amplitudinii eşantioanelor reprezentării în domeniul timp al 
semnalului util. Datorită acestui mod de procesare numerică al semnalului, 
reducerea PAPR nu se realizează prin diminuarea amplitudinii maxime, ci prin 
creşterea amplitudinii medii a fiecăruia dintre simbolurile OFDM ce alcătuiesc 
secvenţa de date. Varianta propusă în lucrarea [104] consideră că precodarea este 
reprezentată de transformata complexă Hadamard aplicată asupra simbolului OFDM 
ce apriori este supus operaţiei de permutare a subpurtătoarelor, obţinând astfel mai 
multe reprezentări în domeniul frecvenţă pentru semnalul util, cu scopul 
îmbunatăţirii eficienţei de reducere a PAPR. Apoi, semnalul obţinut este supus unei 
amplificări neliniare conform unei funcţii de compresie, care în lucrarea de faţă este 
funcţia logistică generalizată. Deoarece ambele tehnici au fost prezentate detaliat în 
capitolul anterior, nu vom mai insista asupra descrierii algoritmilor corespunzători, 
însă vom face evaluarea complexităţii computaţionale pentru varianta considerată. 
Astfel, ţinând cont de faptul că tehnica liniară are de interschimbat poziţia fiecărui 
vector modulator înaintea efectuării transformatei liniare de precodare, iar apoi 
trebuie să evalueze parametrul decizional PAPR, numărul de operaţii aferente poate 
fi apreciat cu ajutorul următoarei expresii: 
 
 ( )

( )( )( )
( )( )( )( )226fNlog4fNlog1NK

226fNlog4fNNlogNNK
NOPNOPNOPNOPKNOP

SE2SE2

SE2SE2

PAPRIFFTNCHTINTLPCOD

++⋅⋅⋅++⋅⋅=

++⋅⋅⋅⋅+⋅+⋅=

+++⋅=

 . (5.16) 

 
Dacă admitem că estimarea exponenţialei din componenţa expresiei funcţiei 
logistice se poate face cu o precizie acceptabilă, utilizând primii nouă termeni ai 
dezvoltării în serie Taylor, iar factorii constanţi ai fiecărui termen sunt precalculaţi, 
atunci numărul total de operaţii necesare tranformării neliniare poate fi aproximat 
cu următoarea expresie: 
 

 SELGST fN51NOP ⋅⋅≅  . (5.17) 
 
Suma celor două valori obţinute prin evaluarea celor două expresii anterioare 
reprezintă numărul de operaţii necesare pentru această tehnică hibridă. Dependenţa 
acestui parametru funcţie de dimensiunea simbolului OFDM original, precum şi 
numărul de iteraţii utilizat, este reprezentată în Figura 5.28. Creşterea aproximativ 
exponenţială a complexităţii computaţionale funcţie de numărul de subpurtătoare 
din componenţa semnalului OFDM sugerează necesitatea evitării unui număr prea 
mare de iteraţii în cadrul tehnicii componente liniare. Un alt motiv în acest sens, 
este faptul că utilizarea unui număr mare de iteraţii nu aduce un beneficiu 
semnificativ. Acest lucru poate fi  remarcat din compararea diferitelor diagrame 
CCDF din Figura 5.29, ce au fost obţinute pentru semnalul OFDM format din 

256N =  subpurtătoare necorelate, modulate conform constelaţiei standard de tip 
16-QAM. 
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Precodare: Nr.it=2
Precodare: Nr.it=4
Precodare: Nr.it=8
Compresie - fct.logistica  
Total: Nr.it=2
Total: Nr.it=4
Total: Nr.it=8

 
Figura 5.28. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride precodare-compresie pentru 

diferite lungimi ale simbolului OFDM original. 
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Semnalul Original
dupa precodare - nr. max. var.
dupa compresie - grad maxim
cu Pcod.: 2 itr.; & Cmpr.: u=12.0  
cu Pcod.: 2 itr.; & Cmpr.: u=10.0  
cu Pcod.: 2 itr.; & Cmpr.: u=08.0  
cu Pcod.: 8 itr.; & Cmpr.: u=12.0  
cu Pcod.: 8 itr.; & Cmpr.: u=10.0  
cu Pcod.: 8 itr.; & Cmpr.: u=08.0  

 
Figura 5.29. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii 

hibride precodare-compresie, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 
16-QAM. 
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Este evident faptul că aplicarea compresiei asupra semnalului precodat 
conduce la o îmbunătăţire substanţială a eficienţei de reducere a PAPR. Totuşi, 
trebuie menţionat faptul că tehnicile de compandare a semnalului util nu implică 
diminuarea amplitudinii maxime. Aşa cum am putut vedea în capitolul anterior, în 
cazul tehnicilor de compandare, reducerea PAPR se datorează creşterii nivelului 
mediu al amplitudinii semnalului util, conform funcţiei de amplificare neliniară 
considerată. Acest aspect, poate fi remarcat prin compararea densităţilor de 
probabilitate ale amplitudinii semnalului original şi cel prelucrat, ce sunt 
reprezentate grafic în Figura 5.30. Mai mult, extinderea domeniului de valori ale 
amplitudinii semnalului de transmis, se realizează şi prin aplicarea transformării 
liniare de tip Hadamard. Desigur, aplicarea acestui semnal la intrarea 
amplificatorului de putere nu este de dorit, motiv pentru care acest semnal trebuie 
supus unei operaţii de atenuare liniară. Pentru a scala domeniul de valori ale 
modului eşantioanelor pe intervalul admis de către dispozitivul amplificator, ce nu 
conduce la distorsiuni neliniare semnificative, se poate opta fie pentru un factor de 
atenuare constant, fie pentru unul dinamic diferit pentru fiecare simbol OFDM. 

Din punctul de vedere al calităţii comunicaţiei, singura sursă ce conduce la 
modificări ale ratei erorii de bit este operaţia neliniară, fapt ce poate fi remarcat în 
Figura 5.31, unde sunt reprezentate curbele BER pentru cazul în care transmisia de 
date se realizează prin canalul AWGN. De asemenea, degradarea peformanţelor BER 
are loc şi în cazul comunicaţiilor prin canalele cu interferenţă. Acest lucru este pus în 
evidenţă în Figura 5.32, pentru cazul în care canalul multicale are aceeaşi structură 
şi caracteristici ca cel considerat în cadrul secţiunii anterioare. 
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Semnalul Original
dupa precodare - nr. max. variante
dupa compresie - grad maxim
cu  coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. = 12.0  
cu  coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. = 10.0  
cu  coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. = 8.0  
cu  coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 12.0  
cu  coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 10.0  
cu  coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 8.0  

 
Figura 5.30. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă precodare-compresie. 
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Semnalul Original
dupa precodare - nr. max. variante
dupa compresie - grad maxim
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0  
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0  
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 8.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 8.0  

 
Figura 5.31. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă precodare-compresie. 
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Semnalul Original
dupa precodare - nr. max. variante
dupa compresie - grad maxim
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0  
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0  
cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 8.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0  
cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 8.0  

 
Figura 5.32. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă precodare-compresie. 
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5.3. Tehnici combinate de tip liniar-liniar 
 

Această categorie de tehnici hibride a fost studiată în cadrul prezentei teze, 
dat fiind faptul că acest tip de prelucrare a semnalului nu conduce la o degradare 
semnificativă a performanţelor BER. Din mulţimea combinaţiilor posibile, am 
considerat tehnica combinată de tip SLM-TR, şi cea de tipul ACE-TR, deoarece 
utilizarea tehnicilor PTS-TR şi TI-TR conduce la rezultate asemănătoare. Pentru 
evaluarea acestora, vom utiliza aceleaşi metrici ca şi în cazurile anterioare, conform 
cu rezultatele numerice obţinute în urma simulărilor efectuate pentru câte un 
exemplu concret de semnal OFDM şi canal de comunicaţii. 

5.3.1. Metoda hibridă SLM-TR 
 

Concatenarea celor două metode liniare de reducere a PAPR cu scopul 
obţinerii tehnicii compuse trebuie să ţină cont de lărgirea benzii de trecere a 
semnalului de transmis conform cu numărul de tonuri rezervate, introduse în 
simbolul OFDM. Din punctul de vedere al implementării, acest lucru înseamnă că la 
semnalul OFDM trebuie alocat un set de subpurtătoare de amplitudine nulă pe 
poziţiile corespunzătoare tonurilor rezervate, înainte de aplicarea tehnicii SLM [136], 
aşa cum se poate remarca în Figura 5.33. Dat fiind faptul că tehnicile componente 
de tip SLM şi TR au fost deja prezentate şi explicate în detaliu în cele două capitole 
anterioare, o descriere suplimentară a acestora nu mai este necesară. Desigur, 
conform acestei scheme de prelucrare, semnalul de la ieşire nu va prezenta nici o 
distorsiune la nici una din subpurtătoarele de date.  

Motivul pentru care această tehnică hibridă a fost propusă, este posibilitatea 
de a realiza o compensare între numărul de iteraţii necesare receptorului în a reface 
semnalul original respectiv numărul de subpurtătoare adiţionale introduse în 
simbolul OFDM. 
 

 
Figura 5.33. Schema bloc a tehnicii hibride SLM-TR. 
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Această posibilitate de control a formatului semnalului OFDM este importantă dacă 
numărul de subpurtătoare nealocate disponibile din cadrul mesajului OFDM este 
limitat, sau receptorul are resurse mai limitate în ceea ce priveşte puterea de calcul. 
Dacă pentru receptor numărul de operaţii necesare este proporţional cu numărul de 
iteraţii al tehnicii SLM, la transmiţător acest număr este suma valorilor obţinute 
pentru cei doi algoritmi ce formează tehnica hibridă. Pentru a obţine expresia 
algebrică pentru numărul de operaţii necesare, vom ţine cont de faptul că 
tranformata Fourier operează cu simboluri OFDM de bandă de trecere expandată. 
Asfel, pentru tehnica SLM numărul de operaţii este dat de expresia: 
 
 ( ) ( )( )(

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

( ) )14fNP12N4
f186fNPlog4fNPK

fNPNOPfNPNOPNNOP

fNPNOPf1KNOP

set

nbset2set

setPAPRsetAMPLMF

setSplitRadix_FFTnbEXSLM

+⋅+⋅+⋅

++⋅+−⋅+⋅⋅⋅+⋅=

⋅++⋅++

+⋅+⋅+⋅=−

 . (5.18) 

 
Ţinând cont de numărul de operaţii necesare tehnicii TR, dat de expresia (5.7), 
numărul total de operaţii pentru tehnica compusă SLM-TR, este: 
 
 ( ) ( )( )( )( )((

( ) ( )( ))
( ) )truslmtruslm

senb

se2setTRSLM

KPKN4KPK
14fNP12f1

86fNPlog4fNPNOP

⋅+⋅⋅+⋅+

⋅+⋅+⋅++

⋅+−⋅+⋅⋅⋅+=−
 , (5.19) 

 
unde uP  este numărul de tonuri rezervate din cele tP  subpurtătoare disponibile, 

slmK  este numărul de iteraţii efectuate de către algoritmul SLM, trK  este numărul 
de iteraţii efectuate de catre algoritmul TR, iar nbf  este coeficientul ce descrie 
surplusul de operaţii pentru transformata Fourier, datorită faptului că lungimea 
simbolului OFDM nu este o putere întreagă a lui 2. Pentru a aprecia modul în care 
creşte complexitatea computaţională odată cu dimensiunea simbolului OFDM, am 
selectat câteva valori particulare pentru numărul de iteraţii ale celor două tehnici 
standard respectiv numărul de tonuri rezervate. Ca şi în celelalte cazuri, considerând 
că factorul de supraeşantionare este 4fSE = , reprezentarea grafică a rezultatelor 
obţinute este cea din Figura 5.34. Din această diagramă se poate remarca faptul că 
ponderea cea mai mare este dată de tehnica TR care de regulă are de efectuat mai 
multe iteraţii decât tehnica standard de tip SLM. Acest aspect este relevant în 
alegerea parametrilor pentru tehnica compusă, în contextul reducerii numărului de 
operaţii efectuate la transmiţător. Desigur, se poate opta şi pentru un spaţiu de 
căutare restrâns, prin utilizarea  unui număr foarte mic de tonuri rezervate sau 
valori admise pentru acestea, însă atunci eficacitatea tehnicii scade corespunzător. 
Deşi acest lucru nu este de dorit, în cazul simbolurilor OFDM de lungime mare, 
pentru care transformata Fourier este mult mai costisitoare din punct de vedere al 
puterii de calcul necesare, un spaţiu de căutare redus poate reprezenta o restricţie 
importantă.  
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TR: nr.purt=8, nr.val=3
TR: nr.purt=8, nr.val=9
TR: nr.purt=12, nr.val=3
TR: nr.purt=12, nr.val=9
SLM: Nr.iter=8
SLM: Nr.iter=16
SLM: Nr.iter=24
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.slmit=8
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.slmit=16
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.slmit=24
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.slmit=8
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.slmit=16
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.slmit=24
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.slmit=8
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.slmit=16
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.slmit=24
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.slmit=8
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.slmit=16
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.slmit=24  

 
Figura 5.34. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride SLM-TR pentru diferite lungimi ale 

simbolului OFDM original. 

 
Totuşi, stabilirea valorilor pentru aceşti parametri, depinde de resursele 
computaţionale disponibile la receptor şi transmiţător. 

Pentru a aprecia performanţele acestei tehnici compuse, am considerat 
semnalul OFDM  compus din 256N =  subpurtătoare ce conţin secvenţe aleatoare 
uniform distribuite, modulate 16-QAM. Semnalul de intrare este prelucrat cu această 
tehnică hibridă având  24T =  subpurtătoare adiţionale, dintre care { }14;8P =  sunt 
tonuri rezervate, a căror amplitudine şi fază pot avea valori confom constelaţiei 16-
QAM, indicată în Figura 5.35, respectiv pentru algoritmul SLM utilizându-se un 
numar de { }20;4K =  iteraţii. Admiţând că factorul de supraeşantionare are valoarea 
anterior menţionată, eficienţa de reducere a PAPR obţinută cu acestă tehnică hibridă 
este conform diagramelor CCDF prezentate în Figura 5.36. Chiar dacă fiecare dintre 
tehnicile componente reduce semnificativ vârfurile de semnal, utilizarea algoritmului 
hibrid oferă o îmbunătăţire suplimentară. Utilizarea tonurilor adiţionale conduce la o 
bandă de trecere mai largă, a cărei formă depinde de valorile cu care au fost 
modulate tonurile rezervate, aspect ce poate fi remarcat în Figura 5.37. Creşterea 
nivelului energetic datorat amplitudinii mai mari a tonurilor rezervate implică o 
creştere sensibilă a amplitudinii eşantioanelor semnalului în domeniul timp. Pe de 
altă parte, tehnica SLM conduce la o diminuare a nivelului mediu al semnalului în 
domeniul timp, motiv pentru care, după prelucrarea cu ambele tehnici componente, 
amplitudinea eşantioanelor de semnal prezintă o densitate de probabilitate conform 
cu diagramele din Figura 5.38. Nu în ultimul rând, trebuie menţionat faptul că 
semnalul astfel obţinut nu conduce la o degradare a ratei erorii de bit, micile variaţii 
datorându-se modificării nivelului energetic. Din acest motiv, performanţele BER 
pentru canalul AWGN şi cel cu interferenţe considerat şi în cazul anterior, sunt 
conform cu diagramele prezentate în Figura 5.39, respectiv Figura 5.40. 
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Figura 5.35. Constelaţia de puncte utilizată pentru modularea subpurtătoarelor TR. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. max. de iteratii si faze
cu TR - nr. max. de iteratii
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurt.
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt.
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurt.
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt.  

 
Figura 5.36. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii 
hibride SLM-TR, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 16-QAM. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. max. de iteratii si faze
cu TR - nr. max. de iteratii
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurt.
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt.
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurt. 
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt. 

 
Figura 5.37. Densitatea spectrală  de putere pentru semnalul  OFDM cu N=256 subpurt. 16-

QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride SLM-TR. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. max. de iteratii si faze
cu TR - nr. max. de iteratii
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  

 
Figura 5.38. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă SLM-TR. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. max. de iteratii si faze
cu TR - nr. max. de iteratii
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  

 
Figura 5.39. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă SLM-TR. 
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Semnalul Original
cu SLM - nr. max. de iteratii si faze
cu TR - nr. max. de iteratii
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM:   4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR:   8 subpurtatoare  
cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare  

 
Figura 5.40. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă SLM-TR. 
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5.3.2. Metoda hibridă ACE-TR 
 

Această tehnică hibridă are un caracter mai special, dat fiind faptul că 
prelucrarea liniară include şi o etapă de procesare neliniară, în cadrul tehnicii 
componente de tip ACE. Ca şi în cazul tehnicii hibride anterioare, cu prelucrare 
liniară şi de această dată este necesară introducerea subpurtătoarelor adiţionale, 
înainte de orice altă prelucrare, prentru a asigura compatibilitatea formatului 
semnalului OFDM între intrările şi ieşirile celor doi algoritmi standard consideraţi 
[137]. Deoarece aceşti algoritmi au fost explicaţi detaliat în capitolul dedicat 
tehnicilor standard de reducere a PAPR, în cadrul acestei secţiuni vom trece direct la 
prezentarea evaluării complexităţii computaţionale. În condiţiile în care tehnica ACE 
utilizează un algoritm de tip POCS, trebuie avut în vedere că pentru fiecare iteraţie 
se execută o transformată Fourier inversă, urmată de calculul amplitudinii, limitarea 
acesteia, după care urmează a se executa o transformată Fourier directă pentru a 
obţine noul simbol OFDM, ce urmează a fi modificat conform contrângerilor ACE. 
Admiţând că aceste restricţii din domeniul frecvenţă sunt aplicate separat pentru 
fiecare dintre cele două componente I/Q, numărul de operaţii necesare acestei 
tehnici poate fi apreciat cu ajutorul următoarei expresii: 
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 , (5.20) 

 
unde R  reprezintă numărul de repetiţii din cadrul algoritmului, restul parametrilor 
având aceleaşi semnificaţii ca şi în cazul tehnicii prezentate anterior. Având 
expresiile pentru numărul de operaţii ale celor două tehnici componente, putem 
calcula cu uşurinţă şi complexitatea computaţională a tehnicii combinate. În Figura 
5.41 este prezentat un grafic ce arată variaţia acestei mărimi pentru diferite valori 
ale parametrilor consideraţi. Prin comparaţie cu graficul corespunzător tehnicii 
compuse, prezentate în secţiunea anterioară, putem remarca o uşoară diminuare a 
complexităţii computaţionale, ce este cauzată de numărul mai redus de iteraţii, 
efectuat de către algoritmul ACE în raport cu algoritmul SLM, fapt ce reprezintă un 
avantaj al acestei soluţii.  

Pentru a putea caracteriza această metodă, vom lua în considerare 
rezultatele simulărilor efectuate pentru acelaşi semnal OFDM de referinţă, alcătuit 
din 256N =  subpurtătoare independente, modulate conform constelaţiei 16-QAM. 
Astfel, în condiţiile în care algoritmul ACE-POCS efectuează 4R =  iteraţii, în care 
utilizează un prag de limitare al semnalului de { }4;2CR =  dB, iar algoritmul TR 
secvenţial utilizează constelaţia de puncte din Figura 5.35, pentru modularea celor 

{ }12;4Pu =  tonuri rezervate, dintr-un set de 24Pt =  subpurtătoare, eficienţa de 
reducere a PAPR este conform curbelor CCDF din Figura 5.42, având o distribuţie a 
valorilor amplitudinii eşantioanelor de semnal, conform curbelor din Figura 5.43. 
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TR: nr.purt=8, nr.val=3
TR: nr.purt=8, nr.val=9
TR: nr.purt=12, nr.val=3
TR: nr.purt=12, nr.val=9
ACE-POCS: nr.iter=2
ACE-POCS: nr.iter=4
ACE-POCS: nr.iter=8
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=2
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=4
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=8
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=2
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=4
Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=8
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=2
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=4
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=8
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=2
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=4
Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=8  

 
Figura 5.41. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride ACE-TR pentru diferite lungimi ale 

simbolului OFDM original. 
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Semnalul Original
cu ACE - nr. max. de iteratii si CR min.
cu TR - nr. max. de iteratii
cu ACE: CR=2.0 , nr.iter=4; si TR: 4 tonuri.
cu ACE: CR=2.0 , nr.iter=4; si TR: 12 tonuri.
cu ACE: CR=4.0 , nr.iter=4; si TR: 4 tonuri. 
cu ACE: CR=4.0 , nr.iter=4; si TR: 12 tonuri.  

 
Figura 5.42. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii 
hibride ACE-TR, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 16-QAM. 

 

BUPT



 

 

5.3. Tehnici combinate de tip liniar-liniar 229 

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05
0

0.005

0.01

0.015

0.02

0.025

0.03

0.035

0.04

0.045

0.05
Distributia amplitudinilor semnalului OFDM

Amplitudine

P
D

F

 

 

Semnalul Original
cu ACE - nr. max. de iteratii si CR min.
cu TR - nr. max. de iteratii
cu ACE: CR=2.0 , nr.inter=4; si TR: 4 subpurt.
cu ACE: CR=2.0 , nr.inter=4; si TR: 12 subpurt.
cu ACE: CR=4.0 , nr.inter=4; si TR: 4 subpurt. 
cu ACE: CR=4.0 , nr.inter=4; si TR: 12 subpurt.  

 
Figura 5.43. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă ACE-TR. 

 
Comparând aceste rezultate cu cele obţinute pentru tehnica SLM-TR, putem deduce 
că această soluţie prezintă o eficienţă de reducere a PAPR sensibil mai bună, dat 
fiind faptul că s-au obţinut curbe CCDF similare, utilizând mai puţine iteraţii în cadrul 
algoritmului TR secvenţial. În ceea ce priveşte calitatea comunicaţiei, dat fiind 
caracterul liniar al modificărilor aplicate subpurtătoarelor de date, această tehnică 
nu conduce la degradarea performanţelor BER, aceste grafice fiind similare cu cele 
obţinute în baza simulărilor efectuate pentru tehnica hibridă prezentată în secţiunea 
anterioară. O asemănare se regăseşte şi la caracteristica spectrală, a cărei variaţie 
semnificativă este determinată tot de modularea tonurilor rezervate, având influenţe 
minore asupra eficienţei globale de reducere a PAPR [9]. Astfel, dacă creşterile 
valorilor pentru cele două componente ale vectorilor modulatori generate de către 
algoritmul ACE nu reprezintă un inconvenient pentru convertoarele analog-
numerice, putem afirma că tehnica ACE-TR are un randament mai bun decât tehnica 
compusă de tipul SLM-TR. În sprijinul acestor afirmaţii se adaugă şi faptul că în 
comparaţie cu tehnica hibridă anterioară, utilizarea unui algoritm mixt de tipul ACE-
TR nu necesită prelucrare suplimentară la receptor, acesta efectuând demodularea 
simbolurilor OFDM în mod transparent. 
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5.4. Tehnici combinate de tip neliniar-neliniar 
 

Din cadrul acestei categorii de tehnici hibride, fac parte soluţiile de reducere 
a PAPR care introduc modificări ireversibile ale reprezentării din domeniul timp sau 
frecvenţă a semnalului util şi necesită prelucrări neliniare atât la transmiţător cât şi 
la receptor. Astfel, tehnicile combinate din această grupă implică utilizarea limitării 
de semnal, filtrării în domeniul frecvenţă şi a compresiei de semnal. O categorie 
aparte de tehnici sunt cele care utilizează măştile spectrale, însă acest tip de 
prelucrare de semnal nu reprezintă subiectul prezentei teze. 
 

5.4.1. Metoda hibridă limitare-compresie 
 

Este evident că această tehnică hibridă este cea mai eficientă soluţie pentru 
reducerea PAPR, amplitudinea maximă a eşantioanelor fiind dată de pragul de 
limitare, iar nivelul mediu al semnalului, crescând conform funcţiei de compresie 
utilizată. În varianta cea mai complexă, această tehnică presupune şi utilizarea 
filtrului în domeniul frecvenţă pentru eliminarea parţială a zgomotului datorat 
distorsiunilor neliniare, dar şi a unor algoritmi adaptivi, care stabilesc valorile unor 
parametri ai funcţiei de compresie pe baza caracterizării statistice a semnalului util, 
pentru reducerea degradării BER sau îmbunătăţirea eficienţei de reducere a PAPR. 
Asfel, în Figura 5.44 este reprezentată schema bloc a acestei tehnici hibride, pentru 
cazul în care se face abstracţie de posibilitatea efectuării mai multor iteraţii în cadrul 
tehnicii de limitare şi filtrare. Ambele metode de reducere a PAPR din componenţa 
acestei tehnici hibride au fost prezentate în capitolul dedicat tehnicilor standard şi 
menţionate în cadrul acestui capitol, motiv pentru care alte descrieri nu mai sunt 
necesare. Chiar dacă în cadrul capitolului anterior au fost prezentate unele cazuri în 
care tehnica de compresie a fost aplicată asupra semnalului deja limitat, această 
secţiune are ca scop prezentarea altor aspecte ale acestei tehnici hibride. Unul 
dintre acestea se referă la complexitatea computaţională, care în acest caz este mult 
mai redusă decât în cazul celorlate tehnici hibride prezentate până acum. Acest 
lucru se datorează tehnicii de compresie de semnal, al cărei algoritm neiterativ nu 
trebuie să efectueze calculul unei transformate de tip Fourier. De aici, rezultă faptul 
că numărul de operaţii efectuat de algoritmul de compresie este dependent de 
modul în care sunt calculate funcţiile algebrice sau trigonometrice din componenţa 
funcţiei de compandare considerată. 
 

 
Figura 5.44. Schema bloc a tehnicii hibride Clipping-compandare. 
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Dacă ne referim la funcţiile standard utilizate pentru compresie, de tip 
logaritm sau exponenţial, atunci calculul numeric implică dezvoltarea în serie Taylor 
cu un număr acceptabil de termeni, pentru a asigura o precizie acceptabilă. Acest 
mod de calcul necesită câteva zeci de operaţii multiplicative şi aditive pentru fiecare 
eşantion al reprezentării în domeniul timp al semnalului transmis şi recepţionat. 
Pentru a simplifica procedeul de calcul, fără a pierde din precizie, se poate opta 
pentru interpolarea liniară, caz în care funcţia neliniară este aproximată printr-un 
set de funcţii liniare definite pe intervale disjuncte şi consecutive ale domeniului de 
definiţie normalizat. Dacă segmentele de dreaptă au aproximativ aceeaşi lungime, 
atunci este necesară o procedură, care să identifice subdomeniul de valori în care se 
încadrează amplitudinea eşantionului curent. Unul dintre algoritmii de căutare 
optimizaţi, este cel cu înjumătăţirea intervalului, ce presupune un set de comparări 
succesive, până când se ajunge la identificarea unui subdomeniu, corespunzător 
unei singure funcţii liniare. Numărul de operaţii necesare acestei metode de 
aproximare a funcţiei neliniare, este dat de suma dintre numărul de operaţii 
necesare determinării ordonatei punctului de pe segmentul de dreaptă conform 
relaţiilor din geometria analitică şi numărul de operaţii necesare algoritmului de 
căutare a subintervalului corespunzător, putând fi aproximat cu următoarea 
expresie: 
 
 ( )Mlog312NOP 2LIN_INTL ⋅+=  , (5.21) 
 
unde M  reprezintă numărul de segmente utilizate pentru descrierea curbei 
neliniare. Dacă segmentele de dreaptă sunt astfel alese încât toate subdomeniile de 
definiţie corespunzătoare acestora să aibă aceeaşi lungime, atunci numărul de 
operaţii necesare se reduce şi mai mult, identificarea intervalului ce conţine punctul 
curent reducându-se la o operaţie de împărţire cu rotunjire la valori întregi prin 
adăugare. Deoarece această metodă de aproximare este generică, putem afirma că 
numărul de operaţii corespunzătoare acesteia, reprezintă complexitatea 
computaţională pentru orice funcţie neliniară. Totuşi, dacă funcţia de compresie are 
o formă algebrică simplă, atunci numărul de operaţii poate fi mai mic, dacă se 
optează pentru calculul matematic direct. Una din aceste funcţii, este raportul 
polinoamelor de gradul întâi, propusă în [116] şi prezentată pe larg în cadrul 
capitolului anterior. Dată fiind simplitatea acestei funcţii, numărul de operaţii de 
efectuat per eşantion de semnal se reduce extrem de mult. În baza acestor 
considerente, numărul de operaţii efectuate de către tehnica hibridă limitare-
compresie, pentru simboluri OFDM de diferite lungimi, este indicat în Figura 5.45. 
Este evident faptul că dintre toate blocurile componente, cel mai mare număr de 
operaţii se execută în cadrul filtrului din domeniul frecvenţă. Totuşi şi în aceste 
condiţii, acest număr este mult mai mic, în raport cu celelalte tehnici prezentate, 
fapt ce reprezintă un avantaj important al acestei soluţii. 

Un alt aspect important al acestei tehnici combinate este legătura dintre 
eficienţa de reducere a PAPR şi impactul asupra ratei erorii de bit. Introducerea 
distorsiunilor neliniare de către blocul limitator, dar şi modificarea densităţii de 
probabilitate a amplitudinii eşantioanelor de semnal, conduc la o degradare a 
performanţelor BER. Pentru a pune în evidenţă acest lucru, am luat în considerare 
diferite valori pentru pragul de limitare şi parametrul variabil al funcţiilor de 
compresie. Din multitudinea de funcţii de compandare al semnalului, am ales un set 
de funcţii de tip raport de polinoame de ordinul întâi şi un set de funcţii de tip 
exponenţial. 
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Limitare+Filtrare
Cmpr. Raport Polinom Gr.1
Cmpr. Interpolare liniara (generica)
Comb. Lim+Filtr+Cmpr.Rap.Polinom Gr.1  
Comb. Lim+Filtr+Cmpr.Interpolare

 
Figura 5.45. Numărul de operaţii necesare tehnicii hibride limitare (cu filtrare)-compresie 

pentru diferite lungimi ale simbolului OFDM original. 

 
Admiţând că semnalul OFDM original are aceeaşi lungime şi tip de modulaţie ca şi în 
cazurile anterioare, în condiţiile unui prag de limitare de { }4;3;2CR = , eficienţa de 
reducere a PAPR pentru cele două seturi de funcţii considerate, este conform 
curbelor CCDF reprezentate în Figura 5.46, respectiv Figura 5.47. Este evident că 
scăderea pragului de limitare şi creşterea neliniarităţii funcţiei de compresie conduc 
la o diminuare mai pronunţată a raportului dintre valoarea de vârf şi cea medie a 
nivelului de semnal, însă cu preţul creşterii ratei erorii de bit. Astfel, performanţele 
BER în contextul unei comunicaţii prin canalul AWGN sunt conform diagramelor din 
Figura 5.48, respectiv Figura 5.49. Pentru valorile particulare ale parametrilor cu 
care au fost efectuate aceste simulări, se poate remarca faptul că în condiţiile 
limitării semnalului la pragul minim considerat, la performanţe BER aproape 
identice, funcţia propusă de tip raport de polinoame de gradul întâi, prezintă o 
eficienţă de reducere a PAPR mai bună decât cea corespunzătoare a funcţiei 
exponenţiale. Un alt aspect important este necesitatea limitării amplitudinii 
semnalului, care este pusă în evidenţă şi de faptul că o gamă de valori mari ale 
semnalului original poate conduce la o compresie exagerată ce determină o 
puternică degradare BER, aşa cum se poate observa în cazul funcţiei propuse. Acest 
fenomen se justifică şi prin modificarea densităţilor de probabilitate ale 
amplitudinilor, în special de către blocul de compresie, aşa cum indică diagramele 
din Figura 5.52, respectiv Figura 5.53. Desigur, acest fenomen poate să apară şi 
pentru alte funcţii, dacă se optează pentru grade de compresie mari. Nu în ultimul 
rând, trebuie precizat faptul că scăderea calităţii comunicaţiei are loc şi în contextul 
utilizării canalului cu interferenţe cu două căi de propagare usor decalate, considerat 
şi pentru simulările anterioare, caz în care performanţele BER sunt conform 
diagramelor din Figura 5.50 respectiv Figura 5.51. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag min.)
doar cmpr.(gr.max.-rap.poli.gr.1)
cu Clip: CR=2.0; si cmpr.: c=0.3  
cu Clip: CR=2.0; si cmpr.: c=0.7  
cu Clip: CR=3.0; si cmpr.: c=0.3  
cu Clip: CR=3.0; si cmpr.: c=0.7  
cu Clip: CR=4.0; si cmpr.: c=0.3  
cu Clip: CR=4.0; si cmpr.: c=0.7  

 
Figura 5.46. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite variante ale tehnicii hibride limitare-
compresie cu fct. rap. polinoame grad 1, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare 

modulate 16-QAM. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag min.)
doar cmpr.(grad max. - fct. exp.)  
cu Clip: CR=2.0; & cmpr.: b=1.5  
cu Clip: CR=2.0; & cmpr.: b=2.0  
cu Clip: CR=3.0; & cmpr.: b=1.5  
cu Clip: CR=3.0; & cmpr.: b=2.0  
cu Clip: CR=4.0; & cmpr.: b=1.5  
cu Clip: CR=4.0; & cmpr.: b=2.0  

 
Figura 5.47. Eficienţa de reducere a PAPR pentru diferite variante ale tehnicii hibride limitare-
compresie cu fct. exponenţială, în cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtătoare modulate 

16-QAM. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag minim)
doar compresie (grad maxim - rap.poli.gr.1)  
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=0.7  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.7  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.7  

 
Figura 5.48. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag minim)
doar compresie (grad maxim - fct. exp.)
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=1.5  
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=2.0  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=1.5  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=2.0  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=1.5  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=2.0  

 
Figura 5.49. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal AWGN a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. exponenţială. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag. min.)
doar compresie (grad max. - rap.poli.gr.1)  
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=0.7  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.7  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.3  
cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.7  

 
Figura 5.50. Rata erorii de bit pentru comunicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1. 
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Semnalul Original
doar clipping (prag min.)
doar compresie (grad max. - fct. exp.)
cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=1.5  
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Figura 5.51. Rata erorii de bit pentru communicaţia prin canal cu fading a semnalului OFDM 

prelucrat cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. exponenţială. 
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Figura 5.52. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1. 
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Figura 5.53. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original şi prelucrat 

cu tehnica hibridă limitare-compresie cu fct. exponenţială. 
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În încheierea acestei secţiuni, mai trebuie menţionat faptul că rezultate 
asemănătoare se obţin şi în cazurile în care compresia de semnal se realizează în 
baza altor funcţii neliniare precum legea-μ, inversul sinusului hiperbolic, funcţia 
logistică, sau diferitele variante ale funcţiei de tip logaritm-în-logaritm, prezentate în 
cadrul capitolului anterior. Însă, pentru studiul acestei tehnici hibride, alegerea celor 
două funcţii a fost făcută din considerente de complexitate computaţională. 
 

5.5. Considerente asupra evaluării complexităţii 
computaţionale 

 
Deoarece viteza de calcul, joacă un rol important în dezvoltarea oricărui 

echipament, inclusiv a sistemelor de comunicaţii, în cadrul acestui capitol am făcut 
multe referiri la mărimea ‘complexitate computaţională’, ce a fost evaluată prin 
numărul de operaţii necesare a fi efectuate de către un bloc component sau un 
algoritm de prelucrare numerică. În deceniile trecute acest lucru se făcea utilizându-
se drept unitate de mărime ‘ciclul maşină’, ce reprezintă o singură tranziţie sau 
modificare de stare a regiştrilor din microprocesor. Motivul acestei alegeri, se datora 
faptului că operaţiile elementare de înmulţire consumau un număr mai mare de 
impulsuri de tact, de la oscilatorul de referinţă, decât operaţiile elementare de 
adunare. Evoluţia microprocesoarelor, dar şi a celorlate tipuri de circuite 
programabile, pe lângă viteza mărită, a cunoscut şi modificări în arhitectura 
nucleelor ce permit efectuarea calculului paralel, având totodată şi seturi de 
instrucţiuni optimizate. Din acest motiv, unitatea de măsură pentru apreciarea 
complexităţii computaţionale se consideră a fi operaţia în virgulă flotantă (FLOP) de 
tipul bxa +⋅ , ceea ce înseamnă că operaţia de adunare este la egalitate cu operaţia 
de înmulţire, din punctul de vedere al timpului de procesor. Pornind de la această 
premisă şi ţinând cont de metricile oferite de universitatea Massachusetts Amherst, 
determinarea numărului de operaţii a fost făcută în contextul în care echipamentul 
electronic necesită 1 FLOP pentru adunare, scădere sau înmulţire, respectiv 8 FLOP-
uri pentru împărţire şi extragere de rădăcină pătrată. Nu în ultimul rând, pentru 
salturile condiţionate am considerat că sunt necesare 2 FLOP-uri.  
 

5.6. Alegerea tehnicii hibride 
 

Aşa cum am menţionat încă de la începutul acestui capitol, tehnicile hibride 
moştenesc trăsăturile tehnicilor componente, fapt ce poate sugera care sunt 
criteriile pentru alegerea unei tehnici hibride pentru o aplicaţie de comunicaţii dată. 
Este de subînţeles faptul că eficienţa de reducere a PAPR rămâne principalul criteriu 
în luarea unor decizii, în condiţiile în care nu sunt impuse alte constrângeri. În cazul 
în care pentru un semnal OFDM, două sau mai multe tehnici combinate prezintă 
aceeaşi eficienţă, atunci în mod evident, minimizarea complexităţii computaţionale, 
poate fi cel de-al doilea criteriu ca importanţă. Necesitatea transmiterii datelor cu 
debite foarte mari, determină o preferinţă pentru tehnicile cu prelucrare exclusiv 
liniară. Pe de altă parte, lăţimea de bandă disponibilă sau formatul simbolului OFDM, 
poate reprezenta un alt criteriu. Însă, în condiţiile în care codurile detectoare şi 
corectoare de erori pot compensa deficitul de performanţă BER cauzat de tehnicile 
neliniare, se poate opta şi pentru soluţii cu prelucrare liniar-neliniară, sau exclusiv 
neliniară.
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6. CONCLUZII ŞI PERSPECTIVE 
 

În cadrul acestei teze au fost propuse diferite soluţii alternative pentru 
reducerea PAPR a semnalelor de tip OFDM. Pe de o parte, au fost dezvoltate câteva 
tehnici derivate care, prin modificarea anumitor etape sau proceduri ale algoritmilor 
corespunzători unor tehnici standard, prezintă o îmbunătăţire a eficienţei de 
reducere a PAPR sau diminuează degradarea performanţelor BER, cauzată de 
prelucrarea neliniară a semnalului. Pe de altă parte, au fost propuse tehnici hibride, 
care să permită o reducere mai eficientă a PAPR, în condiţiile în care tehnicile 
componente îşi ating performanţa maximă, sau ar conduce la o complexitate 
computaţională extrem de mare. De asemenea, pentru a justifica importanţa 
subiectului studiat, dar şi pentru a pune în evidenţă beneficiile reducerii PAPR, s-a 
elaborat o analiză teoretică a legăturii dintre proprietăţile statistice ale semnalului 
OFDM şi unele dintre caracteristicile amplificatoarelor de putere. În următoarele 
secţiuni, se prezintă un rezumat al principalelor rezultate personale ce au fost 
prezentate în cadrul acestei teze şi se indică câteva direcţii de cercetare pentru 
viitoarele lucrări. 
 

6.1. Sumarul contribuţiilor 
 

Se prezintă secţiunile din cadrul capitolelor tezei, ce conţin contribuţii originale 
sub forma unor analize teoretice, sau a unor soluţii alternative pentru reducerea 
PAPR, ale căror avantaje sunt puse în evidenţă cu ajutorul simulărilor numerice. 
 

• Capitolul 3 este dedicat studiului diferitelor tipuri de amplificatoare de putere 
de înaltă frecvenţă. În secţiunea 3.3.2 s-a făcut o analiză a impactului 
distorsiunilor neliniare asupra diferitelor caracteristici ale semnalului 
transmis. 

► S-a determinat expresia raportului semnal-zgomot de limitare, în 
funcţie de valoarea modală şi factorul de amplificare liniară. 

► S-au determinat variaţiile puterii medii de eroare, cauzate de 
distorsiunile de limitare, în funcţie de valoarea modală caracteristică 
semnalului şi de factorul de amplificare liniară. 

► S-au definit două mărimi sub forma unor rapoarte de putere, ce 
indică abaterea modelului neliniar faţă de modelul liniar limitator al 
amplificatorului luat ca referinţă. 

► Generalizând expresia raportului semnal-zgomot-cu-distorsiuni, se 
arată dependenţa acestei mărimi funcţie de valoarea modală ce 
caracterizează semnalul de intrare şi funcţie de raportul semnal-
zgomot Gaussian, pentru cateva valori ale factorului de amplificare. 

► Expresia generalizată a raportului semnal-zgomot-cu-distorsiuni este 
folosită pentru a exemplifica dependenţa dintre rata erorii de bit şi 
raportul semnal-zgomot pentru canalul AWGN pentru diferite valori 
ale factorului de amplificare considerat.  

► În mod similar, se arată dependenţa capacităţii canalului, funcţie de 
raportul semnal-zgomot pentru canalul AWGN, pentru câteva valori 
ale factorului de amplificare considerat. 
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• În capitolul 4 sunt prezentate tehnicile standard de reducere a PAPR, 
precum şi principalele caracteristici ale acestora. Tot în cadrul acestui capitol 
sunt propuse câteva tehnici derivate, precum şi câteva metode alternative 
pentru transmiterea informaţiei auxiliare. 

► În secţiunea 4.4 se propune utilizarea variaţiei de fază pentru a 
încorpora informaţia auxiliară în subpurtătoarele de date, pentru 
cazul în care tehnica SLM se aplică unui semnal modulat conform 
constelaţiei de puncte de tipul M-QAM. 

► În secţiunea 4.7 este propusă o tehnică TR derivată, ce permite o 
îmbunătăţire a eficienţei de reducere a PAPR prin extinderea 
spaţiului de căutare. 

► În secţiunea 4.8 se prezintă eficienţa de reducere a PAPR când 
tehnica de tip TI utilizează un nou tip de constelaţie extinsă. 

► Pentru îmbunătăţirea eficienţei de reducere a PAPR, în secţiunea 4.9 
este sugerată utilizarea transformatei Hadamard cu ordonare 
generică, conform principiului de întreţesere a eşantioanelor. 

► În baza simulărilor de tip Monte Carlo, în secţiunea 4.10 se arată că 
eficienţa de reducere a PAPR a tehnicii clipping poate fi îmbunătăţită, 
dacă eşantioanele de la ieşirea filtrului de semnal sunt reaplicate la 
intrare. 

► Pentru tehnica de compresie a semnalului, în secţiunea 4.11 s-a 
propus utilizarea unor funcţii neliniare noi. Rezultatele numerice 
obţinute în urma simulărilor arată avantajele utilizării acestor funcţii. 

 Totodată, în secţiunea 4.11.1 sunt propuse tehnici de 
compresie adaptivă ce permit o îmbunătăţire suplimentară a 
eficienţei de reducere a PAPR sau a performanţelor BER.  

 Secţiunea 4.11.2 este dedicată analizei statistice de ordinul 
întâi şi doi, a semnalului comprimat. Utilizând calculul 
analitic şi numeric, se arată cum se modifică diferitele 
mărimi statistice funcţie de variaţia unor parametri 
caracteristici, incluşi în expresiile algebrice ale funcţiilor 
neliniare propuse.  

► Secţiunea 4.12 este dedicată diferitelor tehnici de tip ACE şi a 
diferitelor modalităţi de control a domeniului de valori extins, admis 
pentru punctele marginale din constelaţia de puncte. După 
prezentarea variantelor clasice reprezentate de algoritmii POCS şi 
SGP, se prezintă o soluţie alternativă (CGP) care realizează proiecţia 
punctelor marginale înspre exteriorul constelaţiei, funcţie de 
rezultatul obţinut în urma compresiei de semnal. Cu ajutorul 
simulărilor, se arată că în condiţiile în care domeniul de valori extins 
corespunzător punctelor marginale are o limită superioară, noul 
algoritm propus, prezintă o degradare mai mică a performanţelor 
BER în comparaţie cu algoritmul SGP. 

 
 

• Ţinând cont de caracteristicile şi limitările tehnicilor standard, în Capitolul 5 
sunt propuse câteva tehnici hibride, ce sunt împărţite pe trei grupe, funcţie 
de tipul de prelucrare de semnal corespunzător: exclusiv liniar, mixt, 
respectiv doar neliniar. 

BUPT



 

 

6.2. Propuneri pentru continuarea cercetării 241 

► Astfel, secţiunea 5.2 este dedicată tehnicilor compuse, care implică 
atât metode liniare cât şi metode neliniare de prelucrare a 
semnalelor. 

 Cu ajutorul diagramelor CCDF obţinute în urma simulărilor, 
este pusă în evidenţă îmbunătăţirea eficienţei de reducere a 
PAPR corespunzătoare acestor soluţii alternative. 

 De asemenea, avantajele acestor tehnici combinate sunt 
puse în evidenţă şi prin intermediul diagramelor BER(SNR) 
pentru canalul AWGN cât şi pentru un model de canal cu 
interferenţe. 

 Pentru fiecare dintre aceste soluţii, s-a evaluat şi 
complexitatea computaţională, pentru a pune în evidenţă 
încărcarea de procesor de semnal, ce poate fi evitată, dacă 
se optează pentru utilizarea soluţiilor hibride. 

 Totodată, în secţiunea 5.2.2 este propusă o nouă modalitate 
de a transmite informaţia adiţională necesară tehnicii PTS, 
folosind grupe de subpurtătoare adiţionale, astfel modulate 
încât să nu altereze procesul de reducere a PAPR. 

► În secţiunea 5.3 sunt prezentate rezultatele numerice 
corespunzătoare tehnicilor cu prelucrare exlusiv liniară. 

 Cu ajutorul curbelor CCDF din secţiunea 5.3.1 se arată că 
eficienţa de reducere a PAPR poate fi îmbunătăţită, în 
condiţiile în care doar una dintre tehnicile componenete, SLM 
sau TR, realizează un număr considerabil de iteraţii. 

 În secţiunea 5.3.2 este propusă tehnica hibridă de tip ACE-
TR, în vederea îmbunatăţirii eficienţei de reducere a PAPR, 
evitând totodată o creştere exagerată a numărului de 
operaţii. 

► În secţiunea 5.4 se studiază tehnica compusă de tipul clipping-
compresie. 

 Se arată dependenţa curbelor CCDF(PAPR) şi BER(SNR) 
funcţie de variaţia pragului de limitare şi a unor parametrii 
specifici legilor de compresie considerate. 

 Avantajul utilizării funcţiei neliniare de tipul raport de 
polinoame de gradul întâi, este evidenţiat şi din perspectiva 
complexităţii computaţionale. 

 

6.2. Propuneri pentru continuarea cercetării 
 

Optimizarea amplificării semnalelor de bandă largă de tip OFDM reprezintă un 
domeniu complex, în care există o serie de subiecte şi probleme interesante, rămase 
pentru a fi studiate. Câteva dintre acestea sunt sugerate în lista următoare. 
 

• Reducerea PAPR folosind tehnici de limitare adaptivă, ce permit o atenuare 
variabilă a vârfurilor de semnal, în funcţie de amplitudinea acestora şi 
caracteristicile statistice ale semnalului în ansamblu. 
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• Implementarea unor metode de refacere a semnalului original din cel limitat, 
folosind modele de canal neliniar, sau prin transmiterea unor informaţii 
auxiliare. 

• Îmbunătăţirea anumitor caracteristici ale tehnicii ACE, prin utilizarea altor 
criterii de constrângere a domeniului admis punctelor marginale din 
constelaţie. 

• Elaborarea unor transformate liniare derivate pentru implementarea unor 
tehnici adaptive de reducere a PAPR. 

• Elaborarea altor algoritmi pentru tehnica TR, care să utilizeze alte criterii de 
parcurgere a spaţiului de căutare. În acest sens, o posibilă opţiune este de a 
condiţiona explorarea maximală a unor subspaţii, funcţie de variaţia PAPR. 

• Identificarea altor funcţii neliniare pentru compresia semnalului OFDM, care 
să permită o reducere mai bună a PAPR, în condiţiile conservării 
performanţelor BER originale. 

• Tehnici de compresie adaptivă a semnalui în domeniul timp, ce utilizează 
alte criterii de selecţie a funcţiilor neliniare dintr-un set dat. 

• Utilizarea funcţiilor compuse în vederea optimizării compresiei de semnal. 
• Modelarea funcţiilor neliniare existente cu ajutorul funcţiilor liniare pe 

subintervale, în vederea reducerii numărului de operaţii, fără diminuarea 
eficienţei de reducere a PAPR. 

• Studiul modificării funcţiilor de transfer ale amplificatoarelor de putere cu 
efect de memorie, în prezenţa semnalului prelucrat cu diferite tehnici de 
reducere a PAPR. 
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