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Rezumat,

In acestd tezd se studiaza diferite tehnici de reducere a PAPR a
semnalelor OFDM, cu scopul minimizarii zgomotelor neliniare
introduse de catre amplificatorul de putere din componenta
transmitatorului, efectului de limitare si de memorie. O atentie
deosebitd este indreptata catre diferitele metode hibride, ce au
fost obtinute prin compunerea metodelor standard originale sau
derivate ale acestora. Se arata ca aceste solutii mixte conduc la o
fmbunatatire a eficientei de reducere a PAPR in conditiile in care
tehnicile clasice isi ating limita superioara. Evaluarea acestor
solutii a fost facuta din perspectiva eficientei de reducere a PAPR,
a complexitatii computationale respectiv a performantelor BER,
aceste caracteristici avand o deosebita importantad in alegerea
parametrilor algoritmilor de prelucrare. Cu scopul optimizarii
acestor caracteristici, au fost propuse noi functii neliniare pentru
compresia semnalului in domeniul timp. De asemenea, o
fmbunatatire suplimentara a acestei tehnici de reducere a PAPR,
a fost realizata si prin elaborarea unor noi algoritmi adaptivi.
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FF Feedforward

FFT Fast Fourier Transform

IIR Infinite Impulse Response
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LINC Linear amplification with Nonlinear Components
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OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplex
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OTOP One Tone One Peak
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TETRA Terrestrial Trunked Radio

TI Tone Injection

TR Tone Reservation

TWT Travelling Wave Tube

QAM Quadrature Amplitude Modulation
WHT Walsh Hadamard Transform

ZP Zero Padding
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Simboluri

An(t) Variatia amplitudinii subpurtatoarei cu indexul n

A(u) Functia de transfer in amplitudine ce caracterizeaza un amplificator de
putere

_1 Caracteristica inversa de amplitudine aferenta unui amplificator de

A7)
putere

_ Amplitudinea medie a semnalului OFDM caracterizat prin distributia

A(a,k) Rayleigh cu o, dupa compresia cu o functie ce depinde de parametrul
k

Media patratului amplitudinii unui semnal OFDM caracterizat prin
AZ(O', k) distributia Rayleigh cu o, dupa compresia cu o functie ce depinde de
parametrul k

Cchn Capacitatea canalului
cQ Numarul de combinatii cu Q elemente luate dintr-o multime de P
P elemente

c(t) Functia temporald multiplicativa ce descrie comportamentul canalelor
cu interferenta

Ep Energia unui bit de informatie

Es Energia unui simbol de informatie

fo Frecventa purtatoarei radio
Functie compusa dintr-o functie liniara si functia de tipul raportului

f X " A

CmpO/y( ) dintre doua polinoame de gradul intai

fexp (X) Legea de compandare de tip exponential

Fasip () Legea de expandare de tip exponential

f (x) Functia neliniara normalizata de tipul inversului sinusului hiperbolic
isinh generalizat

fi_slinh(x) Functia normalizata de tipul sinusului hiperbolic generalizat

figic X) Functia logistica generalizata normalizata

f,;,-c(x) Functia logistica generalizatd normalizata inversatd

f/gin/g(X) Functia normalizata de tipul logaritm-in-logaritm

f/;,l,-n/g(x) Functia normalizatd de tipul logaritm-in-logaritm inversat

fpo/y(X) Functia de tipul raportului dintre doua polinoame de gradul intai

1 (y) Functia de tipul inversului raportului dintre doua polinoame de gradul
poly intéi

fsqrt(X) Functia normalizata de tipul radacina de ordinul 2

fgqurt(x) Functia normalizata de tipul inversului radacinii de ordinul 2
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fu-taw(x) | Legea de compandare u
-1
f“_law(y) Legea de expandare u
F Matricea FFT
F1 Matricea IFFT
i ( ) Functia compusa dintr-o functie liniara si functia raport a doua
9clin\X . .
polinoame de gradul intai
Functia nenormalizata compusa din mai multe exponential finit
gmexp(x) Functia nenormalizata co pusa d ai multe exponentiale definite pe
intervale consecutive
g... (X) Functia nenormalizata de tipul inversului sinusului hiperbolic
i'sinh generalizat
digic(x) Functia logisticd generalizata
glgin/g(x) Functia generalizata de tipul logaritm-in-logaritm
Gam Functia de castig in amplitudine a unui amplificator de putere
GHpa Functia de castig complexa a unui amplificator de putere
Gppm Functia de castig in faza a unui amplificator de putere
G11 Coeficientul de crestere energetica rezultata in urma prelucrarii cu un
algoritm de reducere a PAPR de tip TI
GTR Coeficientul de crestere energetica rezultatad in urma prelucrarii cu un
algoritm de reducere a PAPR de tip TR
Gpwr Factorul de crestere al puterii
G-1 Functia inversa de castig in amplitudine a unui amplificator de putere
AM
G;/})A Functia inversa de castig complexa a unui amplificator de putere
G/;/%/l Functia inversa de castig in faza a unui amplificator de putere
h(t) Functia raspuns la impuls caracteristica canalului de comunicatii
H(f) Functia de transfer in domeniul frecventa a canalului
Hy Matricea transformatei Walsh-Hadamard naturala pentru o secventa de
N elemente din multimea numerelor complexe
Io(t) Functia Bessel modificatd de tipul 1 si ordinul 0
j Versorul imaginar din planul numerelor complexe
Jo(t) Functia Bessel de tipul 1 si ordinul 0
Katn Factorul de atenuare specific modelului Ochiai
N Numarul de subpurtdtoare din componenta semnalului OFDM
Nciip Puterea zgomotului de limitare
No Densitatea spectrala a zgomotului
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Ny Semnalul in domeniul timp discret datorat zgomotului aditiv alb
gaussian

p(x) Densitatea de probabilitate a unei variabile aleatoare

piin(y) Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM obtinut in urma
translatarii liniare a amplitudinii acestuia

Ppoly (v) Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM comprimat conform
functiei de tipul raportului a doua polinoame de gradul intai

p,-smh(y) Densitatea de probabilitate a semnalui OFDM comprimat conform
functiei de tipul inversului sinusului hiperbolic generalizat

Prayi(X) Densitatea de probabilitate Rayleigh

Price(X) Densitatea de probabilitate Rice

pX(x) Densitatea de probabilitate a unui proces aleator X

Pxx (x,x) | Densitatea de probabilitate a unei variabile aleatoare X conditionatd
de derivata acesteia in raport cu timpul

Pp Rata erorii de bit

Ecﬁp Partea de semnal amplificat supusa limitarii

Pdelta Puterea medie corespunzatoare diferentei dintre modelul liniar limitator
si modelul teoretic al dispozitivului amplificator

iBEC/ip Puterea semnalului de eroare datorat limitarii

Pin Puterea medie a semnalului aplicat la intrarea dispozitivului
amplificator

Pout Puterea medie a semnalului de la iesirea dispozitivului limitator

Poutmul Puterea medie a semnalului amplificat in absenta distorsiunilor
neliniare

:Boutrapp Puterea medie a semnalului de la iesirea amplificatorului a carui functie
de transfer corespunde modelului Rapp

Rc(t) Functia de autocorelatie in domeniul timp

RH(f) Functia de autocorelatie in domeniul frecventa

rg Semnal receptionat in domeniul timp discret

'F'(t) Reprezentarea in domeniul timp a semnalului OFDM receptionat
modulat RF

s(t) Reprezentarea in domeniul timp continuu a semnalului OFDM de
transmis

g(t) Reprezentarea in domeniul timp a semnalului OFDM de transmis
modulat RF

sn(t) Semnalul Tn domeniul timp corespunzator subpurtatoarei cu indexul n

Sk Semnal transmis in domeniul timp discret

Sc (u) Densitatea spectrala de probabilitate a unui proces aleator

Sp(r) Spectrul de putere aferent intarzierilor
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T4 Durata unui simbol de date

Ts Durata unui simbol de OFDM

Var(a, k) Varianta unui semnal OFDM caracterizat prin distributia Rayleigh cu o,
dupad compresia cu o functie ce depinde de parametrul k

X Derivata variabilei aleatoare x in raport cu timpul

X Reprezentarea in domeniul timp a semnalului OFDM rezultat in urma
operatiei de limitare in amplitudine

N Reprezentarea in domeniul timp a semnalului OFDM dupa aplicarea
constrangerilor ACE

% Reprezentarea in domeniul timp a semnalului OFDM rezultat in urma
prelucrarii conform etapelor unei iteratii din cadrul algoritmului ACE-
SGP

Xo Secventa de esantioane a reprezentarii in domeniul timp a unui simbol
OFDM original (neprelucrat)

X Reprezentarea in domeniul frecventa a semnalului OFDM rezultat in
urma operatiei de limitare in amplitudine

1% Reprezentarea in domeniul frecventa a semnalului OFDM dupa
aplicarea constrangerilor ACE

X Reprezentarea in domeniul frecventa a semnalului OFDM rezultat in
urma prelucrarii conform etapelor unei iteratii din cadrul algoritmului
ACE-SGP

Xo Secventa de esantioane a reprezentarii in domeniul frecventa a unui
simbol OFDM original (neprelucrat)

Xk Secventa de esantioane a reprezentarii in domeniul timp a unui simbol
OFDM modificat

Xy Secventa de esantioane a reprezentarii in domeniul frecventa a unui
simbol OFDM modificat

Wy Matricea transformatei Walsh-Hadamard naturala pentru o secventa de
N elemente din multimea numerelor reale

wn Frecventa unghiulara a subpurtatoarei cu indexul n

®nlt) Variatia fazei subpurtatoarei cu indexul n

(p(u) Functia de transfer in faza ce caracterizeaza un amplificator de putere

Lp(u) Caracteristica inversa de faza aferenta unui amplificator de putere

a Constanta specifica modelului Ochiai

B Factorul de amplificare liniard

Fo) Constanta ce descrie tipul de spectru Doppler

To Constanta numerica reprezentand, timpul de decorelare, definit ca
punctul de pliere al functiei de autocorelatie

o Deviatia standard a unei variabile aleatoare cu distributie normalg,
valoarea modald corespunzatoare unei variabile aleatoare cu distributie
de tip Rayleigh, sau factorul de scalare al distributiei Rice.

U Frecventa Doppler caracteristica canalelor cu interferente
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o(t) Functia Impuls sau Dirac

Aw Decalajul de frecventa unghiulara dintre doua subpurtatoare adiacente
AF Decalajul de frecventa dintre doua subpurtdtoare adiacente

|x| Valoarea absoluta a unei variabile

||n|| Norma sau modulul unei variabile complexe
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1. INTRODUCERE
1.1. Informatii preliminare

Tehnologiile tot mai performante, concepute in ultima perioada au permis o continua
expansiune a comunicatiilor electronice, prin intermediul canalelor radio terestre si
celor prin satelit, dar si o crestere permanentd a vitezelor de transmitere a
semnalelor in format digital. Una din aceste tehnici este multiplexarea ortogonala cu
divizare in frecventa (OFDM), ce presupune utilizarea mai multor subpurtatoare
radio, cu scopul transferului in paralel a mai multor secvente de semnal. Pentru
fiecare tip de aplicatie s-au elaborat diferite standarde specifice, ce prevad formate
si lungimi diferite pentru mesajele OFDM, unele dintre aceste avand in componenta
pana la 4096 de subpurtatoare. Acest lucru face ca reprezentarea in domeniul timp
a secventei de semnal E:orespunzétoare unui simbol OFDM, sa aiba aspectul unui
semnal de tip zgomot. In cadrul prezentei lucrari, se va arata ca modulul acestui
semnal prezintda o distributie de tip Rayleigh, a carei caracteristica principala este
aparitia unor varfuri de amplitudine foarte mare. Pentru a asigura legaturi radio pe
distante mari, transmitatorul trebuie sa efectueze o amplificare in putere a
semnalului modulat. In mod evident, aceasta operatie necesita utilizarea unor
dispozitive amplificatoare cu un grad mare de liniaritate, ce admit o gama larga de
valori atat pentru intrare cat si pentru iesire. Dificultatea realizarii unor asemenea
circuite amplificatoare, dar si costul ridicat al acestora, reprezinta o constrangere
foarte importanta in proiectarea transmitatoarelor. Astfel, caracterul partial neliniar
al functiei de transfer si domeniul de valori finit admis pentru amplitudinea
semnalului, conduc la aparitia distorsiunilor neliniare. Una din solutiile pentru
contracararea acestei probleme este de reducerea raportului dintre valoarea
maxima si valoarea medie a puterii (PAPR), utilizand diferite tehnici de prelucrare
numericd a semnalului. Functie de strategia adoptata, aceste tehnici pot modifica
faza sau amplitudinea subpurtdtoarelor de date, pot introduce subpurtatoare
suplimentare, sa schimbe constelatia de puncte dupa care se efectueaza modulatia
unora dintre subpurtatoare, sa efectueze o amplificare neliniara in domeniul timp. In
unele cazuri, aceste tehnici necesitd algoritmi de refacere a semnalului original la
receptor. Din acest motiv, uneori se recurge la transmiterea unor informatii
auxiliare, in baza carora receptorul poate sa refacd semnalul initial cu un numar mai
mic de iteratii. Deoarece aceste tehnici altereaza formatul simbolurilor OFDM la nivel
fizic, compatibilitatea dintre transmitdtor si receptor reprezinta o altd problema
importantd. Fiecare dintre aceste tehnici prezinta diferite avantaje si dezavantaje,
determinate in special de complexitatea computationalda si impactul asupra ratei
erorii de bit. De cele mai multe ori, exista o stransa legatura intre eficienta de
reducere a PAPR, degradarea performantelor BER si numarul de operatii necesare.
Din acest motiv, in ultimii ani s-au elaborat si studiat diferite tehnici derivate din
tehnicile originale, care sa maximizeze eficienta de reducere a varfurilor de semnal
si sa@ minimizeze impactul asupra ratei erorii de bit sau sa reduca numarul total de
operatii necesare.

In sectiunile urmatoare, pe langa prezentarea obiectivului acestei teze si a
contributiilor aduse, se indica structura pe capitole si continutul acestora. La final se
prezinta lista lucrarilor scrise, ce au stat la baza elaborarii acestei teze.
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24 1.Introducere

1.2. Motivatie

Functie de modul de prelucrare a semnalului, tehnicile de reducere a PAPR

se impart in doua categorii importante. De reguld, tehnicile cu prelucrare de tip
liniar efectueaza modificari ale amplitudinii sau fazei vectorilor modulatori ai
subpurtatoarelor de date sau a celor rezervate, pentru a obtine reprezentari diferite
ale aceluiasi simbol OFDM. Aceasta abordare face ca eficienta de reducere a
varfurilor de semnal sa fie in mod direct dependenta de numarul de variante,
considerate de catre algoritmul de minimizare a PAPR. Mai mult, aceste solutii
prezinta si un fenomen de saturare, in sensul ca de la un anumit numar, orice
crestere suplimentara a numarului de reprezentari alternative ale semnalului
original, nu mai aduce nici un castig in ceea ce priveste estomparea varfurilor de
semnal. Din aceasta grupa fac parte urmatoarele tipuri de tehnici: modificarea
fazelor subpurtatoarelor de date (SLM,PTS), modularea unor subpurtatoare
aditionale cu un set de tonuri rezervate (TR), insertie de tonuri in subpurtatoarele
de date (TI), precodarea (PCOD) si extinderea domeniului punctelor marginale din
constelatie (ACE). Cealalta categorie, a tehnicilor cu prelucrare de tip neliniar,
realizeaza diminuarea PAPR fie prin limitarea propriu-zisa a amplitudinii varfurilor de
semnal, fie prin aplicarea unei transformari neliniare, care sa conduca la modificarea
raportului dintre amplitudinea maxima si nivelul mediu al semnalului. Este evident
faptul ca aceste solutii permit reducerea PAPR oricat de mult, insa doar cu pretul
unor degradari semnificative ale performantelor BER. Din aceasta clasa, fac parte
tehnica de limitare (CLP) si tehnica de compresie (CMPR).
Dat fiind modalitatile diferite de prelucrare a semnalului, putem afirma ca fiecare
dintre aceste tehnici de reducere a PAPR prezintda unele constrangeri sau limitari, ce
au un impact diferit asupra performantelor intregului sistem de comunicatii. Din
acest motiv, in dezvoltarea sistemelor de comunicatii, in unele cazuri, functie de
puterea de procesare sau caracteristicile canalului de comunicatii, algoritmii de
reducere a PAPR trebuie configurati sa lucreze la parametri suboptimali, pentru a nu
afecta performantele globale ale transmisiei.

Obiectivul acestei teze este de a dezvolta si studia cateva solutii alternative,
care fie sda Tmbundtateasca eficienta de reducere a PAPR, fie sda diminueze
degradarea performantelor BER datorate prelucrarii neliniare, acolo unde este cazul.
In acest sens, au fost propuse urmatoarele tehnici derivate: compresie utilizdnd noi
functii neliniare, compresie adaptiva functie de caracteristicile semnalului, ACE cu
modificarea punctelor din constelatie prin compresie graduald si TR cu gruparea
subpurtatoarelor auxiliare. De asemenea, pentru imbunatatirea eficientei de
reducere a PAPR au fost propuse cateva tehnici hibride, obtinute prin compunerea a
doua dintre tehnicile standard mentionate anterior. Toate tehnicile propuse sunt pe
larg descrise in capitolele dedicate, performantele lor fiind aratate prin rezultatele
numerice obtinute in urma simularilor.

Nu in ultimul rand, pentru a pune in evidenta importanta subiectului ales, am
efectuat o analiza a diferitelor tipuri de amplificatoare, aratand legatura dintre
pragul de limitare si caracteristicile semnalului de intrare.
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1.3. Structura tezei pe capitole
1.3.1. Introducere

Dupa expunerea catorva informatii de baza, este prezentata motivatia de la
care s-a pornit pentru elaborarea acestei teze. Apoi, in cadrul acestei sectiuni, este
descris pe scurt continutul fiecarui capitol. La finalul acestui capitol se prezinta lista
lucrarilor in baza carora s-a scris prezenta teza.

1.3.2. Multiplexarea ortogonala cu divizare in frecventa

Acest capitol ofera informatii si notiuni de baza despre sistemele OFDM. La
inceput se arata originea acestei tehnici de modulatie si se justifica utilizarea ei.
Apoi se prezinta structura si principalele relatii ce caracterizeaza un sistem de
comunicatii, ce utilizeaza modulatia de tip OFDM. De asemenea, se prezintd modul
in care sunt contracarate unele dintre problemele datorate distorsiunilor si
interferentelor din canalele prin care aceste echipamente trebuie sa comunice.

1.3.3. Amplificatoare de putere

La inceput sunt prezentate cele mai uzuale clase de amplificatoare si
principalele tehnici electronice de compensare a neliniaritatilor caracteristicii de
intrare-iesire, ce caracterizeaza aceste dispozitive electronice. Apoi, sunt prezentate
cateva dintre modelele matematice utilizate, pentru a descrie functia de transfer a
amplificatoarelor cu si fara atenuare dupa punctul de saturatie, ce nu prezinta efect
de memorie. Pentru acest tip de amplificatoare s-a elaborat o analizd detaliata a
legdturii dintre proprietatile semnalului si cateva dintre caracteristicile tipice
amplificatorului. In acest sens, au fost utilizate si cateva marimi ajutatoare, prin
intermediul carora au fost evaluate diferite rapoarte de putere, menite sa puna in
evidenta efectul de limitare. O atentie deosebitd a fost acordatda si evaluarii
raportului semnal-zgomot, in prezenta distorsiunilor neliniare, functie de marimile
introduse. La final, sunt prezentate succint si cateva dintre modelele matematice
utilizate pentru descrierea functiei de transfer a amplificatoarelor ce prezinta efect
de memorie.

1.3.4. Tehnici de reducere a PAPR

Dupda o scurtd clasificare a tehnicilor existente, se introduc marimile
statistice ce permit evaluarea eficientei de reducere a PAPR. Apoi, pentru fiecare
dintre tehnicile standard existente, sunt prezentate in paragrafe distincte,
principalele caracteristici si structura de baza a algoritmilor de reducere a PAPR
considerati. Unele dintre paragrafe continua si cu prezentarea unor tehnici derivate,
caz in care sunt explicate avantajele si dezavantajele acestor solutii alternative. In
cazul tehnicilor bazate pe generarea reprezentarilor alternative, s-au propus noi
metode de a transmite informatia auxiliard, necesard receptorului pentru
reconstituirea semnalului original. Pentru compresia de semnal, a fost dedicata o
sectiune suplimentard, in care este studiatd dependenta dintre caracteristicile
statistice ale semnalului prelucrat, eficienta de reducere a PAPR si parametrii unora
dintre functiile neliniare propuse.
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1.3.5. Tehnici hibride de reducere a PAPR

Tindnd cont de trasaturile specifice, se pun in evidenta diferitele limitari ale
fiecareia dintre tehnicile standard considerate. In functie de aceste limitari, sunt
indicate criteriile in baza carora se pot alcatui tehnici hibride, care sa conduca la o
fmbunatatire a eficientei de reducere a PAPR. In cadrul acestui capitol, sunt propuse
mai multe tehnici compuse, care sunt grupate pe trei categorii, functie de tipul de
prelucare a semnalului implicat. Pentru fiecare dintre acestea, se prezinta curbele
ce indica eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor
caracteristici. De asemenea, se evalueaza performantele BER atat pentru canalul cu
zgomot alb Gaussian (AWGN), cat si pentru un model de canal cu interferente,
aceste curbe avand o deosebita importanta in evaluarea distorsiunilor introduse de
catre algoritmi, ce contin si blocuri cu prelucrare neliniara. Totodata, pentru fiecare
dintre aceste tehnici se evalueaza complexitatea computationald, pentru un caz
particular de procesor de semnal.

1.3.6. Concluzii si perspective

in acest ultim capitol, este prezentat un rezumat succint al rezultatelor
obtinute, iar apoi sunt subliniate contributiile personale din cadrul acestei teze. La
final, sunt trecute in revista posibile directii pentru o viitoare cercetare a subiectului
tratat in cadrul acestei teze.

1.3.7. Organigrama contributiilor originale

Dat fiind multitudinea tehnicilor standard si derivate de reducere a PAPR
studiate sau elaborate, dar si diversitatea tehnicilor compuse, in cadrul acestei
sectiuni se prezinta organigrama contributiilor originale. Aceasta diagrama indica si
modul original de analiza a dependentelor dintre marimile statistice ale semnalului
OFDM si caracteristicile specifice ale amplificatoarelor de putere.
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Contributii
originale

Amplificatoare
de putere

A 4

Dependenta dintre proprietatile
statistice ale semnalui OFDM si
caracteristicile
amplificatoarelor de putere

Tehnici hibride

Metode de
transmitere a
informatiei
auxiliare

A 4

Tehnici derivate

Tehnici hibride cu
prelucrare mixta (liniara si
neliniara)

A 4

4

TR cu gruparea sub-
purtatoarelor rezervate

Tehnici hibride cu
prelucrare exclusiv
neliniara

\ 4

\ 4

Functii neliniare pentru
compresia semnalului

Tehnici hibride cu
prelucrare exclusiv liniara

\ 4

\ 4

ACE cu proiectie prin
compresie progresiva

\ 4

Compresia adaptiva
functie de caracteristicile
semnalului

Figura 1.1. Organigrama contributiilor originale din cadrul acestei teze.
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2. MULTIPLEXAREA ORTOGONA&I‘-’\ CU DIVIZARE
IN FRECVENTA

2.1. Originea OFDM

Conceptul multiplexarii datelor pe mai multe subpurtdtoare deriva din
tehnicile precedente de acces multiplu, folosite pentru partajarea canalului de
comunicatii comun la mai multi utilizatori. Aceste tehnici realizau o multiplexare cu
diviziune in frecventa a canalului, prin care fiecdrui utilizator i se aloca o parte din
banda de frecventa disponibila a canalului. Astfel, semnalele de debite joase ale
utilizatorilor erau modulate in amplitudine pe cate o frecventd purtatoare diferita,
obtinandu-se un semnal complex de debit mare. Saltul catre modulatia multi-
purtdtoare a fost realizat odata cu ideea alocarii tuturor subpurtatoarelor la un
singur utilizator. In acest scop, secventa de date seriale cu debit mare este
mpartitd in mai multe fluxuri de date paralele, ce sunt transmise pe cate o
subpurtatoare diferitd. Pentru o functionare corectd, fiecare dintre subpurtatoare
este decalata astfel incat sa se evite suprapunerea spectrelor semnalelor transmise
la modulare, respectiv sa se asigure o filtrare eficienta la demodulare. Pe de alta
parte, aceasta solutie prezinta si un dezavantaj datorat intervalelor de garda dintre
subpurtatoare, ce determina o scadere a eficientei spectrale.

Una din solutiile propuse pentru optimizarea eficientei spectrale, a fost
dezvoltata in cadrul implementarii sistemului Kineplex, unde similar multiplexului cu
diviziune in frecventa folosit in prezent, subpurtdtoarele erau decalate intre ele
echidistant, cu intervale de frecventa egale cu inversul duratei unui semnal
corespunzator unui simbol compus dintr-o secventd de date in format paralel. De
asemenea, caracteristica de frecventa de tip sinus cardinal a semnalelor
modulatoare asigura indeplinirea conditiei de ortogonalitate intre subpurtatoare,
aceasta proprietate fiind necesara pentru separea semnalelor transmise pe fiecare
subpurtatoare in parte.

Un pas important in dezvoltarea acestei tehnici a fost realizat cand Chang si-
a publicat lucrarea despre sinteza semnalelor de banda limitata pentru transmisii
multi-canal [1], unde a expus principiul transmiterii mai multor mesaje simultan
printr-un canal linear de banda limitatd, asa incat sa se evite distorsiunile datorate
interferentelor interpurtatoare si intersimbol. Ulterior, dupa scurt timp, aceste
cercetari au fost continuate de catre Saltzberg, care a elaborat teoria transmiterii
eficiente a datelor in format paralel reducand interferenta intre canalele adiacente
[2]. Totusi, pasul revolutionar a fost realizat de catre Weinstein si Ebert care au
utilizat transformata Fourier discreta pentru efectuarea modulatiei si a demodulatiei
in banda de baza [3]. In decursul deceniilor, algoritmii de calcul al transformatei
Fourier discrete s-au diversificat, urmarind pe de o parte timpii de procesare
diminuati si pe de alta parte precizia numerica ridicata. Printre acesti algoritmi se
enumera Algoritmul Radix 2 DIT [4], ca o formd uzuald a variantei originale propuse
de Cooley&Tukey [5], algoritmul Sgrensen [6] si algoritmul Edelman [7]. O alta
contributie remarcabilad a fost data de Peled si Ruiz [8], care au propus utilizarea
prefixului circular pentru diminuarea interferentelor inter-simbol, pastrand totodata
ortogonalitatea dintre subpurtatoare. Astfel, pentru cazul in care canalul are un
raspuns la impuls mai scurt decat durata extensiei ciclice, semnalul rezultat poate fi
descris cu ajutorul convolutiei ciclice. Acest lucru introduce o pierdere de energie
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proportionala cu lungimea prefixului circular, insa interferenta interpurtatoare nula
motiveaza utilizarea acestuia.

Desi ideea care sta la baza modulatiei OFDM a aparut cu mult timp in urma3,
utilizarea ei In sistemele de comunicatii pe scara larga a fost intarziata datorita
complexitatii de implementare, care in sistemele pe bazad de circuite analogice
conducea la dificultati tehnologice si costuri ridicate.

Odata cu dezvoltarea tehnologiilor ce permit fabricarea microprocesoarelor
cu performante ridicate si introducerea tehnicilor de prelucrare a semnalelor digitale
in proiectarea moderna, utilizarea OFDM in practica, a devenit tot mai facila. In
decursul ultimilor ani, tehnica modulatiei OFDM a cunoscut o dezvoltare rapida, mai
ales in sistemele ce folosesc comunicatii radio. Astfel, o gama larga de standarde de
radiodifuziune, telefonie si retele de date folosesc OFDM la nivelul fizic de
transmitere a informatiei.

In acest sens, printre cele mai cunoscute standarde se enumera Digital
Audio Broadcasting (DAB) [9], Digital Video Broadcasting (DVB) [10], ce sunt
utilizate atat in radiodifuziunea terestra cat si cea via satelit. De asemenea, tehnica
OFDM este inclusa si in standarde de retele, printre care enumeram: IEEE 802.11a
[11], IEEE 802.11b [12], HiperLAN/2 [13] ca standarde WLAN. Totodata, dintre
comunicatiile telefonice mobile mixte, ce permit si accesul la retelele de date, se
enumera WIiMAX IEEE 802.16 [14], Long Term Evolution LTE [15]. Performante
deosebite au fost obtinute si in cadrul transmisiilor de date prin liniile telefonice
clasice, printre acestea fiind tehnicile Discrete Multi-Tone (DMT) [16] care reprezinta
o implementare particularda a OFDM ce a fost adoptata in standardul Asymmetric
Digital Subsriber Line (ADSL) [17].

In cele ce urmeaza, se vor prezenta caracteristicile si conceptele principale
ce stau la baza modulatiei OFDM. Astfel, dupa prezentarea originii si tehnicii
modulatiei multi-purtatoare, se vor detalia cateva aspecte legate de ortogonalitate
si prefix circular. In continuare, se va prezenta schema bloc a unui sistem de
comunicatii OFDM fimpreund cu modelul matematic de bazd aferent. Dupa
prezentarea modelelor uzuale corespunzatoare canalelor cu interferenta, acest
capitol se va incheia cu o sectiune dedicata tehnicilor de egalizare a canalelor.

2.2. Sistemul OFDM

Asa cum se poate observa din paragraful anterior, sistemele OFDM au fost
introduse datoritd avantajelor pe care le aduc. Astfel, tehnica modulatiei de tip
OFDM a fost propusa ca o solutie de contracarare a efectelor de distorsiune ce au loc
in canalele dispersive cu propagare multi-cale, exploatand la maxim latimea de
banda de frecventa a canalului, pentru a oferi debite de transfer ridicate.

Pentru a realiza acest lucru, tehnica OFDM presupune divizarea spectrului de
frecventa disponibil in mai multe subcanale (mai multe subpurtatoare), fiecare
dintre ele fiind folositd pentru a transmite o parte din fluxul de date provenit de la
sursa de informatie. Totodata, eficienta spectralda maritd este obtinutda prin
suprapunerea ortogonald a raspunsului in frecventd a subcanalelor. Aceasta
proprietate de ortogonalitate este mentinuta chiar si in cazul in care semnalul trece
printr-un canal dispersiv, datorita prefixului circular aplicat semnalului. Aceasta
extensie a semnalului se realizeaza prin concatenarea la inceputul semnalului a unei
fractiuni de la sfarsitul acestuia. Astfel semnalul obtinut prezinta un caracter
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2.2. Sistemul OFDM 31

periodic, fapt de o mare importanta in evitarea interferentelor inter-purtatoare si
inter-simbol.

In Figura 2.1, se prezintd schema bloc a unui sistem de comunicatii bazat pe
multiplexul ortogonal cu divizare de frecventa. Simbolurile de informatie de la
transmitator sunt aplicate unui codor ce are ca scop, pe de o parte protectia datelor
impotriva perturbatiilor din canal si pe de altd parte securizarea acestora, pentru a
permite accesul doar utilizatorilor inregistrati in reteaua respectiva. Tehnicile de
codare utilizate pot fi de diverse tipuri, functie de categoria si caractesiticile
codurilor utilizate. Din cadrul codurilor bloc, cele mai cunoscute sunt codurile
Hamming, codurile Bose&Ray-Chaudhuri (BCH), codurile Reed-Solomon (RS), si
codurile Low-Density Parity-Check (LDPC). O categorie aparte este cea a codurilor
convolutionale ce au fost extensiv utilizate in multe aplicatii de radiodifuziune
digitala, comunicatii mobile si comunicatii prin satelit.

De-a lungul ultimilor ani, cercetdrile din domeniu au condus la aparitia
turbo-codurilor, ce reprezinta o clasa de coduri de tip forward-error-correction (FEC)
cu performante ridicate [18], capabile sa atinga valori foarte apropiate de
capacitatea canalului. Datoritd proprietatilor superioare, turbo codurile sunt utilizate
tot mai mult in comunicatiile mobile si prin satelit, asigurand rate de transfer a
informatiei marite pentru canale, a cdror caracteristici impun o anumita latime de
banda si latenta a transferului datelor.

Simbolurile de informatie obtinute dupa codare, reprezintd o secventa de
biti, ce este supusa unei conversii serial-paralel. De regula, aceasta conversie
imparte secventa de date in grupe a caror lungime constanta este de cate W biti,
astfel ca datele numerice pot fi privite ca o secventa de elemente ce apartin unui

alfabet cu M =2" simboluri posibile. Marimea acestui alfabet este aleasa
corespunzator valorilor impuse parametrilor blocului de modulare in banda de baza
unde sunt aplicate.

Rolul blocului de modulare in banda de baza este de a converti datele dintr-un
format numeric intr-un format analogic, astfel ca fiecarui simbol numeric ii este
asociatd o valoare complexd, ce descrie amplitudinea si faza semnalului analogic din
banda de baza.
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Figura 2.1. Schema bloc al unui lant transmitator-receptor ce foloseste modulatia OFDM.
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Asadar, fiecarui simbol din cadrul alfabetului ii corespunde o valoare complexa ce
reprezinta un punct din planul multimii numerelor complexe. Multimea acestor valori
complexe sau puncte, impreuna cu distributia lor in planul complex, definesc
constelatia semnalului. Vectorii care unesc originea sistemului de referinta cu
punctele constelatiei indica tocmai amplitudinea si faza semnalului analogic. Functie
de tipul de parametru (amplitudine sau fazad) prin care acesti vectori difer3,
modulatiile numerice se pot clasifica in modulatie de amplitudine (ASK), modulatie
de faza (PSK), sau modulatie mixta, numita modulatie in cuadratura (QAM) [19].

O caracteristica importanta, asociata acestor constelatii este rata erorii de
bit functie de raportul semnal zgomot. Aceasta marime indicd probabilitatea
detectiei eronate a unui bit din cadrul unui simbol numeric, functie de raportul
semnal zgomot existent in canalul de comunicatii. Aceasta caracteristicd depinde si
de modul in care se face corespondenta dintre simbolurile numerice si punctele din
constelatii. Pentru a minimiza aceastd marime, constelatia este alcatuita astfel incat
oricare doua simboluri numerice corespunzatoare unor puncte invecinate, sa aiba
doar un bit diferit. Acest mod de distributie a simbolurilor in punctele constelatiei se
realizeaza cu ajutorul codurilor Gray unidimensionale pentru constelatiile M-ASK si
M-PSK, respectiv bidimensionale pentru constelatiile M-QAM. O exemplificare a
acestor codari pentru cazurile 8-PSK si 16- QAM este prezentata in Figura 2.2.

Astfel, pentru cazul modulatiilor M-PSK si M-QAM ce folosesc codarea Gray, ratele
erorii de bit corespunzatoare canalelor de tip zgomot alb Gaussian aditiv (AWGN)
sunt date de urmatoarele relatii [19]:
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logo>(M) M) Ng
4-QaM _ 1 Ep
Ppt-QAM _ = erfc , (2.2)
2 No
Constelatia 8-PSK cu numerotare Gray Constelatia 16-QAM cu numerotare Gray
2 T T T T T T T 4
o o
| | | | | | |
O S N S P S 3 - - 40000, __,0100,_ _ _,1100/__ _, 1000
| ! ! ! ! ! ! | | | | | | |
! ! ! 011 ! ! ! | | | | | | |
| i e B S i R 2 —— A — e —— et — — - — — — — = — = — —
LR L T R T R N R
0B - -l L1 b - - 40001, _ _ ,0101,_ _ _ 1101, __ _,1001]
« | | ! ! ! ! ! © | | | | | | |
5 | | ! ! ! ! ! 5 | | | | | | |
® | 110 | | | 1 000 =
e e B K e SRR e
3 | | ! ! ! ! ! g | | | | | | |
| | | | | | |
R R bt sl B B S b - 40011 __gottl gt 41011
. . | | | | | | |
I 111 ! | 100 ! I I I I I I I
1-- i At At ot et Bl it B R et B el e e
| | | 101 | | | | | | | | | |
| | | | | | |
O LR LT P LR EEREEELEE, 4 __.0010} __,0110,_ __,1110,_ __,1010]
S I S R S R R Y R
1 1 1 1 1 1 1
%2 45 4 0 0 05 1 15 2 . I I S R S —t
In-Faza In-Faza

Figura 2.2. Constelatiile corespunzatoare modulatiilor 8-PSK respectiv 16-QAM.
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16-0AM _ 3 2
P = erfc| =2 |,
b g & C[ G No] (2.3)

64-QAM _ 7 1Ep
P, =z —erfc| |[=—= |,
b >4 [‘/7 No (2.4)

unde fractia Ep / Ng reprezinta raportul dintre energia unui bit din semnalul util si

energia zgomotului din canal. Astfel, avand in vedere ca un simbol de informatie
este reprezentat pe M biti, energia corespunzatoare unui bit de informatie este:

Ep =Es /logz2(M) . (2.5)

Pe baza acestei relatii, se poate face legatura dintre probabilitatea erorii de bit si
raportul semnal zgomot, definit prin:

Ep
SNR =1 M). .
0g2(M) No (2.6)

Este de remarcat faptul ca expresiile ratei erorii de bit pentru cazul M-QAM de ordin
superior sunt aproximative. Acest lucru se datoreaza cresterii complexitatii
expresiilor probabilitatilor fiecarui simbol in parte, odatd cu cresterea numarului de
puncte din constelatie. Astfel, diferite lucrari din cadrul literaturii de specialitate au
studiat diferite posibilitati de a calcula exact valoarea acestei marimi [20, 21]. Se
folosesc cunostinte de calcul integral si de functii speciale (Bessel) pentru fiecare tip
de constelatie si de model de canal.

Fiecare din valorile complexe obtinute in urma modulatiei numerice va
modula o purtatoare complexda. Acest proces este realizat prin intermediul
algoritmului Inverse Fast Fourier Transform (IFFT), a carui implementare difera
functie de varianta aleasa. Printre variantele care cautda sa reduca numarul de
operatii necesare, se numara varianta split-radix [4] ce reprezintd o versiune a
algoritmului Cooley-Tukey [5]. Acesti algoritmi descompun calculul tranformatei
Fourier discrete (DFT) a N elemente in calculul DFT a N/2 respectiv N/4 elemente,
reducand semnificativ numarul de operatii. O alta abordare a calculului FFT este
data de Sorensen [6], care a propus un algoritm ce efectueaza numai calculul unei
parti din numarul total de valori de iesire, considerand cd numai acea parte este de
interes pentru rezultatul final. O alta varianta interesanta a fost propusa de catre
Edelman, care isi propune sa reduca numarul de operatii cu pretul unei erori
impuse. Acest algoritm prezinta o viteza de prelucare marita si este de preferat a fi
utilizat in cazul platformelor de procesare ce permit calculul paralel.

Secventa de numere complexe obtinuta in urma aplicarii unui algoritm de calcul
IFFT, este serializata pentru a obtine semnalul discret complex din domeniul timp.
Acest semnal reprezintd un simbol OFDM in domeniul timp, care este extins prin
adaugarea prefixului circular in vederea cresterii eficientei comunicatiei. Dat fiind
faptul ca procesul de serializare al datelor nu reprezintd altceva decat accesul
secvential la adresele de memorie unde sunt stocate esantioanele semnalului,
operatia de adaugare a prefixului circular poate fi integrata usor in procesul de
serializare a datelor. Acest lucru se poate realiza prin definirea unui set de celule de
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34 2.Multiplexarea ortogonald cu divizare in frecventa

memorie ce vor fi adresate de doua ori, astfel incat semnalul transmis catre blocul
urmator sa contind si extensia ciclica dorita.

In etapa urmatoare, esantioanele semnalului discret sunt aplicate convertorului
numeric-analogic, care are ca scop generarea formei de unda a carui curent sau
tensiune electrica este direct proportionald cu esantioanele din formatul numeric.
Aceasta operatie, desi la prima vedere pare simpld, este extrem de importanta,
deoarece imperfectiunile convertorului numeric-analogic pot introduce erori si
perturbatii in semnalul util de la iesire. Din acest motiv, performanta convertorului
numeric-analogic trebuie sa fie suficient de mare incat eroarea de cuantizare
respectiv timpul de raspuns sa fie suficient de mici in raport cu amplitudinea
esantioanelor respectiv perioada acestora. Avand in vedere reprezentarea in spatiul
numerelor complexe a semnalului electric, in realitate acest bloc contine cate un
convertor separat pentru componenta reald, respectiv componenta imaginara a
semnalului digital.

Odata obtinut, semnalul analogic este aplicat modulatorului in cuadratura unde se
realizeaza transferul semnalului din banda de baza in banda de radiofrecventa
dorita. Acest proces este realizat prin utilizarea a doua purtatoare defazate cu 90 de
grade, care sunt modulate in amplitudine de catre componenta reald respectiv
componenta imaginara a semnalului util, asa cum se arata in Figura 2.3.

Semnalul de radiofrecventa obtinut se aplica unui amplificator de putere pentru ca
semnalul de transmis sa aibd o energie suficient de mare, corespunzdtoare unui
raport semnal-zgomot suficient de mare, pentru a se putea asigura o receptie de
calitate. Procesul de amplificare, aparent destul de simplu, este extrem de
complicat, in special cand se doresc puteri mari de ordinul 10...1000 Watt. Acest
lucru se datoreaza caracteristicilor constructive ale amplificatorului ce are banda de
frecventa respectiv timpul de raspuns limitate. Totusi, cel mai important aspect al
acestui circuit electronic este functia de transfer care de cele mai multe ori prezinta
un caracter neliniar, putand introduce distorsiuni suplimentare in semnalul util, fapt
ce determind o demodulare mai dificila la receptor. Trebuie mentionat faptul ca
forma functiei de transfer este determinatd de catre natura constructiva a
amplificatorului. In acest sens, se pot distinge doud categorii importante de
amplificatoare de putere: cele de tip solid-state-power-amplifier (SSPA), adica cele
realizate din materiale semiconductoare, respectiv travel-wave-tube (TWT), ce
prezinta o structura similara tuburilor radio [22, 23].
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Figura 2.3. Schema bloc a modulatorului in cuadratura alaturi de convertoarele
numeric-analogice si amplificatorul de putere.
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Pentru a exploata la maximum functia de amplificare a acestor circuite, de-a lungul
timpului, s-au propus si realizat diferite tehnici de compensare a neliniaritatilor
prezente in functia de tranfer a acestora. Solutiile propuse in acest sens folosesc
atat tehnici de prelucrare numerica a semnalului aplicat la intrarea convertoarelor
numeric-analogice, cat si tehnici bazate pe circuite de radiofrecventa suplimentare.
Datorita costurilor reduse si a posibilitatilor de implementare mult mai facile, in
ultimii ani, tehnicile de prelucrare numerica folosite in acest scop au cunoscut o
dezvoltare tot mai accentuatd. Acest subiect va fi dezvoltat pe larg in capitolele
urmatoare, unde se vor prezenta cateva dintre solutile consacrate, cat si
performantele acestora.

Receptorul realizeaza operatii complementare in succesiune inversa, avand

o structurd similara transmitatorului. Astfel, in prima etapa, pentru a mari calitatea
receptiei, semnalul receptionat este supus unui amplificator cu zgomot redus, ce
include si anumite circuite de filtrare si acord. Semnalul obtinut este aplicat
demodulatorului in cuadratura, a carui structura este prezentata in Figura 2.4.
Dupa filtrare, semnalul din banda de bazad este aplicat convertoarelor analog-
numerice, unde se realizeaza trecerea in partea de prelucrare numerica a
semnalului. Asemeni convertoarelor inverse, caracteristicile convertoarelor analog-
numerice au o importantd deosebita in ceea ce priveste calitatea receptiei. Eroarea
de cuantizare trebuie sa aiba valori suficient de mici si viteza de conversie trebuie sa
fie suficient de mare, pentru ca procesul de conversie sa introduca un zgomot
suplimentar redus. Acesti parametri depind mult de modul in care aceste dispozitive
implementeaza functia de conversie. Printre cele mai cunoscute tipuri de
convertoare analog-numerice, se enumerd cele cu conversie directa, cu
comparatoare de semnal rampa, cu subdivizare sau de tip pipeline, respectiv cele cu
modulatie de tip sigma-delta.

Un alt factor important in alegera unui convertor analog-numeric este
numarul de circuite necesare in implementarea functiei de conversie. In cazul
tehnicii cu conversie directa, numarul necesar de comparatoare creste exponential
cu numarul de biti de la iesire. O asemenea solutie, desi are avantajul unui timp de
raspuns foarte mic, prezintd dezavantajul dificultdtilor tehnologice legate de
imperecherea comparatoarelor si al puterii consumate marite. Deoarece tehnicile
bazate pe operatii secventiale necesita un numar redus de circuite, acestea, prezinta
avantajul unor puteri consumate respectiv unor puteri disipate reduse, fiind totodata
mult mai usor de integrat.
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Figura 2.4. Schema bloc a demodulatorului in cuadraturd aldturi de convertoarele analog-
numerice si amplificatorul cu zgomot redus.
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Astfel, in ultimii ani, datorita performantelor deosebite si al costurilor reduse, in
comunicatiile wireless a fost adoptatd tot mai frecvent tehnica de conversie cu
modulatoare sigma-delta. In cazul acestei tehnici, filtrul trece-jos din bucla de
reactie, ce implementeaza functia de conversie, se comporta ca un filtru, trece-sus
pentru zgomotul de cuantizare, prin reducerea densitatii spectrale de putere a
acestuia in domeniul de frecventa in care se situeaza spectrul semnalului util.
Totodata distributia neuniforma de tip trece-sus a spectrului zgomotului de
cuantizare, determina ca prin cresterea frecventei de esantionare a sistemului, sa se
reduca impactul zgomotului de cuantizare asupra semnalului util. Performante
imbunatatite se pot obtine si cu convertoare sigma-delta de ordin superior si cu
variante constructive ce folosesc cuantizoare multibit. Acestea din urma, pe langa
reducerea accentuatd a zgomotului de cuantizare, prezinta si avantajul unei
stabilitati superioare a buclei de reactie. Totusi, un asemenea cuantizor trebuie sa
fie extrem de liniar pentru a nu introduce zgomot suplimentar peste semnalul util
[24]. Totodata, trebuie remarcat deosebitul potential oferit de convertoarele sigma-
delta in ceea ce priveste prelucrarea mixta a semnalului. Astfel, de remarcat este
solutia de compensare a subpurtatoarelor pe baza unor coeficienti calculati functie
de zgomotul de cuantizare in contextul unui canal cu dispersie [25].

Semnalul numeric obtinut este supus blocurilor de prelucrare numerica in

ordinea inversa celei de la transmisie. Trebuie mentionat faptul ca modelul
sistemului OFDM prezentat presupune un canal de comunicatii liniar si invariant in
timp, al carui raspuns la impuls are o duratd mult mai micd decat durata prefixului
circular, motiv pentru care acest model nu include blocul egalizor de canal. In
aceasta ipoteza simplificatd, dupd inldturarea prefixului circular, secventa de
esantioane in format paralel este aplicata direct blocului de calcul a transformatei
Fourier discrete. Esantioanele de semnal obtinute sunt trecute prin blocul de
demodulare in banda de baza, unde se obtine secventa de simboluri numerice, ce se
aplica blocului de decodare, la a carui iesire se obtine secventa de simboluri
echivalente cu cele ale sursei de date.
Analizdnd secventa de blocuri din componenta sistemului de comunicatii, se poate
remarca faptul ca rata erorii de bit a semnalului obtinut la iesirea receptorului in
raport cu semnalul de la intrarea transmitatorului, depinde atdt de zgomotul
introdus de canal si de circuitele transmitatorului respectiv receptorului, cat si de
performantele sistemului de codare a canalului folosit.

2.3. Modelul OFDM

Asa cum rezulta din cele prezentate in paragrafele anterioare, ideea de baza
a modulatiei OFDM este transmisia simultana a mai multor simboluri numerice prin
utilizarea concomitenta a mai multor subcanale. Pentru a realiza acest lucru, tehnica
OFDM utilizeaza mai multe subpurtatoare, fiecare din ele fiind modulata de cate un
simbol numeric. Din punct de vedere matematic, fiecare subpurtdtoare poate fi
descrisa ca fiind o exponentiala complexa:

sn(t)=An(t)-exp(j-(wp -t +@n(t))) . (2.7)

Se poate remarca faptul ca atat amplitudinea semnalului, A,(t) céat si faza
acestuia, @p(t) pot sd varieze in timp, conform formei de undd a semnalului
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modulator. Totusi, se poate admite faptul ca acesti parametri sunt constanti pe
durata de transmisie a fiecarui simbol. Astfel, tinand cont de forma acestui semnal si
avand in vedere faptul ca modulatia OFDM foloseste N subpurtdtoare, rezultd ca
semnalul corespunzator intregului simbol OFDM care este transmis in canal, este
obtinut ca suma a tuturor semnalelor componente corespunzatoare subpurtatoarelor
modulate:

N-1
S(t) =~ > An - expli-(@n t+ ) - (2.8)
n=0

Daca se tine cont de faptul ca in domeniul frecventa fiecare subpurtatoare este
decalata fata de subpurtatoarele vecine cu un pas 4w, se poate scrie ca:

wp=n-Aw . (2.9)

Pe de altd parte, deoarece am admis ca semnalele modulatoare sunt constante pe
durata Ts corespunzdtoare unui simbol, modelul de comunicatii considerat este de

tip discret, astfel ca se poate scrie:
t=k-Tg . (2.10)

Inlocuind variabilele de freventd si timp din relatia (2.8) cu cele mentionate in
relatiile (2.9) si (2.10), se poate obtine expresia semnalului complex corespunzator
unui intreg simbol OFDM ca fiind:

N-1
1 .
stk -Tg)== D An-expli-(n- 4w k-Tg +n)) - (2.11)
n=0

Dacd comparam aceasta expresie, cu relatia corespunzatoare transformatei Fourier
discrete inverse:

N-1
f(k.Td):%. Z})F(NﬁTd].exp(jZWnk/N) , (2.12)
n=

se poate deduce faptul ca daca pasul de frecventa relativa intre doua subpurtatoare
alaturate este identic cu inversul duratei Tg corespunzatoare unui simbol OFDM,

cele doua relatii (2.11) si (2.12) sunt indentice, aceasta conditie fiind:
4 = A0 1 1

o0 TNT, T (2.13)

Odata impusa aceasta conditie, se poate remarca faptul ca functia de generare a
semnalului complex din relatia (2.11) de catre modulator, este data de transformata
Fourier inversa. Mai mult, datorita proprietatii de inversabilitate, se poate remarca
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faptul ca demodulatorul poate fi implementat cu ajutorul transformatei Fourier
directe. Din acest motiv, relatia (2.13) reprezinta conditia de ortogonalitate a
subpurtatoarelor, de unde si numele de “modulatie ortogonald”, ce indeplineste si
urmatoarea conditie:

(k+1)Ts 2
m=n
i Fn-t)-sinln-fr-t)-dt=1"% ’
k.[_sm(m 0 ) S/n(n 0 ) { 0 m=n (2.14)
I's

Daca se considera faptul ca subpurtatoarele folosite in cadrul comunicatiei sunt
separate prin intervalul de frecventd mentionat in relatia (2.13), atunci spectrele de
frecventa corespunzatoare acestor subpurtatoare au forma celor din Figura 2.5. In
cadrul acestui spectru, se poate observa forma de sinus cardinal ce infasoara fiecare
subpurtatoare ca urmare a modulatiei de amplitudine cu purtatoare sinusoidala si cu
modulator dreptunghiular de durata egald cu cea a unui simbol OFDM. Din punct de
vedere matematic, daca tinem cont de perioada simbolului OFDM, aceste spectre
sunt descrise prin intermediul expresiei:

. in(n-f-T.
smc(f-Ts):% . (2.15)
S

O caracteristica deosebita pe care o prezinta “forma de unda”
corespunzatoare acestor spectre este faptul cd punctele de amplitudine nuld ale
infasuratoarei fiecarei subpurtatoare se situeaza la frecventele celorlalte
subpurtatoare. Datorita acestui lucru, la aceste frecvente interferenta inter-
purtdtoare este nuld, fapt ce permite separarea subpurtatoarelor la receptor. O
situatie similara exemplificata in Figura 2.6, se regaseste si in cadrul reprezentarii in
domeniul timp. Trebuie mentionat faptul ca atat in domeniul frecventa cat si in
domeniul timp, esantioanele de semnal corespunzatoare fiecareia dintre
subpurtatoare sunt numere complexe. Acest lucru inseamna ca in domeniul timp,
fiecarei subpurtatoare ii corespunde o sinusoida pentru partea imaginara, respectiv
o cosinusoida pentru partea realda. Totusi, fara a restrange generalitatea celor
afirmate, pentru reprezentarea in domeniul timp este suficient a se reprezenta doar
sinusoidele. Urmarind pozitiile relative ale nodurilor si ventrelor corespunzatoare
fiecarei sinusoide, se poate remarca o relatie intre perioadele acestora. Se poate
observa faptul ca fiecare sinusoida parcurge un numar intreg de cicluri, cea ce indica
multiplul comun intre valorile acestor perioade. Aceasta caracteristica din domeniul
timp a subpurtatoarelor deriva tocmai din conditia de ortogonalitate mentionata mai
sus.

Din relatia (2.13), ce exprima conditia de ortogonalitate am vazut legatura dintre
perioada Tg a semnalului corespunzdtor unui simbol OFDM si decalajul de frecventa

Af dintre subpurtatoarele acestuia. Totusi, valoarea perioadei Tg este importantd

si din punct de vedere al canalului de comunicatii, al carui raspuns la impuls trebuie
sa fie mult mai mic decat aceastda valoare, pentru a se asigura calitatea
comunicatiei. Din acest motiv, pentru a contracara distorsiunile generate de
interferentele din canal, lungimea simbolurilor OFDM este extinsa cu un timp de
gardd, pentru a mari raportul dintre perioada acestora si durata raspunsului la
impuls corespunzator canalului.
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2.3. Modelul OFDM

in analiza acestui fenomen, un rol deosebit il are modelul canalului de
i, pe baza caruia sunt evaluati parametrii ce descriu comportamentul in
in sectiunea urmatoare se vor
fmpreuna cu modelele

comunicati

domeniul timp sau frecventa al acestuia. Astfel,
prezenta tipuri semnificative de canale de comunicatie,

matematice aferente acestora.

Amplitudine

Figura 2.5. Reprezentarea grafica a spectrelor individuale ale subpurtatoarelor OFDM.

Amplitudine

Figura 2.6. Reprezentarea grafica in domeniul timp a
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40 2.Multiplexarea ortogonald cu divizare in frecventa

2.4. Mediul de comunicatii

Asa cum s-a putut vedea inca de la inceputul acestui capitol, comunicatiile

electronice sunt afectate de perturbatii, a caror influenta are de cele mai multe ori
un impact major asupra transmisiei.
Acest lucru se datoreazd atat factorilor interni, determinati de caracteristicile
componentelor electronice ce alcatuiesc echipamentele de comunicatii, cat si
factorilor externi, determinati de caracteristicile mediului de comunicatii. Dat fiind
faptul ca@ multe dintre echipamentele bazate pe OFDM se regasesc in aplicatiile
destinate comunicatiilor mobile si prin satelit, precum cele telefonice, n Aaceasta"\
sectiune ne vom referi la mediile de comunicatie electrica prin unde radio. In acest
sens, dupa o scurtd prezentare a canalului cu zgomot Gaussian, ne vom referi la
canalele cu interferenta, ce au o importanta deosebitd in cadrul comunicatiilor ce
folosesc modulatia OFDM.

2.4.1. Canalul AWGN

. Unul din factorii care influenteaza comunicatiile electronice este zgomotul.
In cazul in care zgomotul termic este singura sursa de perturbatii din mediul fizic,
modelul matematic uzual pentru canalul de comunicatii este zgomotul aditiv alb
Gaussian (AWGN). Acesta este un proces aleator de tip Gaussian, stationar cu

medie nuld, a cdrui densitate spectrald de putere (PSD), N, este constantd, astfel

incdt B-Np reprezintd zgomotul ce apartine latimii de bandd B. De obicei, ca
model fizic de referintd, se ia in considerare zgomotul termic al unui rezistor, pentru
care avem Np=k-Tp, unde k este constanta Iui Boltzmann si Ty este

temperatura absoluta a mediului respectiv.
De asemenea, acest zgomot are o natura aditiva, astfel ca el se insumeaza cu
semnalul util. Trebuie mentionat faptul cd modelul AWGN este o fictiune
matematicd, deoarece implica faptul ca puterea totala (integrala densitdtii spectrale
de putere de-a lungul intregii axe a frecventelor) este infinitda. In realitate,
receptoarele din echipamentele de comunicatii limiteazéd banda de trecere a
semnalului, astfel ca zgomotul e filtrat, obtinandu-se o putere finita [19].

In cazul unui semnal complex discret, semnalul de la receptor este descris
prin urmatoarea relatie:

rlk] = slk]+ nlk] vk e[1,K], (2.16)

unde n[k] este zgomotul Gaussian complex de forma n[k]= x[k]+ j - y[k].
Cele doua variabile aleatoare au densitatea de probabilitate de tip Gaussian:

1 1,2

p(x) = P2n~oexp(202 || J , (2.17)
1 —1 2

p()/)—\/5.0<e>(p[202 vl ] (2.18)
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2.4. Mediul de comunicatii 41

unde o = Np.2. Astfel, densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare complexe
este data de produsul:

p(n)=p(x,y)=p(x)-p(y) . (2.19)

Acesta, prin conventie se poate rescrie intr-o forma compacta prin intermediul
urmatoarei relatii:

1 ~1 2
p(n) = 2no? exp(zoz ||n|| J . (2:20)

O exemplificare a densitatii de probabilitate a variabilei aleatoare complexe, pentru
cateva valori ale lui o, este prezentata in Figura 2.7.

Distributia unei variabile aleatoare complexe de tip gaussian

0.4

0.35

0.3

0.25

0.15

Figura 2.7. Reprezentarea distributiei Gaussiene pentru cateva valori ale lui O .
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42 2.Multiplexarea ortogonald cu divizare in frecventa

2.4.2. Canale cu interferenta

Caracteristicile canalelor radio depind mult de topologia mediului de
propagare a undelor electromagnetice cat si de pozitia relativa dintre transmitator si
receptor. Astfel, datorita fenomenului de imprastiere, difractie si reflexie, undele
electromagnetice ajung la antena receptorului pe trasee diferite cu atenuari si
intarzieri diferite. Acest fenomen de propagare multicale, ce poate fi echivalat cu o
superpozitie incoerenta a mai multor semnale, determina aparitia unor interferente
ale caror caracteristici depind de frecventa radio, latimea de banda, pozitia relativa
din cadrul spatiului fizic si viteza de deplasare relativa dintre echipamentele de
comunicatii. Din punct de vedere matematic, un astfel de canal radio este
caracterizat prin varianta in timp si selectivitatea in frecventa [19].

Varianta in timp este determinata de viteza relativa v dintre transmitator si
receptor. Lungimea de unda a radiatiei electromagnetice este A=c/fp, unde ¢

este viteza luminii in vid iar fy este frecventa purtdtoarei. Raportul celor doua
marimi Umgax reprezintd decalajul maxim de frecventa de tip Doppler cu care se
modificd frecventa purtdtoare la receptor in intervalul [fp - Umax, fo + Umax | :

Umax =V-fo/cC . (2.21)

Pentru un unghi a dintre directia de receptie a undelor si directia de deplasare,
frecventa de decalaj Doppler se modifica conform urmatoarei relatii:

U = Umax - cos(a) . (2.22)

Astfel, in cazul unui echipament de comunicatii mobil ce se deplaseaza intr-un
spatiu ce prezinta un anumit model de interferenta, antena receptorului va percepe
un semnal a carui putere va fluctua in timp. Acest fenomen se numeste fading si
este datorat suprapunerii mai multor semnale, provenite din propagarea pe cai
multiple, a cdror decalaje de frecventa Doppler diferite, determind o fluctuatie a
amplitudinii si fazei purtatoarei. In aceste conditii, pentru ca transmisia digitala sa
functioneze corect, trebuie ca timpul asociat unui simbol sa fie mult mai mic decéat
perioada de timp corespunzdtoare inversei frecventei maxime de decalaj Doppler.
Din punct de vedere matematic, considerand ca la antena transmitatorului
se aplicd semnalul S(t), obtinut prin modularea in amplitudine a unei purtitoare de

amplitudine A si frecventad fp de catre semnalul util s(t), dat de relatia:

S(t)= Reks(t)- A~ eI 2ot | (2.23)

in cazul unui canal dispersiv cu propagare pe N céi distincte, caracterizate prin
atenudrile ay, defazajele 6y si decalajele Doppler ui, semnalul ce ajunge la

antena receptorului este dat, in absenta oricarui zgomot, de relatia:

N
P (t) = ZRe{ak IO eI 2Nt gty p e 20t (2.24)
k=1
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In aceste conditii, relatia dintre semnalele complexe din banda de bazd de la
receptor si transmitator, este:

r(t) =c(t)-s(t), (2.25)

unde c¢(t) reprezinta amplitudinile complexe de fading corespunzatoare canalului

variant in timp. Acesti coeficienti sunt determinati de caracteristicile canalului, astfel
ca valorile lor sunt date de relatia:

N
c(t) = Zak .e.]ek .e]2I7Ukt . (2.26)
k=1

De regul3, prin conventie, se presupune ca semnalul perturbator, de natura
multiplicativa c(t)este un semnal aleator stationar. Acest lucru nu este adevarat in

realitate, insa daca presupunem ca acesti parametri (sau cel putin faza 6y ) variaza

foarte incet in timp, putem vorbi de fading pe termen lung. Totusi, in aceasta
sectiune ne referim la fadingul pe termen scurt, unde se presupune ca parametrii
canalului sunt constanti cel putin pe durata de evaluare a unui singur esantion din
cadrul semnalului util.

De regula, densitatea spectrald de putere a procesului aleator complex c(t), se

numeste spectru Doppler, care pentru cazul particular uzual corespunzator unei

distributii unghiulare de putere constanta egala cu nt , este dat de relatia:
1
SC (U) = 2 .
M- Umax - |1 - u (2.27)
Umax

Acest spectru este denumit si spectru isotropic sau spectru Jakes. Avand in vedere
relatia dintre densitatea spectrald de putere si functia de autocorelatie, data de
relatia Wiener-Hincin:

Sclu)= '[e—f'z'”'u't “Re(t)-dt (2.28)

—0
pentru un spectru de tip Jakes, functia de autocorelatie, este data de expresia:
Re(t)=30(2-1 Umax - t) (2.29)

unde Jp(t)este functia Bessel de tipul 1 si ordinul 0.
O reprezentare graficd a acestui spectru pentru cazul in care uUmgx =8, este

prezentata in Figura 2.8. Se poate remarca faptul cd densitatea spectrala de putere
devine nuld in afara intervalului [-Umax,Umax ] -
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Spectrul Dopper de tip Jakes
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Figura 2.8. Reprezentarea densitatii spectrale de putere Doppler de tip Jakes.

Selectivitatea in frecventa este data de decalajele in timp intre diferitele
semnale reflectate ce ajung simultan in antena. Cu cat ecourile sunt mai lungi, cu
atat creste numarul fluctuatiilor din cadrul benzii de frecventa a transmisiunii. Astfel,
neglijand decalajele Doppler, se poate scrie ca semnalul de la antena receptorului
este dat de relatia:

N . .
F(t)= ZRe{ak el ~s(t—Tk)-A-eJZ’7f0t} : (2.30)
k=1

In aceste conditii, relatia de leg&turd dintre semnalul din banda de bazd de la
receptor si cel de la transmitator este data de convolutia:

r(t) =h(t)=s(t) , (2.31)
unde h(t) reprezinta raspunsul la impuls al canalului de comunicatii utilizat.

Aceasta functie depinde de caracteristicile de atenuare, faza si intarziere ale
canalului, fiind descrisa de relatia:

N .
h(t)=Y ax-el% 5(t-7y) . (2.32)
k=1

Pe baza acesteia, se poate deduce raspunsul in frecventa al canalului, ca fiind:
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N . .
H(f) = Zakefeke‘fz”ﬁk . (2.33)
k=1

Exista si modele statistice ale canalului de comunicatii, ce presupun ca H(f) este un

proces aleator variabil in frecventd. De exemplu, distributia densitatii de putere
poate fi modelata in functie de timpii de intarziere de pe fiecare cale. In acest caz,
un model popular pentru densitatea spectrala de putere este:

Sp(r)=—1 e T/Tm . (2.34)

Tm

Avand in vedere relatia de legatura dintre aceasta marime si functia de autocorelatie
corespunzatoare:

—+00 .
sH(r):j el 2mfT Ro(F).df (2.35)

se poate determina expresia functiei de autocorelatie corespunzatoare ecuatiei de
mai sus:

1
+j-2-0-f-Tm

Ru(f)= 7 (2.36)

Din cele prezentate pana aici, s-au putut remarca atat parametri utilizati in
descrierea caracteristicilor canalelor radio cu interferenta, precum si dependenta
dintre semnalul transmis si cel receptionat pe care acesti parametri o impun.
Totodata, trebuie mentionat si faptul ca in realitatea fizicd pot exista si canale ce
necesitd o modelare mai complexd, care sa cuprinda atat aspectul de variatie in
timp cat si fenomenul de selectivitate in frecventa. Totusi, in practica, de multe ori
se recurge la metode simplificate, astfel ca, in cele ce urmeaza se vor prezenta
metodele numerice uzuale de simulare a efectelor de fading.

Tinand cont de cele doua clase de canale, cel cu zgomot aditiv alb gaussian n(t)

respectiv cele multiplicative cu interferenta c(t), relatia dintre semnalul transmis
s(t) si cel receptionat r(t) este:

r(t) =c(t)-s(t)+n(t) . (2.37)

Aceasta relatie aratd faptul ca pentru cazul semnalelor complexe, semnalul
perturbator multiplicativ influenteaza atat faza cat si amplitudinea semnalului util.
Acest lucru inseamna ca punctele din constelatia semnalului receptionat efectueaza
o deplasare liniara sau cvasi-circulara 1n jurul punctelor de referinta
corespunzatoare constelatiei semnalului transmis.

Pentru a ilustra acest fenomen, se considera un semnal modulat in banda de baza
potrivit constelatiei 16-QAM, transmis cu un debit de 500 Kbps, printr-un canal cu
fading selectiv in frecventa, modelat cu un spectru Jakes de frecventa Doppler de
100 Hz respectiv 500 Hz. Canalul de comunicatii presupune existenta atat a undei
directe cat si a undei reflectate, conform distributiei Rice cu un factor K=20. Pentru
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46 2.Multiplexarea ortogonald cu divizare in frecventa

fiecare dintre cele doua valori ale frecventei Doppler specificate, in Figura 2.9 se
arata decalajele introduse de canal la vectorii corespunzdtori simbolurilor unei
secvente finite de date receptionate.

Totusi, in diferite situatii, se folosesc modele mai simple ce presupun

utilizarea unui semnal perturbator multiplicativ cu o variatie unghiulara nuld, fapt ce
determina ca esantioanele acestui semnal sa aiba valori din multimea numerelor
reale.
In acest sens, in practica simularilor computerizate, se pune problema generarii
unor esantioane de semnal multiplicativ, care sa echivaleze comportarea unui canal
dispersiv. De reguld, acest lucru se realizeaza prin algoritmi ce au ca scop generarea
unor semnale aleatoare a caror distributie este de tip Rayleigh sau Rice, a caror
densitati de probabilitate sunt descrise de urmatoarele relatii:

2
X - X
frayi(X) = —-exp| —| , (2.38)
ray o? 2072

X
frice(X) =—-exp (2.39)
g

202 02

_(Xz +U2] .IO(X.UJ ’

unde Ip(-) reprezinta functia Bessel modificata de tipul intai de ordinul zero.

Comparand aceste doua relatii se poate remarca faptul ca pentru v =0, densitatea
de probabilitate Rice devine identica cu cea de tip Rayleigh. Astfel, se poate spune
ca distributia Rice este o forma generalizata a distributiei Rayleigh.

Totodata, trebuie mentionat faptul, ca pentru simularea canalelor cu fading, a caror
functie de transfer cuprinde atat unda directd cat si unde indirecte, densitatea de
probabililitate de tip Rice este rescrisa sub urmatoarea forma:

. . . 2 .
facing (x) - 242 exp[_ K- %] . Io[z gracen) X]  (2.40)

Efectul canalului cu fading asupra Constelatia M-QAM (2100 Hz) Efectul canalului cu fading asupra Constefatia M-OAM (=500 Hz)

A PR VO T
4 b :
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L a
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: a

1
o - A 0
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Figura 2.9. Constelatia M-QAM pentru un canal dispersiv, pentru cazurile in care frecventa
Doppler este 100 Hz respectiv 500 Hz.
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2.4. Mediul de comunicatii 47

unde K reprezinta raportul dintre puterea undei directe si suma puterilor undelor
dispersate si reflectate, iar 2 reprezinta puterea totald provenita de pe toate caile

de propagare (Q -u? +202j. Aceasta expresie este similara cu cea anterioar3, iar

legatura dintre cele doua variante ale distributiei Rice, este data de urmatoarele
relatii:

uc = Q, (2.41)

2 0

=ik (2.42)

O reprezentare grafica a functiilor densitatilor de probabilitate corespunzatoare
distributiilor de tip Rayleigh si Rice, pentru cateva valori ale lui o si U, este data in
Figura 2.10 respectiv Figura 2.11. Comparand cele doua figuri, se poate constata ca
densitatea de probabilitate de tip Rayleigh isi pdstreaza forma, indiferent de
valoarea lui 0, deoarece acesta este unicul sau parametru, in timp ce densitatea de
probabilitate de tip Rice isi modifica forma in functie de valorile celor doi parametri
ai sai, o si u. De exemplu, pentru 0 =0.7 si u=0.5 se obtine o curba asimetrica
(apropiata de forma distributiei Rayleigh) in timp ce pentru 0=0.7 si u=0.4 se
obtine o curba simetrica (apropiatéd de o Gaussiana). Acest lucru poate fi inteles si
din prisma propagarii multicale, care daca include si unda directd, determind ca
impactul undelor dispersate sa fie diminuat.

Generarea numericd a semnalelor aleatoare cu distributie de tip Rayleigh sau Rice
poate fi realizata prin calculul mediei geometrice a doua semnale aleatoare cu
distributie Gaussiana:

Cading[t] = \/[X[t]z +dj + [y[t]zj , (2.43)

unde x/[.] si y[.] sunt variabile aleatoare cu distributie Gauassiana de medie nula
si deviatie standard r, iar d este coeficientul de descentrare, specific distributiei
Rice. In literatura de specialitate sunt prezentati diversi algoritmi pentru generarea
numericd a semnalelor aleatoare cu distributie Rayleigh sau Rice, care inglobeaza si
efectul Doppler [26-29]. Pentru modelarea unui canal multicale, se pot utiliza si
scheme combinate, care sa foloseasca ambele tipuri de semnale aleatoare, asa cum
se arata in Figura 2.12.
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Distributia unei variabile aleatoare complexe de tip Rayleigh
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Distributia unei variabile aleatoare complexe de tip Rice
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Figura 2.10. Reprezentarea densitatii de probabilitate pentru distributia Rayleigh.
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A 4

s[n]

Rice, ci[n] :(} » r[n]
Y

Intarziere
k esantioane

Rayleigh, cy[n]

A 4
Y

Figura 2.12. Model de canal compus din doua cai de propagare.

Conform acestui model, semnalul discret de la receptie este compus din doua
semnale dintre care unul reprezintd o undad dispersata cu o intarziere de k
esantioane. Pentru acest model, relatia de legatura dintre semnalul discret transmis
si cel receptionat (fara a mai indica si zgomotul aditiv alb gaussian), este:

r[n]=cy[n]-s[n]+ca[n-k]-s[n-Kk] . (2.44)

Trebuie mentionat faptul ca, pentru un semnal complex de tip OFDM, esantioanele
acestor semnale aleatoare de natura multiplicativa, trebuie sa aiba o variatie care sa
tind cont de durata unui simbol binar, respectiv unui simbol OFDM. In acest sens,
dacd se doreste modelarea unui canal lent variabil in timp, este necesara
interpolarea sau extinderea esantioanelor semnalului aleator pe intreaga durata a
unui simbol.

In baza celor expuse in aceasta sectiune, se va studia modul in care
transmisia bazatd pe modulatia OFDM, poate fi optimizatd astfel incat influentele
canalului cu fading sa fie diminuate. In acest sens, in sectiunea urmatoare se vor
prezenta cateva aspecte legate de prefixul circular si egalizarea canalului.

2.5. Prefixul circular si egalizarea canalului

Asa cum s-a putut vedea inca de la inceputul acestui capitol, in comparatie
cu modulatia unipurtatoare prin intermediul céreia se transmite un semnal in format
serial cu debit R, modulatia OFDM foloseste N subpurtatoare care sunt modulate in
paralel si au debitele de R/ N . Astfel, prin constructia sa, semnalul OFDM este mai

rezistent la perturbatiile datorate interferentelor din canalele cu fading. Totusi,
canalele dispersive din mediul real pot prezenta interferente a caror influenta asupra
comunicatiilor moderne de tip OFDM nu este de neglijat. Astfel, pentru a asigura
transmisii cu debite mari, se impune implementarea unor masuri care sa
compenseze efectele canalului asupra semnalelor receptionate.

In baza celor prezentate in cadrul sectiunii anterioare, am remarcat
caracterul dispersiv al canalelor radio, care prin imprastierea semnalului transmis pe
mai multe cdi cu timpi de propagare diferiti, determina la receptor aparitia unei
interferente intre simbolurile OFDM consecutive. Acest tip de interferenta
intersimbol OFDM, denumit si interferenta inter-bloc este prezentat in Figura 2.13,
in cadrul careia se poate remarca suprapunerea partialda a blocurilor OFDM
consecutive.
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|
: Bloc Tx #1 Bloc Tx #2 Bloc Tx #3 | ‘ Canal com. ( ’
|
|

Semnal OFDM

Bloc Rx #1

! Semnal OFDM
1 cu interferenta
e:

|
Bloc Rx #3 <
|
|
, |
1 1 I
1 1 1
Int. #1-21<>1  Int. #2-3) l

Figura 2.13. Interferenta inter-simbol data de suprapunerea blocurilor OFDM.

O prima solutie ce a fost propusa pentru contracararea efectelor datorate
acestui tip de interferentd, este de a separa simbolurile OFDM consecutive prin
insertia unei pauze, denumita si interval de liniste. Aceasta metoda cunoscuta in
literatura de specialitate sub numele de zero padding, a fost studiata in diferite
lucrari [30], si a cunoscut diferite imbunatatiri [31,32]. Totusi, un dezavantaj
important al acestei metode consta in numarul redus de tranzitii ale semnalului
obtinut, ce conduce la o sincronizare mai dificila la receptor.

Solutia alternativa propusa [81, presupune extinderea semnalului util cu o
secventa denumita prefix circular. In baza acestei idei, o fractiune de la sfarsitul
semnalului util este copiata si adaugata in fata acestuia. De aici rezulta si caracterul
cvasi-periodic al semnalului obtinut, lucru ce conduce la o sincronizare si egalizare
mai usoara a canalului.Ulterior, studiile ce au continuat in vederea optimizarii
lungimii si puterii semnalului transmis, au condus la variante adaptate ale acestei
metode [33-35].

Totusi trebuie mentionat faptul ca extensia ciclica a semnalului util are un impact
considerabil asupra puterii transmise. Pentru a evalua acest aspect, se considera un
semnal OFDM compus din N subpurtatoare, ce ocupa o latime de banda de Fg Hz,

si o lungime de simbol de T5 secunde, dintre care Tcp secunde reprezintd durata

prefixului circular, pentru care semnalul normat corespunzator unei subpurtatoare,
poate fi scris sub forma:

~exp(j2n~FWB~k-(t'—Tcp)] te[0,Ts]

0 6> Tg

, (2.45)

1
Sk(t) = JTs - Tcp

unde Tg=N/Fg+Tcp. In aces caz, proprietatea Sk(t)=s(t+N/Fg), pe
intervalul t € [0, Tcp ] descrie caracterul periodic al acestui semnal, a cdrui energie
este data de relatia:

Ts

—s (2.46)
Ts -Tcp

TS
j|sk(t)|2dt -
0
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in baza acestei relatii, pierderile de energie datorate prefixului circular ce se elimina
din semnalul util la receptor este:

SNRcp =-10-logo(1-vy) , (2.47)

unde y =Tcp / Ts este lungimea relativd a prefixului circular in raport cu lungimea

totala a semnalului util corespunzator unui simbol OFDM. De aici rezultd necesitatea
limitarii lungimii prefixului circular, ca un compromis intre compensarea interferentei
inter-bloc si pierderile de putere. De reguld, lungimea acestuia este relativ mica,
astfel incat compensarea interferentelor motiveaza pierderile de putere care sunt
sub 1dB pentru y <0.2. Astfel, daca durata prefixului circular este suficient de

mare in comparatie cu timpii de intarziere ai canalului, rceptorul va fi capabil sa
diferentieze simbolurile OFDM consecutive. Totusi, pentru cazul canalelor reale ce
determina aparitia unor distorsiuni, esantioanele semnalului sunt o suma ponderata
ale esantioanelor precedente, potrivit functiei de raspuns la impuls al respectivului
canal. In aceastd situatie, esantioanele semnalului de la receptor nu vor mai fi
identice cu esantioanele semnalului transmis, lucru ce conduce la interferenta
intersimbol binar (din interiorul unui bloc OFDM). Astfel, o simpla introducere a
prefixului circular nu este suficientd, pentru recuperarea semnalului emis fiind
necesara si operatia de egalizare a canalului.

Daca functia de transfer a canalului este cunoscuta si inversabild, operatia de
egalizare se rezuma la_aplicarea functiei inverse, compensandu-se astfel efectele
selectivitatii canalului. Insa de cele mai multe ori, functia de transfer a canalului
este necunoscutd sau inutilizabild, deoarece canalul este variabil in timp, motiv
pentru care comportarea sa trebuie identificata periodic.

Procedura prin care se cauta identificarea, sau cel putin aproximarea functiei de
transfer a canalului se numeste estimare de canal, iar complexitatea acesteia
reprezinta un criteriu important in proiectarea echipamentelor de comunicatii.

Pentru ca estimarea canalului sa fie posibila, transmitatorul trebuie sa

furnizeze receptorului informatii despre subpurtdtoarele pilot, care prin conventie
sunt apriori cunoscute acestuia. Aceste informatii reprezinta o referintd in baza
careia, receptorul poate sa evalueze distorsiunile din canal si sa ajusteze parametrii
modelului estimator ales. Canalele cu fading necesita o permanenta urmarire, astfel
ca informatiile pilot trebuie transmise in permanentd [19].
In cazul sistemelor OFDM, informatiile pilot se transmit pe anumite subpurtatoare
special rezervate acestui proces, a carui periodicitate trebuie sa fie astfel aleasa
incat sa fie capabil sa surprinda in mod corect modificarile functiei de transfer a
canalului. Acest lucru poate fi privit ca o esantionare bidimensionala in planul timp-
frecventd, in care distanta dintre doua esantioane consecutive este AF Hz respectiv
AT secunde. Astfel, daca consideram un semnal OFDM a carui distanta intre doua
subpurtatoare consecutive este Af = 1 kHz cu durata unui simbol de Ts = 1,5 ms,
conform distributiei corespunzatoare primului model din cadrul exemplului
mentionat, rezulta cd@ 4F =4 kHz si AT =9ms, cea ce inseamnd ca dispersia
intarzierilor trebuie sa se situeze in interiorul unui interval de 1/24F =250 s, iar
frecventa Doppler trebuie sa fie sub 1/2A4T =55 Hz.

De asemenea, un alt aspect important al acestui proces este modul de
distributie al subpurtatoarelor pilot in cadrul simbolurilor OFDM. Intr-o reprezentare
grafica in planul descris de axa frecventa si axa timpului, subpurtatoarele pilot pot
avea o distributie uniformd, de periodicitate constanta sau o distributie specifica in
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care unele subpurtatoare sunt mai frecvent utilizate in acest scop, asa cum este
exemplificat in Figura 2.14.

Totodata, trebuie luat in considerare faptul ca introducerea subpurtadtoarelor

pilot reduce atat rata de transfer a datelor cat si energia pe bit disponibila, fapt ce
trebuie luat in considerare cand se face evaluarea eficientei spectrale a acestor
sisteme. In unele sisteme, subpurtatoarele pilot sunt transmise cu puteri mai mari,
lucru ce conduce la o distributie neuniformd a puterii in cadrul simbolului OFDM.
Datorita acestui fapt, se recurge la o distributie neuniforma de tip grid a acestora,
asa cum e prezentat in a doua varianta din exemplul mentionat.
Performantele cerute de la un sistem de comunicatii modern, rate de transfer mari
si probabilitati de eroare mici, determina necesitatea unor estimatori de canal de
complexitate scdzutd si de precizie ridicata. Aceste cerinte sunt insa contradictorii,
precizia ridicata necesitand si o complexitate ridicatd. In consecinta, la
implementarea estimatorilor de canal, se face un compromis intre precizie si
complexitate. In 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 modificari si imbunatatiri sau adaptari potrivit diverselor modele de
canal. De exemplu, algoritmul de tip iterative extrapolation zero forcing (IE-ZF),
fmbunatateste precizia estimarii prin estomparea trecerilor prin zero ale raspunsului
in frecventa al canalului, astfel incat inversa raspunsului in frecventa al canalului sa
aiba o dinamica redusa, fapt ce conduce la un zgomot de estimare mai redus [36].

AT

A — A

AF

m

EEmEEEmEEEnE
=

EEnEREEEEEEN

Subpurtatoare OFDM [frecventa]
Subpurtatoare OFDM [frecventa]

v

v

a) Simboluri OFDM [timp] b) Simboluri OFDM [timp]

Figura 2.14. Exemple de dispunere a subpurtatoarelor pilot in planul timp-frecventa. a)
repartizate simetric, b) repartizate uniform si constant la anumite pozitii.
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De asemenea, algoritmul LS a cunoscut diferitele modificari in vederea cresterii
preciziei prin tehnici ce utilizeaza urmarirea separata a (intarzierilor si a
amplitudinilor corespunzatoare cailor de propagare din structura canalelor cu fading
[37] si prin utilizarea unor criterii de selectie a coeficientilor din functia de transfer
caracteristica canalului [38]. Solutii interesante se regasesc si in cazul algoritmilor
derivati din LMMSE, unde reducerea complexitatii se realizeaza prin utilizarea unor
operatii de calcul al transformatei Fourier, care reusesc sa evite calculul inverselor
unor matrici [39]. De asemenea, alti algoritmi robusti de estimare a canalului au
fost propusi in [40,41].

In concluzie, se poate remarca faptul ca prezenta interferentelor in canalul
de comunicatii ridica probleme a caror rezolvare implica adaptarea semnalului OFDM
si introducerea unor blocuri de prelucrare de semnal de complexitate diversa. Astfel,
am putut remarca faptul, cd@ o simplda introducere a prefixului circular este
insuficientd. De aici rezulta si necesitatea utilizarii subpurtatoarelor pilot si
algoritmilor de estimare si egalizare de canal.
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3. AMPLIFICATOARE DE PUTERE
3.1. Clasificarea dispozitivelor amplificatoare

Asa cum am putut vedea in cadrul capitolului precedent, legaturile radio
sunt puternic afectate de catre canalul de comunicatii utilizat. Daca fenomenele de
interferenta pot fi contracarate prin algoritmi de estimare a functiei de transfer a
canalului si egalizare a efectelor acestuia, compensarea efectelor de atenuare
necesita utilizarea dispozitivelor amplificatoare. Tipul de comunicatie radio precum si
distanta maxima dintre transmitdtor si receptor, determina nivelul minim de
amplificare necesar pentru a asigura un raport semnal zgomot care sa garanteze o
rata de erori acceptabila. Astfel, daca aplicatiile wireless indoor necesita o putere de
transmisie de cateva sute de mW, in cazul sistemelor de comunicatii terestre
outdoor acest nivel poate ajunge la cateva sute de Watt. Mai mult, in cazul
comunicatiilor prin satelit, nivelul semnalului in antena transmitatorului poate
ajunge la puteri de ordinul zecilor de kW.

De regula, amplificatoarele de putere sunt clasificate in functie de
configuratia circuitelor electrice si modul de operare. In cazul amplificatoarelor de
putere, criteriul cel mai frecvent utilizat este dat de clasele de functionare A, B, AB,
C, D, E si mai recent S. Aceste clase ofera un indiciu important in ceea ce priveste
eficienta (raportul dintre puterea medie de la iesire si puterea consumata de la
sursa de energie electrica) si gradul de liniaritate al functiei de transfer
corespunzatoare amplificatoarelor [42,43].

Amplificatoarele din clasa A, sunt astfel concepute sa conduca curent electric
pe intreg ciclul de alternante, corespunzator semnalului de la intrare. Acest lucru
implica faptul ca dispozitivul amplificator prezinta un consum energetic permanent,
astfel incat curentul electric de repaus de la iesire, corespunde cu zona de linearitate
maxima de pe caracteristica de transconductanta. Timpul de comutatie nul
determina ca aceste dispozitive amplificatoare sa prezinte avantajul unei
performante ridicate la frecvente inalte si o stabilitate imbunatatita a buclei de
reactie. Dezavantajul major al acestor dispozitive este eficienta de maxim 50%, ce
implica necesitatea utilizarii radiatoarelor pentru degajarea energiei termice
corespunzatoare puterii disipate.

Amplificatoarele din clasa B, datorita faptului cd sunt concepute sa conduca
curent electric la iesire pe durata unei semiperioade, prezinta o eficienta
fmbunatatita in ceea ce priveste puterea consumata cu pretul unui grad de
linearitate mai scazut. De reguld, aceste amplificatoare sunt utilizate in configuratii
push-pull in care cate un dispozitiv amplificator opereaza asupra unei semiperioade,
obtindndu-se o eficienta de putere de péana la 78.5%. Dezavantajul acestei
configuratii se datoreaza nepotrivirii intre cele doua amplificatoare, care cauzeaza o
distorsiune a semnalului la trecerea de la o semiperioadd la cealaltd. Solutia la
aceasta problema este data de amplificatoarele din clasa AB, care functioneaza
similar duplexorului de clasa B, cu mentiunea ca fiecare dintre dispozitivele
amplificatoare genereazd un curent de intensitate mica si pe durata celeilalte
semiperioade. Astfel, perioada de tranzit in care ambele amplificatoare nu conduc,
se reduce aproape la zero, fapt ce determina o usoara scadere a eficientei de putere
in favoarea unei linearitati marite in raport cu modul de operare corespunzator
clasei B. Totusi, aceasta configuratie trebuie sa tina seama de curentul de repaus ce
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trece prin ambele dispozitive care poate determina o crestere excesiva a
temperaturii.

Amplificatoarele din clasa C, reprezinta o solutie alternativd unde conductia de
curent electric este pe o duratd mai mica decat o semiperioada, obtindndu-se o
eficienta de putere de pana la 90% in schimbul unui grad foarte mare de distorsiune
a semnalului. Performante mai ridicate se pot obtine cu amplificatoarele din clasa E,
care cu ajutorul unor circuite rezonante de protectie suplimentard, permit
amplificarea unor frecvente mult mai fnalte, unde timpul de comutatie al
dispozitivului devine comparabil cu perioada semnalului. De regula, aceste
dispozitive au la iesire conectat un circuit acordat, care are rol de filtru trece banda
care restaureaza forma semnalului. Din acest motiv, aceste dispozitive sunt folosite
in amplificarea semnalelor de radiofrecventa ce utilizeaza o singura frecventa
purtatoare fixa.

Amplificatoarele din clasa D, au o structurd fundamental diferitd de cele
corespunzatoare claselor precedente. Daca amplificatoarele din clasele anterioare
sunt surse de curent comandate n tensiune, cele din aceasta clasa sunt dispozitive
ce lucreaza in regim de comutatie, astfel cd nu existd o relatie directa fintre
tensiunea de la intrare si curentul de la iesire. Blocurile componente ale acestor
dispozitive sunt un modulator sigma-delta, care face conversia semnalului de la
intrare intr-o secventa de impulsuri rectangulare, un dispozitiv amplificator similar
celui din clasa AB, care realizeaza amplificarea semnalului binar si un filtru trece jos
care restaureaza forma semnalului. Pentru ca la aceste dispozitive amplitudinea
semnalului este fie maxima, fie zero, produsul tensiune-curent este aproximativ
zero, fapt ce determina ca eficienta acestora sa fie aproape 100%.

Amplificatoarele din clasa S, sunt similare cu cele din clasa anterioarg,
singura deosebire fiind ca modulatorul sigma-delta si filtrul de semnal sunt de tip
trece-banda. Astfel, prin constructia lor, aceste dispozitive pot amplifica semnale de
inalta frecventa utilizand modulatoare de impulsuri sau sigma-delta cu frecventa de
esantioanare mult redusa in comparatie cu cele necesare dispozitivelor din clasa
precedenta. In ultimii ani au fost propuse si variante alternative care prin utilizarea
unor topologii de circuite extinse (diplexoare) reusesc sa obtina eficiente marite si in
cazul amplificarii semnalelor codate sau a trenurilor de impulsuri [44].

Toate modurile de operare corespunzatoare claselor prezentate se refera la

diferite topologii de circuite electronice si regimuri de functionare (lineare sau
nelineare) utilizate, corespunzatoare intervalelor de tensiune si curent din cadrul
caracteristicilor de transfer ale dispozitivelor amplificatoare. Totusi, clasele de
functionare nu reprezinta singurul factor ce influenteaza performantele acestora.
Daca luam in considerare gama diversa de puteri necesare in cadrul diverselor
aplicatii, putem deduce ca dimensiunile fizice si natura constructiva a acestora,
joacd de asemenea un rol important. Astfel, din punctul de vedere al fenomenului
fizic exploatat in vederea obtinerii procesului de amplificare, putem distinge doua
categorii importante de dispozitive amplificatoare.
Din punct de vedere cronologic, prima categorie este cea a tuburilor cu unda
progresiva (travelling wave tubes —-TWT) care datorita vacuumului intern prezinta
zgomote reduse si oferd game de frecvente de operare foarte extinse [45]. De-a
lungul timpului, aceste dispozitive au fost studiate si dezvoltate, obtinandu-se
eficiente marite [46,47] si noi solutii constructive [48-50]. Dezvoltarea tehnologica
a condus la aparitia celei de a doua categorie, a dispozitivelor semiconductoare
(solide state power amplifiers — SSPA), care datorita miniaturizarii si performantelor
deosebite a cunoscut o dezvoltare accelerata in ultimele decenii.
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Daca primele dispozitive semiconductoare foloseau ca material de baza germaniul
sau siliciul, Tn ultimii ani s-au elaborat si studiat noi tipuri de materiale ce au permis
exploatarea frecventelor ultra-inalte. Printre aceste materiale se enumera InP, SiC,
GaN, GaAs, InGaP sau AlGaN cu ajutorul carora s-au putut atinge frecvente de lucru
de ordinul n-10 si n-100 GHz. De asemenea, performantele deosebite ale
dispozitivelor semiconductoare pe baza de GaN, permit obtinerea unor puteri
ridicate, oferind posibilitatea inlocuirii tuburilor electronice folosite in unele aplicatii
si in prezent [51]. Totodata, deoarece in cazul puterilor ridicate, eficienta
dispozitivelor semiconductoare reprezinta 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 ca peste anumite frecvente de prag sau
nivele de putere ale semnalului de la intrare, aceste dispozitive amplificatoare
prezinta un caracter nelinear si un efect de limitare, care introduc distorsiuni in
semnalul de iesire [54][55]. Amplificatoarele de putere de radiofrecventa utilizate in
transmitatoarele retelelor de comunicatii si radiodifuziune, introduc doua tipuri de
distorsiuni, ce influenteaza amplitudinea si respectiv faza semnalului de la iesire. Pe
de altd parte, caractersticile interne precum capacitatea neliniara si intarzierea de
grup si efectele electro-termice, determinda ca unele amplificatoare de putere sa
prezinte efecte de inertie electrica, similare unei histereze dinamice. Acest efect,
denumit de memorie, se concretizeaza prin faptul ca valoarea esantionului de
semnal de la un moment dat depinde de valorile esantioanelor de semnal
anterioare.

Pentru descrierea functiilor de transfer a amplificatoarelor de putere fara
efect de memorie, s-au elaborat diferite modele matematice ce considera ca
amplitudinea si faza semnalului de la iesire, depind de semnalul de la intrare. Pentru
modelarea matematica a functiilor de transfer ale amplificatoarelor de putere ce
prezinta efect de memorie, se considera ca valoarea amplitudinii si fazei
esantionului de semnal curent depind si de valorile corespunzatoare unor esantioane
de semnal anterior.

3.2. Tehnici de liniarizare

Asa cum s-a putut vedea in cadrul capitolului anterior, semnalul OFDM in
domeniul frecventda are o structura complexa, ce determinda ca reprezentarea in
domeniul timp a acestui semnal sa aiba o forma pseudo-aleatoare, ce contine si
varfuri de semnal de amplitudine mult mai mare decat nivelul mediu. Acest lucru se
traduce printr-un raport intre nivelul maxim si nivelul mediu de putere ridicat, care
determina ca distorsiunile de neliniaritate introduse de catre etajul amplificator de
putere sa aiba un impact extrem de mare asupra performantelor sistemului de
comunicatii [56]. Aceste efecte se manifesta prin modificarea punctelor din
constelatie la nivelul receptorului, ce implica degradarea ratei erorii de bit. De
asemenea, distorsiunile semnalelor cu multe subpurtdtoare determina aparitia unor
componente spectrale de zgomot suplimentare, denumite si distorsiuni de
intermodulatie, ce determina aparitia interferentelor intre subpurtdtoare. Totodata,
distorsiunile din afara spectrului alocat semnalului OFDM, determina aparitia
interferentelor cu alte sisteme de comunicatii.

Pentru a contracara aceste probleme, de-a lungul timpului s-au elaborat
diferite tehnici de prelucrare numerica care sa reduca gama de valori a semnalului,
astfel incat regiunea nelineard si de limitare a dispozitivului amplificator sa afecteze
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cel mult varfurile de semnal, fapt ce determinda pastrarea unui caracter aproape
liniar al amplificarii.

Solutiile complementare, se bazeaza pe diferite tehnici de liniarizare ce
permit utilizarea dispozitivelor amplificatoare si in domeniul neliniar al functiei de
transfer, astfel obtinandu-se o eficienta de putere ridicatda. Aceste tehnici utilizeaza
fie circuite suplimentare care sa diminueze gradul de neliniaritate al dispozitivelor
amplificatoare, fie blocuri de prelucrare numerica, care efectueazd o
predistorsionare a semnalului in conformitate cu functia de transfer inversa,
corespunzatoare dispozitivului amplificator. Desi aceste tehnici prezinta avantajul
unor performante deosebite, necesitatea utilizarii unor blocuri functionale
suplimentare determina aparitia unor dezavantaje. Acestea se datoreaza costurilor
ridicate aferente procesoarelor si convertoarelor analog-digitale rapide, necesare in
prelucrarea semnalelor de banda larga, respectiv cele aferente circuitelor
suplimentare de precizie inalta, care sa introduca erori de semnal minime.

Deoarece subiectul prezentei teze se referd la tehnicile de reducere a
raportului dintre puterea maxima si medie a semnalului util, pentru o evaluare
comparativa, in cadrul acestui capitol, se vor prezenta cateva dintre tehnicile de
liniarizare a functiei de transfer a amplificatorului. De asemenea, in acest capitol se
vor prezenta cateva caracteristici si parametrii ce permit evaluarea eficientei
tehnicilor studiate.

3.2.1. Bucla de reactie carteziana (CLFB)

Aceasta tehnica de liniarizare, dezvoltata pentru prima data in anii 1980’
[57, 58], acum este recunoscuta ca fiind o solutie eficienta in cadrul aplicatiilor ce
folosesc modulatiile DQPSK, M-PSK si M-QAM, fiind inclusa in standardele de
comunicatii TETRA [59]. Ideea de baza din cadrul acestei tehnici este utilizarea unei
bucle de reactie negativa, ce include atat amplificatorul cat si modulatorul in
procesul de liniarizare a amplificarii, conform schemei bloc prezentate in Figura 3.1.
O caracteristica aparte a acestei tehnici este structura buclei de reactie ce utilizeaza
circuite separate corespunzatoare celor douda componente ale semnalului util
complex, de unde si numele de ‘Cartesian Loop Feedback’.

Semnalul de la iesirea amplificatorului de putere, preluat cu ajutorul unui

dispozitiv de separare, este convertit in banda de baza folosind un demodulator in
cuadraturad, a carui structura este similara cu cea a modulatorului. Semnalul obtinut
este filtrat corespunzator si aplicat la intrarea amplificatoarelor de eroare, astfel
realizandu-se compensarea neliniaritatilor generate de catre etajul final de putere.
Utilizarea unei bucle de reactie cu ramuri separate pentru componentele semnalului,
ofera doud grade de libertate ce permit atat corectia amplitudinii cat si cea a fazei.
Un avantaj remarcabil al acestei tehnici este faptul ca prin includerea mixerului in
bucla de reactie, determina ca atat procesul de modulatie cat si cel de amplificare sa
fie considerate in procesul de liniarizare. Totusi, acest lucru reprezinta si un
dezavantaj, doarece aceasta structura permite liniarizarea semnalelor de banda
limitatd centrate in jurul frecventei purtatoare [60].
De asemenea, intarzierile asociate blocurilor componente din lantul de amplificare si
respectiv de liniarizare, determina ca bucla de reactie sa prezinte un rdspuns
neuniform la variatii mari de frecventa a semnalului de la intrare. Deoarece
intarzierile caracteristice blocurilor sunt dependente de frecventa, erorile de semnal
asociate diferitelor subpurtatoare din cadrul unui semnal de banda larga, devin
importante la frecvente de ordinul zecilor de MHz.
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Figura 3.1. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe baza de bucld de reactie carteziana.

Totusi, cercetarile ulterioare au dus la imbunatatiri ce permit utilizarea acestei
metode si pentru semnale de banda larga [61].

3.2.2. Adaugarea decalajului de amplificare la iesire (FF)

Configuratia tipica corespunzatoare tehnicii de liniarizare de tip feedforward
contine doua ramuri de amplificare, interconectate intre ele prin intermediul unui
circuit de transfer, astfel incat una dintre ramuri va avea un rol de compensare a
erorilor generate de amplificatorul corespunzator celeilalte ramuri. Schema bloc
corespunzdtoare acestei tehnici este prezentatd in Figura 3.2. Se poate remarca
faptul ca semnalul de la intrarea amplificatorului de eroare depinde atat de semnalul
util original cat si de o parte din semnalul obtinut la iesirea amplificatorului de
putere corespunzator celeilalte ramuri. O caracteristica specifica acestei tehnici este
utilizarea mai multor componente de putere. Astfel, castigul limitat al
amplificatorului de eroare, pierderile de putere din cuplorul de putere final, cat si
decalajele dintre timpii de propagare corespunzatori celor doua ramuri, determina
dificultati la implementarea si utilizarea acestei tehnici [62]. Totusi, studii ulterioare
au condus la reducerea erorilor datorate diferentelor timpilor de propagare de pe
cele doua cadi, permitand utilizarea acestei tehnici si pentru amplificarea semnalelor
de banda larga [63].
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Figura 3.2. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe baza de feedforward.

3.2.3. Eliminarea si reconstructia anvelopei (EER)

Aceastda tehnica reprezintd o solutie alternativd al carei obiectiv este
eliminarea influentelor determinate de caracterul neliniar al dispozitivului
amplificator asupra semnalului de la iesire. Pentru a realiza acest lucru, functia de
amplificare este implementatd cu ajutorul unui amplificator limitator cu céastig
reglabil de tip cascoda, potrivit schemei bloc prezentata in Figura 3.3.

Semnalul util de la intrare x;, de frecventa intermediard este descompus in
doua componente ce corespund purtatoarei de radiofrecventa si anvelopei. Aceasta
operatie este realizata cu ajutorul unui limitator de amplitudine si al unui detector
de anvelopa. Semnalul de radiofrecventa intermediara x., astfel obtinut, desi are
amplitudine constanta, pastreaza informatia de faza. Acest semnal este aplicat unui
mixer, ce realizeaza conversia la frecventa corespunzatoare purtdtoarei de
radiofrecventa. Semnalul de frecventa finaltd x.; astfel obtinut este aplicat
amplificatorului de putere, ce este pus sa lucreze in regim de saturatie. In acest fel,
informatia de faza nu este afectata de distorsiunile neliniare prezente in
amplificatorul de putere. In paralel, semnalul din banda de baza a, ce contine
informatia de amplitudine este aplicat unui amplificator modulator ce functioneaza in
regim de sursa de energie comandata in tensiune pentru amplificatorul de putere.
Acest lucru determina ca semnalul de la iesirea amplificatorului de putere sa contina
atat informatia de amplitudine cat si cea de faza.

Un avantaj aparte al acestei tehnici rezultd din modul de operare al
amplificatorului de putere ce determina ca acesta sa functioneze cu eficientd
maxima. Totusi, configuratia in care acest amplificator e utilizat, determina ca
acesta sa functioneze fara distorsiuni suplimentare doar intr-o gama restransa a
amplitudinii. Prin utilizarea amplificatoarelor din diferite clase de functionare, s-au
obtinut solutii constructive cu performante imbunatatite [64-65].
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Figura 3.3. Diagrama bloc a metodei de liniarizare pe baza de eliminare si refacere a
anvelopei.

3.2.4. Amplificare liniara cu componente neliniare (LINC)

O altda modalitate de a evita comportamentul neliniar al amplificatorului
asupra semnalului util, este realizata prin tehnica de amplificare liniard cu
componente neliniare. Aceasta tehnica se bazeaza tot pe utilizarea amplificatorului
in regim de saturatie, deosebirea fata de tehnica anterioara regasindu-se in modul
in care se efectueaza descompunerea semnalului pe componente. De aici rezulta si
modul diferit de conectare al amplificatoarelor, asa cum este prezentat in Figura 3.4
[66]. In aceasta configuratie, semnalul din banda de baza de forma

Xin(t) = A(t)- e0(t) este descompus in doi vectori de amplitudine egala si decalaj
de faza identic dar de semn diferit, definiti ca fiind x(t)=Amn /2- el B(t)+e(t)) si

xz(t):Am/2vej'(9(t)"/’(t)), ce sunt aplicati unor mixere ce realizeaza

translatarea acestora in banda de frecventda corespunzatoare purtatoarei, astfel
obtindndu-se doua semnale de amplitudine constanta ce pastreaza decalajul de
faza, a caror expresii matematice sunt yl(t):Am/2~cos(a)~t+9(t)+go(t)) Si

yo(t)=Am /2 coslw-t+6(t)-@(t)) .

Q
€ —» D/A
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8
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©
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Figura 3.4. Diagrama bloc a metodei de amplificare liniara de tip LINC.
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Proprietatea caracteristica acestor semnale este ca, pentru
Qo(t) = cos’l(A(t)/Am), suma acestora este identica cu semnalul original, astfel ca
Xin(t) =yi1(t)+y2(t), de unde rezultd ca informatia de amplitudine este convertitad

in informatie de faza. Astfel, procesul de amplificare va genera la iesirea
sumatorului un semnal de putere fara distorsiuni. Totusi, diferentele dintre timpii de
propagare si caracteristicile amplificatoarelor de pe cele doua ramuri si pierderile de
putere din sumatorul final reduc performantele acestei tehnici.

3.2.5. Modulator universal in bucla de calare analogica
(CALLUM)

Aceasta tehnicd propune utilizarea unei structuri simetrice in care
distorsiunile din amplificatoarele de putere sunt corectate cu ajutorul unei bucle de
reactie, asa cum este prezentat in Figura 3.5 [67]. Pentru semnalul util se aplica o
descompunere vectoriald similara celei din cadrul tehnicii anterioare. Cele doua
componente actioneaza asupra unor oscilatoare de radiofrecventa comandate in
tensiune, ce implementeaza procesul de modulatie. Semnalele astfel obtinute
comanda amplificatoarele de putere ce sunt configurate sa functioneze in regim de
saturatie. Bucla de reactie negativa formata dintr-un demodulator in cuadratura si
amplificatoarele de eroare, utilizeaza o parte din semnalul de la iesirea sumatorului,
pentru a obtine un semnal de control in banda de bazd. Avantajul acestei tehnici
este ca permite diminuarea efectelor generate de diferentele dintre cele doua
amplificatoare de putere. De asemenea, similar metodei cu bucla de reactie de tip
cartezian, si aceasta tehnica permite corectia erorilor din cadrul modulatoarelor. La
fel ca in cazul tehnicii precedente, dezavantajul principal se datoreaza pierderilor de
putere din cadrul sumatorului de la iesire.

‘ A

90° RF Out

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

Principiul de baza al acestei tehnici este de a utiliza un bloc de

predistorsionare care impreuna cu amplificatorul de putere sa@ prezinte o functie de
transfer liniara. Acest lucru presupune ca functia de transfer a blocului de
predistorsionare este exact inversa functiei de transfer a amplificatorului. Din acest
motiv, din punct de vedere functional, predistorsionarea este cea mai intuitiva
tehnica de liniarizare. Pentru implementarea blocului de predistorsionare s-au
adoptat atat solutii constructive bazate pe circuite analogice cat si solutii bazate pe
procesoare de semnal. Diferitele variante constructive de tip analogic ce utilizeaza
dispozitive neliniare precum diodele sau tranzistoarele, pot realiza o bunad
aproximare a functiei de transfer a blocului de predistorsionare pentru un
amplificator de putere dat. Fiind conectate direct la intrarea amplificatorului de
putere, aceste dispozitive de predistorsionare opereaza direct asupra semnalului
modulat, fiind capabile sa functioneze chiar si in spectrul microundelor. Datorita
numarului redus de circuite, tehnicile analogice prezinta avantajul unui consum
redus de putere si al unor costuri scazute. Performantele ridicate ale procesoarelor
din prezent, au determinat expansiunea tehnicilor digitale de predistorsionare
adaptiva, prin intermediul carora compensarea neliniaritatilor se transforma intr-o
problema de calcul numeric. De reguld, algoritmii ce sunt utilizati in acest scop
includ doua operatii: predistorsionarea propriu-zisa si estimarea erorilor si implicit a
parametrilor functiei de predistorsionare. Pentru ajustarea valorilor parametrilor
blocului de predistorsionare, structura unui asemenea sistem contine o bucla de
control, prin intermediul careia se evalueaza procesul de amplificare [68]. Deoarece
prelucrarea numerica se efectueaza asupra semnalului din banda de baza, blocurile
de predistorsionare si estimare a erorilor sunt conectate indirect la amplificator, prin
intermediul convertoarelor analog-digitale si a mixerelor de semnal, asa cum este
prezentat in Figura 3.6.
Algoritmii ce implementeaza caracteristica de transfer a blocului de predistorsionare,
corespunzator unor modele matematice, utilizeaza functii algebrice fie in mod direct,
fie prin intermediul unor tabele de corespondenta (look-up tables - LUT). Utilizarea
acestor tabele permite o buna aproximare a functiei de transfer a amplificatorului si
implicit a predistorsionatorului, chiar daca forma acesteia este necunoscuta.

lin lpa
o pre. N N RF Out
| distorsionare > D/A > > >< [_\
Qin de
ajustare
Idem
— Estimator N ¢
Erori < < A/D < ><
Qdem

Figura 3.6. Diagrama bloc a tehnicii de predistorsionare digitald adaptiva.
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Figura 3.7. Tabela de corespondenta de tip a) cartezian si b) polar.

Dupa forma functiei implementate, se pot deosebi doua tipuri de tabele de
corespondenta, potrivit diagramei din Figura 3.7. In cazul tabelelor bidimensionale
de tip cartezian, adresarea celulelor de memorie corespunzatoare coeficientilor
cumulativi se realizeaza in functie de componentele semnalului complex. Aceasta
abordare permite o reprezentare bijectiva unde pentru fiecare valoare a semnalului
de la intrare se asociaza un coeficient unic. In cazul tabelelor unidimensionale de tip
polar, adresarea zonelor de memorie se realizeaza functie de amplitudinea
semnalului de la intrare. De aceasta datd, fiecare coeficient complex actioneaza
concomitent asupra componentelor semnalului complex. Un parametru important al
acestor tehnici este capacitatea de memorie utilizata, care de cele mai multe ori
poate sa ajunga la ordinul Moctetilor. Deoarece marimea memoriei utilizate este
direct dependenta de rezolutia de reprezentare a functiei de transfer si de rata de
esantionare a sistemului, de cele mai multe ori se opteaza pentru tabele de tip
polar. Mai mult, pentru o reducere suplimentara a memoriei necesare, se utilizeaza
tabele cu compresie, la care pasul de esantionare nu mai este constant. Prin
intermediul acestei reprezentari, numarul de zone de memorie corespunzatoare
varfurilor de semnal este redus considerabil, cu pretul unor operatii de adresare
suplimentare. Pe de alta parte, un semnal cu o gama extinsa de valori necesita zone
de memorie cu un numar mare de octeti, fapt ce reprezinta principalul dezavantaj al
acestor tehnici.

In cazul amplificatoarelor fara efect de memorie, pentru reprezentarea

functiei de transfer este necesara o singura tabela. Algoritmul de actualizare al
tabelei utilizeaza o metoda de estimare ce realizeaza corectia coeficientilor, functie
de semnalul de eroare obtinut prin compararea semnalului real de la iesire, cu
valoarea teoretica estimata corespunzatoare unei amplificari liniare. Esantioanele
astfel obtinute pot fi aplicate unei functii de interpolare prin intermediul careia se
actualizeaza zonele de memorie invecinate. In acest fel, numarul de iteratii necesare
pentru determinarea functiei de transfer se reduce considerabil. Daca amplificatorul
de putere prezinta efect de memorie, implementarea unei tehnici de compensare a
neliniaritatilor cu ajutorul tabelelor devine mai complicata. In acest caz, este
necesara utilizarea unor structuri compuse de tipul raspuns finit la impuls FIR,
raspuns infinit la impuls IIR sau autoregresiva cu medie alunecdtoare ARMA, care sa
tind cont si de esantioanele de semnal anterioare [69-70]. Cu cat latenta efectului
de memorie este mai pronuntata, cu atat dimensiunea acestei structuri devine mai
mare. Acesta este un alt aspect ce determind ca performanta sistemului sa fie
dependenta de capacitatea memoriei utilizate.
Avantajul principal al acestor tehnici de compensare a liniaritatilor este dat de
gradul de generalizare ridicat, ce permite reprezentarea oricarei functii de transfer,
motiv pentru care solutiile bazate pe tabele pot fi aplicate pentru gama extinsa de
amplificatoare de putere.
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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 sa descrie fenomenele fizice din
interiorul acestor dispozitive. De cele mai multe ori, acest lucru implica rezolvarea
unui sistem de ecuatii diferentiale complex, cu ajutorul metodelor de calcul numeric,
lucru ce face ca descrierea analitica a comportamentului dispozitivului sa fie aproape
imposibila. Din acest motiv, se utilizeaza modele de nivel Tnalt care sa aproximeze
functia de transfer cu o acuratete buna si o complexitate rezonabila.

Regimul de operare al amplificatorului precum si caracteristicile semnalului
de la intrare (precum banda de frecventa si gama de valori ale amplitudinii),
determina dispozitivul amplificator sa prezinte efect de memorie mai mult sau mai
putin pronuntat. Acest lucru a determinat ca modelele matematice sa se imparta in
doua categorii, functie de posibilitatea acestora de a include efectul de memorie.
Forma expresiilor matematice utilizate, face ca aceste modele matematice sa aiba
un numar variat de parametri, ce pot fi determinati prin intermediul unui set de
masuratori electronice. Unele variante admit un numar de parametri teoretic infinit,
caz in care se impune o reducere a expresiilor matematice la o forma cu numar finit
de parametri. Deoarece acuratetea acestor modele matematice este in stransa
legaturd cu numarul parametrilor utilizati, variantele simplificate se pot utiliza in
cazuri specifice, mai putin pretentioase.

Unul din obiectivele acestei lucrari este de a studia impactul functiei de
transfer a amplificatoarelor asupra caracteristicilor semnalelor OFDM. Pentru
aceasta, se vor utiliza unele dintre modele matematice simplificate corespunzatoare
amplificatoarelor fara efect de memorie, ce admit forme algebrice accesibile. Pentru
a sublinia complexitatea problemei, se vor mentiona si cateva modele matematice
corespunzatoare amplificatoarelor cu efect de memorie

3.3.1. Modele de amplificatoare fara efect de memorie

Pentru descrierea functiei de transfer a amplificatoarelor fara efect de
memorie, cele mai populare modele matematice sunt Saleh, Ghorbani si Rapp, dupa
numele autorilor ce le-au elaborat. Caracteristic acestor modele este punctul de
saturatie la care dispozitivul amplificator incepe sa limiteze amplitudinea semnalului
de la iesire. Acest punct este unic si depinde in mod direct de coeficientii din cadrul
modelului utilizat. Chiar daca obiectivul primului model mentionat, a fost de a
descrie functia de transfer a tuburilor cu unda progresiva, acesta poate fi aplicat si
pentru o multitudine de dispozitive semiconductoare. Totusi, deoarece zona de
atenuare situata dupa punctul de saturatie este specifica tuburilor electronice,
pentru descrierea functiei de transfer a amplificatoarelor construite cu tranzistoare
se utilizeaza modelele Ghorbani, Rapp sau Rapp modificat. Pentru unele dispozitive
semiconductoare care sunt destinate frecventelor ultra inalte, se utilizeazd modelul
matematic White.
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3.3.1.1. Modelul Saleh

Acest model utilizeaza doud relatii ce descriu dependenta amplitudinii si a
fazei semnalului de la iesire, functie de amplitudinea semnalului de la intrare,
potrivit urmatoarelor relatii [71]:

d; -u
A(U)=1+;7' (3.1)
2
cD(U)=la(;—uZ, (3.2)
+Bgp U

unde agz, Bz, ar si Br sunt parametri specifici dispozitivului amplificator
considerat, iar u este modulul semnalului de intrare. Prezenta patratului
amplitudinii de intrare, determind ca proprietatea de bijectivitate a functiei de
amplitudine s& fie mentinutd doar pe un subinterval, [0, As], delimitat de punctul de

saturatie. Pentru a vizualiza acest aspect, parametrilor din relatiile de mai sus, li se
impun valorile a3 =2,B3=1,ap=n/4 si By =1, astfel incat amplitudinea de
saturatie a semnalului de la intrare A si amplitudinea maxima a semnalului de la
iesire Amax = max{A(u)} s& fie normalizate la 1. In acest caz, decalajul de fazi in

punctul de saturatie va fi @gat =n/8[rad]=22.5°. Relatiile de mai sus sunt

functiile de intrare-iesire caracteristice amplificatorului (denumite si functii de
transfer) si sunt reprezentate grafic in Figura 3.8.
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Figura 3.8. Caracteristicile de amplitudine si faza de tip Saleh.
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Din moment ce functia de transfer a amplificatorului este data, se pune problema
obtinerii functiei de transfer inverse corespunzatoare blocului de predistorsionare.
Pentru acest scop, vom considera semnalul din banda de baza in forma complexa

x =u-el9, pentru care expresia semnalului complex distorsionat de la iesirea
amplificatorului este:

yhpa = A(u).ej'(a+(p(u)) ) (33)

Desi expresia caracteristicii de amplitudine are o complexitate redusa, functia de
transfer inversa prezintd o formda matematici mai convenabila, daca pentru
amplitudinea de saturatie a semnalului de la intrare A; se impune urmatoarea

conditie [76]:
As=1/Ba , (3.4)

caz in care, expresia amplitudinii semnalului de la iesire, functie de modulul
semnalului de la iesire, devine:

Asz-aa-u

A(u) =
A52+u2

' (3.5)

de unde se poate obtine forma invers3 a functiei de transfer de amplitudine A~1()

prin rezolvarea ecuatiei (3.5) pentru u=A(A‘1(u)). Astfel, prin efectuarea
operatiilor algebrice corespunzatoare se obtine:

2 2
-1 aaAS 2U
A =—< = 171-.11- ,
(u) U [aaAsj (3.6)

cu mentiunea ca aceastda expresie este valida doar pentru intervalul
O<u<azAs/2.

Pentru ca inversarea functiei de transfer a amplificatorului sa fie completa, se pune
problema inversarii caracteristicii de faza. Aceastd operatie poate fi realizata relativ
usor, daca se are in vedere structura din Figura 3.9.

Notadnd caracteristica de faza a blocului de predistorsionare cu w(u), semnalele

obtinute la iesirea blocului de predistorsionare respectiv a amplificatorului de putere
sunt:

Ypd = A 1(u)-eJlorww) (3.7)
Ypdhpa = A(A1(u))- e lorwwrroca ) . (3.8)
X Yod Ypdhpa
» PD .| HPA
AQ T x

Figura 3.9. Ansamblul format din blocul de predistorsionare si amplificatorul de putere.
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Punand conditia ca faza semnalului de la iesire sa fie identicd cu faza semnalului
original, rezultd ca functia de transfer de faza a blocului de predistorsionare este:

w(u) =-p(A1(u)) . (3.9)

Astfel, daca amplificatorul caracterizat prin functile de transfer A, @, potrivit
relatiilor (3.5) si (3.2) este precedat de un bloc de predistorsionare ale carui functii

de transfer A‘l,(,u indeplinesc conditiile descrise de relatiile (3.6) si (3.9), se obtine
o structura cu transfer unitar pentru care semnalul de la iesire este identic cu cel de
la intrare, ypghpa =X - Dacd pentru parametri se considera aceleasi valori

mentionate anterior, atunci caracteristicile de amplitudine si decalaj de faza ale
blocului de predistorsionare, descrise de relatiile (3.6) si (3.9), au forma grafica
aratata in Figura 3.10.

Se poate observa ca functia blocului de predistorsionare corespunzator
modelului Saleh este definita pentru valori ale semnalului din banda de baza de la 0

pana la punctul de saturatie, care pentru cazul considerat este Ag = 1. Astfel, limita
de inversabilitate a caracteristicii de amplitudine, determind ca distorsiunile
introduse de amplificatorul de putere sa se imparta in doud categorii: distorsiuni
determinate de caracteristicile de amplitudine si fazd, ce descriu comportamentul
neliniar al amplificatorului de putere pe domeniul de valori ce corespund intervalului
valid [0,As], respectiv distorsiuni datorate fenomenului de saturatie impus de
catre caracteristica de amplitudine, pentru valori peste limita Ag. Prima categorie,

corespunde efectelor neliniare ce pot fi compensate de catre blocul de
predistorsionare, in timp ce a doua categorie de neliniaritati nu pot fi compensate in
nici un fel. Altfel spus, liniarizarea functiei de transfer a amplificatorului de putere,
cu ajutorul unui bloc de predistorsionare adaptiva, este posibila doar pe intervalul

de valori [0,As], pentru care exista corespondenta biunivocd x < A‘lﬂxﬂ. Acest

lucru este firesc, din moment ce caracteristica de amplitudine este o functie
bijectiva, potrivit careia exista o corespondenta biunivoca x < Aﬂx , doar pe acest

interval. Totusi, aceasta restrictie nu se aplicd caracteristicii de faza a carei valori
|cpﬂx|] > 1 pot fi intotdeauna reduse la intervalul [-r, 7] . De aici rezultd ca printr-o
abordare unitara a celor doua caracteristici, apare posibilitatea de a extinde
domeniul de valori pentru care functia de transfer este inversabilda, atat timp cat
corespondenta x<—>{AQx),<p(]x|)}este biunivoca. Acest lucru poate fi realizat daca
reprezentarea functiei de trasnfer se face in domeniul numerelor complexe, caz in
care pentru F(]x|): A(]x|)-exp(j-<pﬂx )), proprietatea de bijectivitate poate fi descris
cu ajutorul reprezentdrii carteziene. In acest caz, corespondenta de valori
X < {Re(F(]x)),Im(FQxD)}, reprezintd o forma unitara ce permite generalizarea
definitiei intervalului de inversabilitate a functiei de transfer. Totusi, trebuie

mentionat faptul ca un domeniu restrans de valori al caracteristicii de faza poate
determina ca acest interval sa fie sub punctul de saturatie, motiv pentru care

algoritmii de predistorsionare trebuie sa verifice corespondenta valorilor xe>F(]x|)

pe intervalul pentru care se realizeaza compensarea neliniaritatilor [76].
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Modelul Saleh Inversat
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Figura 3.10. Caracteristicile inversate de amplitudine si faza de tip Saleh.

3.3.1.2. Functia de castig

in sectiunea anterioard am v&zut ci functia de transfer a unui amplificator
este descrisa cu ajutorul a doua relatii ce corespund caracteristicii de amplitudine
respectiv decalajului de faza. De asemenea, am putut remarca faptul ca prin
utilizarea formei de reprezentare complexad, functia de transfer este inversabila pe
un domeniu extins corespunzator. Pe de altd parte, pentru analiza caracteristicilor
semnalului obtinut Tn urma procesului de amplificare, se utilizeaza forma
normalizata a functiei de transfer denumita si functie de castig, definita pe intervalul
[0,1] cu valori in intervalul [0,1] pentru amplitudine respectiv [-r,n] pentru

fazd. In acest caz, semnalul de la iesirea amplificatorului este dat de relatia [76]:
Yhpa = X‘GHPA(IXD / (3.10)

unde Ggypp este functia complexda de castig, ce poate fi descompusad in forma
polara:

Ghpa(u) = Gam(u)-Gpm(u) , (3.11)

unde u = |x , iar cele doua functii componente Gaymsi Gpyv corespund caracteristicii

de amplitudine normalizata respectiv a decalajului de faza. Daca se ia in considerare
cazul modelului Saleh, atunci pentru functiile de castig se obtin urmatoarele
expresii:
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Au) A2 -a;

GAM(u):—u A gt (3.12)
ag -u? ap -u?

GpM(u): cos((p(u))+ Jj- sin((p(u)) = cos (P—Z +J-sin <p—2 - (3.13)
1+ B(p -u 1+ ,8¢ -u

Notand cu G;/f,A functia de castig complex corespunzatoare blocului de

-1
PM 1

depinde de modulul semnalului deja predistorsionat cu ajutorul factorului de

predistorsionare, si avand in vedere faptul ca factorul decalajului de faza G

amplitudine G;\fw, se poate scrie relatia de legatura intre componentele polare sub
forma:
-1 -1 -1 -1
Gripalt) = G (u)- GPM(U ' GAM(U)) : (3.14)

Pentru determinarea factorului invers de amplitudine se are in vedere caracteristica
de amplitudine inversata data de relatia (3.6), de unde rezulta ca:

Gam ()=

-1 2 2
Au) _0a A5, 1—( 2:u j (3.15)

u 2.u? dg - As

Avand in vedere ca decalajul de faza al blocului de predistorsionare este descris de
expresia (3.9), se poate scrie expresia factorului de faza ca fiind:

G/;/\l4 (u)= cos(— go(u : G;\,l\,,(u)j) +j sin(+ go(u : G;\IJW(U)D . (3.16)

Pe baza acestor relatii, se poate determina expresia semnalului de la iesire, functie
de factorii de amplitudine si faza corespunzatori celor doua blocuri functionale [76]:

Ypdhpa =Y pd 'GHPAqudD: X'G/:/f:A(IXD'GHPAUX ' GZ\MXW ' (3.17)
Ypdhpa = % Gt X)- Gaa(|x|- Gapa(x)))- Gan{ X - Gk x)) - Gema{ |X - G ) (3.18)

De aici rezulta ca intre functiile componente ale castigului celor doua blocuri, trebuie
sa fie indeplinite urmatoarele conditii [76]:

_1 B 1
G ap () = GAM(u-G;\ﬁ,(u)) ' (3.19)
G;},,(u : G;‘ﬁ,,(u)) - —GPM(u : G;‘ﬁ,,(u)) . (3.20)
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3.3.1.3. Modelul Ghorbani

Din punct de vedere matematic, modelul Ghorbani este similar cu cel
anterior, cu mentiunea cd de aceastd datd, reprezentarea caracteristicilor de
amplitudine si decalaj de faza utilizeaza patru coeficienti, potrivit relatiilor [72]:

Ba
as -u
Alu)=—2——5—+05u , (3.21)
I+ygz-u
Be
dp - U
[0)
Q)= —F——5—+3¢p U . (3.22)
1+ Yo U
Daca pentru coeficientii din aceste relatii se aleg valorile

02, Ba,va,0a]=18,2,6.5, 0.1] si l|ag, Bp,vep,0p)=[4.6,2,10.8, 0.01], atunci

caracteristicile amplitudinii si a decalajului de fazd au forma de variatie asa cum
este aratat in Figura 3.11. Se poate remarca faptul cad, in acest caz, zona de
atenuare dupa punctul de saturatie este mai redusa. Datorita acestui fapt, modelul
Ghorbani este mai potrivit pentru descrierea caracteristicilor dispozitivelor
semiconductoare.

Modelul Ghorbani
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< T | | | | | | | |
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Amplitudinea semnalului de la intrare

Figura 3.11. Reprezentarea caracteristicilor de amplitudine si faza de tip Ghorbani.

BUPT



72 3.Amplificatoare de putere

3.3.1.4. Modelul Rapp

Acest model a fost dezvoltat special pentru descrierea functiilor de transfer a
dispozitivelor semiconductoare fara distorsiuni de faza, a caror caracteristica de
amplitudine realizeaza o tranzitie neteda spre punctul de saturatie, potrivit expresiei
[73]:

v-u
A(u)— 1
[V.UJZP 2p (3.23)
1+ ——
Ao

unde p este factorul de netezire, Apeste nivelul de saturatie, iar v este castigul de

semnal.
Pentru a reprezenta grafic aceastd functie, se considerda urmatoarele constante
numerice v=1.5, Ap=1 si p=[2,4,8]. Aceste exemple sunt reprezentate in

Figura 3.12.

O varianta modificatd a acestui model, presupune utilizarea unei functii
suplimentare de tip exponential, ce permite o aproximare mai bunda a zonei de
semnal mic din cadrul caracteristicii de amplitudine a tranzistoarelor cu jonctiune
bipolara. Experimentele au aratat ca acest model se potriveste cu masuratorile
caracteristicilor amplificatoarelor din clasa AB utilizate in 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 buna a functiei de
transfer a amplificatoarelor de putere realizate cu dispozitive semiconductoare
destinate domeniului de frecventa (26-40 GHz). In acest caz, caracteristicile de
amplitudine si decalaj de faza sunt descrise cu ajutorul unor functii exponentiale
[75]:

A(u)=a'(l—efb'u)”'“'e*d'uz , (3.24)
(1_e-9(u-h)
<p(u)={f ( ° ) SO (3.25)
u<

unde a- nivelul de saturatie, b - castigul din regiunea liniara si [c,d] - castigul din
regiunea neliniara, sunt parametrii caracteristicii de amplitudine, iar [f, g, h] sunt
parametri ce caracterizeaza variatia decalajului de faza. Aceste functii sunt
reprezentate grafic in Figura 3.13, pentru cazul in care parametrii au urmatoarele
valori f[a,b,c,d]=[1,1,0.45,0.5]si [f,g,h]=[0.5,0.6,0.4]. Dupa forma acestor
caracteristici se poate remarca faptul ca modelul White reprezintd o combinatie
dintre modelele Ghorbani si Rapp.

Modelul White

Amplitudinea la iesire & decalajul de faza [rad]

3
.O
N
[}
i
o
=)

0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Amplitudinea de intrare

Figura 3.13. Reprezentarea caracteristicilor de amplitudine si faza de tip White.
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3.3.2. Proprietatile semnalului in raport cu caracteristicile
amplificatorului

in cadrul sectiunii anterioare, am prezentat aspectele principale ce
caracterizeaza amplificatoarele de putere fara efect de memorie. In cadrul modelelor
prezentate, s-a putut remarca faptul ca nu toate amplificatoarele prezinta distorsiuni
de faza, in schimb distorsiunea de amplitudine este prezenta intotdeauna. Aceasta
caracteristica este deosebit de importanta, reprezentand cauza principala a
prezentei efectelor neliniare. Comparand diferitele modele prezentate, putem
constata ca aceste efecte se impart in trei categorii: a) distorsiuni neliniare, b)
limitare de semnal si c) atenuare neliniara. Daca efectele din prima categorie pot fi
compensate cu ajutorul sistemului de predistorsionare, pentru celelalte tipuri de
efecte nu existd nici o solutie de compensare, deoarece caracteristica de
amplitudine este inversabild doar pe domeniul delimitat de punctul de saturatie. Din
aceastd cauza, pentru a diminua ponderea acestor efecte, este necesara
restrangerea gamei de valori ale semnalului util de la intrarea dispozitivului
amplificator. Totusi, acest lucru nu este intotdeauna posibil sau presupune o limitare
anterioard a semnalului, fapt ce conduce tot la distorsiuni ce implica degradarea
performantelor sistemului de comunicatii. Datorita acestui fapt, se impune o anali;é
a parametrilor de semnal in raport cu caracteristicile amplificatorului de putere. In
acest sens, vom evalua efectele neliniare corespunzatoare modelelor Saleh si Rapp,
utilizand ca modele de referinta: amplificatorul liniar limitator cu castig unitar si
amplificatorul liniar limitator derivatie, reprezentate in Figura 3.14. Diferenta dintre
cele doua modele de referinta este data de coeficientul de amplificare, ce determina
nivelul semnalului de intrare la care are loc efectul de limitare. De aici rezulta ca
domeniul corespunzator amplificarii neliniare poate fi subimpartit in trei intervale,
delimitate de punctul de saturatie al primului model de referinta si punctul de
limitare corespunzator celui de al doilea model. Urmarind diferentele dintre
amplitudinile semnalelor de iesire corespunzatoare modelelor reale si teoretice, n
functie de nivelul semnalului de intrare, se poate observa ca distanta dintre punctul
de limitare al modelului derivatie si curbele caracteristice modelelor reale depinde
de gradul de neliniaritate. Mai precis, cu cat panta de amplificare este mai abrupta
si gradul de convergenta spre nivelul de limitare este mai mare, cu atat distanta de
punctul de limitare este mai mica si abaterea fata de modelul de referinta cu castig
unitar este mai mare. O altd modalitate de evaluare a caracterului neliniar se
bazeaza pe variatia amplitudinii semnalului de iesire in raport cu nivelul semnalului
de intrare care depdseste pragul de saturatie. Astfel, daca in cazul modelului Rapp,
amplitudinea de iesire se apropie de limita corespunzatoare punctului de saturatie,
in cazul modelului Saleh acest punct reprezintd finceputul domeniului unde
amplitudinea de iesire prezinta o variatie de semn schimbat. Acest aspect este
deosebit de important dacd se ia in considerare caracterul pseudo-aleator al
semnalului OFDM, care in raport cu un nivel de limitare de referintd corespunzator
unor distorsiuni de semnal acceptabile, prezinta varfuri de semnal cu amplitudini
diferite, asa cum este exemplificat in Figura 3.15. Prin corelarea acestui nivel de
limitare normalizat cu punctul de saturatie, se poate aprecia ca varfurile de semnal
cu amplitudine mica vor determina distorsiuni reduse, in timp ce varfurile de semnal
cu amplitudine mare vor determina distorsiuni semnificative, in special in cazul
amplificatoarelor cu caracteristica de tip Saleh, ce vor produce o atenuare
pronuntata a acestor varfuri de semnal. Din acest motiv putem spune, ca punctul de
saturatie reprezinta nivelul de semnal de referintd in analiza proprietatilor
semnalului Tn raport cu caracteristicile amplificatorului.
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Avand in vedere ca puterea semnalului este proportionala cu patratul
amplitudinii, efectul distorsiunilor poate fi apreciat cu ajutorul rapoartelor dintre
puterea medie a semnalului de intrare/iesire si puterea maxima de intrare/iesire a
amplificatorului. De reguld, aceste marimi se folosesc in forma logaritmica, data de
expresiile:

IBOgp :10~/0910[MJ , (3.26)
in

OBOyp :10-/0910[’3‘"”4] . (3.27)
Pout

Pentru evaluarea acestor marimi, in contextul celor doua modele de referinta, vom
efectua un calculul similar celui din [76], potrivit caruia puterile de intrare si iesire
sunt exprimate in functie de distributia statistica a semnalului util. Tinand cont de
faptul cd semnalul OFDM in domeniul timp are o distributie de tip Rayleigh, puterea
medie a semnalului util de la intrare este:

5. _ (.2 _ 2
Pin = OX “Prayl(x)-dx =2.0%, (3.28)

iar puterea semnalului de la iesirea amplificatorului liniar limitator cu céastig unitar
este obtinuta prin integrarea patratului amplitudinii semnalului de iesire pe domeniul
liniar [0, Asaty ]si @ amplitudinii maxime A, pe domeniul de limitare [Aszty, ] :

+00

ey Asatu
Pout = IO x? “Prayl(X) - dx + IA A,Z,,-V Prayl(x) - dx

J , (3.29)

satu

2
-A
_ 2 2 2 2 satu
=20 _[2'0 +Asal’u_Aniv)'e)(p[—z
2.0
unde o reprezinta valoarea modala caracteristica distributiei Rayleigh, functie de
care se poate determina valoarea mediey=0-4n/2, valoarea centrald

K:U-,Hni4i si varianta u:oz-(4—n)/2 semnalului util. Avand punctul de
saturatie stabilit, se pot determina cu usurintda si puterile maxime ca fiind

Pin max = A_fatu =1 si Pozut max = Arzu.v =1, astfel ca rapoartele de putere pentru
intrare si iesire au expresiile:
IBO, i = 1 (3.30)
uni — ! .
2.02
OBOypi = 1 .
2.0'2 . l_exp{ _IZJ (331)
2.0
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Pentru determinarea parametrilor IBO si OBO corespunzatori modelului liniar
limitator derivatie, se are in vedere punctul de limitare definit de parametri
Anjiv =1 si Asatg =1/ B, caz in care puterea de iesire este:

= Asatd +0
Poutdrv ZI (X‘ﬁ)z 'Pray/(x)‘dX‘F'[ A,f,-v Prayl(X) - dx
0 Asatd
_A2 ' (3.32)
_ 2 2 2 2 2 452 2 satd
=2-B< -0 —[2~B -0° + B ~Asatd—Anivj-exp—2.02

unde B este factorul de amplificare liniara al acestui model, ce corespunde derivatei
de ordinul intdi a functiei de transfer corespunzatoare modelului real in punctul zero.
Tinand cont de aceste modificari, rapoartele de putere pentru intrare si iesire pentru
acest model au expresiile:

2
1BOgpy - % , (3.33)
2.0
OBOgpy = 1 .
2.82.02 \1-expl ——1 (3.34)
B [ Xp[zlﬁz.UZJ]

Avand in vedere ca valoarea medie a semnalului util este direct proportionala cu
valoarea modala, putem spune ca parametrii IBO si OBO sunt functii de y, motiv
pentru care in Figura 3.16, am reprezentat grafic dependentele acestor parametri in
functie de o pentru diferite valori ale lui 8. Potrivit formei descrescatoare a acestor
curbe caracteristice, valorile mari ale amplitudinii semnalului determina valori mici
pentru IBO si OBO ce corespund unui nivel de saturatie ridicat. Este de remarcat
faptul ca viteza de descrestere este dependentd de coeficientul B, astfel ca

marimile IBO,p; si OBOypi prezintd o dinamica semnificativ mai mare in raport cu
cea corespunzatoare marimilor IBOgp, si OBOgyy, . Acest lucru inseamna ca pentru

un semnal de intrare dat, odata cu cresterea coeficientului de amplificare, se
mareste si riscul ca amplificatorul sa ajunga la pragul de saturatie.

Efectul de saturatie poate fi privit si din perspectiva interdependentei dintre
marimile IBO si OBO . Aceasta functie se poate obtine usor daca se are in vedere
forma celor doua expresii (3.30) si (3.31), astfel, printr-o simpla substitutie rezulta
relatia:

IBO

980 =li—expl1B0 ) * (3.35)

ce poate fi scrisa si sub forma logaritmica, caz in care aceasta dependenta are
forma:

OBOp, = IBOgp — 10 - /0910[1 - exp(— 107BCab /IOD . (3.36)
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Parametrii IBO si OBO
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Figura 3.16. Dependenta rapoartelor IBO si OBO de o.

Potrivit reprezentarii grafice din Figura 3.17, se poate remarca faptul ca dependenta
OBO functie de IBO are o forma exponentiald pentru domeniul de valori mici
corespunzator nivelului de saturatie ridicat si o forma aproximativ liniara pentru
domeniul de valori mari, corespunzatoare unui nivel de saturatie scazut. Deoarece
dependenta dintre marimile IBO,n; si OBO,,; este identica cu cea dintre IBOgy, Si

OBOgy, , reprezentarea graficd a unei singure curbe este suficientd. Nivelul de

saturatie indicat de aceste marimi este in stransa legatura cu puterea medie
corespunzdtoare partii de semnal ce este supus efectului de limitare. Astfel, daca
avem in vedere modelul amplificatorului liniar limitator derivatie, aceasta putere se
poate calcula cu ajutorul relatiei:

— +00
Pclip = _[A (x-BY “Prayi(X) - dx
satd , (3.37)

= BZ '(Aszatd +2- 02) . exp(— Aszatd /(2 . az)j

unde Asatg =1/ B este nivelul semnalului de intrare corespunzdtor punctului de
limitare determinat de coeficientul de amplificare B. Admitand ca distributia

esantioanelor semnalului OFDM este de tip Rayleigh, putem spune ca puterea :B(:/ip

depinde de amplitudinea semnalului de intrare, astfel ca efectul de limitare poate
introduce distorsiuni ce determind ca o parte din informatia transmisa sa nu mai
poata fi recuperata. Pentru a evalua aceastd cantitate, se poate utiliza raportul
dintre puterea de iesire aferenta amplificatorului ideal fara limitare si puterea
anterior calculata. Avand puterea de iesire corespunzdtoare cazului ideal
determinata de relatia:
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J— o0
Poutmul = J.O (X : 5)2 'Pray/(X)'dX =2 32 .02 ’ (3.38)
forma logaritmica a raportului semnal-zgomot de limitare este definita ca fiind:

SNRgjp = 10 /oglo[’b‘l;—’-;’_’"”]
clip

_q 1 |

Alternativ, asa cum s-a procedat in [76], dacad se tine cont de expresiile (3.39) si
(3.33), rezultd ca raportul SNR¢jjp poate fi exprimat si in functie de IBO, potrivit

(3.39)

relatiei:
SNR¢jjp = -10- /0910(67150‘#" '(1 + IBOdrv)j . (3.40)

Aceasta marime este reprezentata grafic in functie de valoarea modala o pentru
cateva valori ale lui B in Figura 3.18, si indica faptul ca un coeficient de amplificare

marit determina un raport semnal-zgomot de limitare diminuat.
Un aspect similar este pus in evidenta in Figura 3.19, unde este reprezentat
SNRjjp in functie de IBO. Aga cum era de asteptat, aceasta figura arata ca nivelul

de saturatie ridicat determind un SNR(j;, scdzut.
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Figura 3.17. Interdependenta dintre marimile OBO si IBO.
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Dependenta SNRclip de valoarea modala

1.5
2.0

+ SNRclip(uni)
O SNRclip(drv), B
0 SNRclip(drv), p:

45

N
p] dioUNS

o

Figura 3.18. Dependenta parametrului SNR., de o pentru diferite valori ale lui B.

Dependenta SNRclip ( IBO )
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Figura 3.19. Dependenta parametrului SNR.;, de marimea IBO, in forma logaritmica.
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Din ambele grafice se poate remarca dinamica mare a acestui parametru, motiv
pentru care evitarea distorsiunilor de limitare are o deosebitd importanta. Datorita
caracterului pseudo-aleator cu distributie de tip Rayleigh a semnalului OFDM, este
de asteptat ca cel putin varfurile de semnal sa fie supuse efectului de limitare,
generand distorsiuni ce nu pot fi contracarate cu ajutorul operatiei de
predistorsionare. Pentru evaluarea erorilor datorate efectului de limitare, se are in
vedere portiunea de semnal suprimatd, din zona de limitare a amplificatorului.
Astfel, puterea medie a semnalului de eroare datorita efectului de limitare,
corespunzator modelului limitator cu coeficientul de amplificare B, este [76]:

o0

_ 2
PEclip = -[A (X'B—An,-vj 'Prayl(x)'dx ’ (3.41)

satd
unde Apjy Si Asatg sunt parametrii mentionati anterior. In urma efectudrii calculului
integralei, rezultd expresia algebrica a puterii semnalului de eroare ca fiind:

-A

2
2
_ ' 2 2 td oN2n A td
PEclip :[2[3 o +(BAsat _Anivj ]-eXp 2;‘?2 - (BA . )_1 ,erfc( S«ZHUJ ’
niv V

(3.42)
care pentru cazul particular Agatg =1/ B, Aniy =1, devine:

PEclip =(23202-+03—IFj-exp{——:l——j—OﬁJ§H~eﬁ%[Jj; J , (3.43)
g

2B2%072

In mod similar cazului parametrilor precedenti si aceasta marime poate fi exprimata
in functie de IBO. Astfel, tinand cont de expresiile (3.42) si (3.33), rezulta:

2 52
P lip = —B Asatd +| BA -A 2 .e_IBodrv _ n . erfC(VIBOdrV
Eclip = satd niv
IBOgrvy

-1
IBO .
drv (AsatdA”’V)

(3.44)

Apoi, avand puterea medie de iesire corespunzatoare modelului teoretic fara limitare
pentru distributia Rayleigh data de expresia (3.38), se poate defini nivelul minim al
puterii semnalului de eroare normalizat la puterea medie de iesire in prezenta unui
limitator liniar, ca fiind:

PEcli
NEPRgry =10 10910[,—3—:,[3/} - (3.45)
outmu

Reprezentarea grafica a dependentei acestui parametru de valoarea modala o este
prezentatd in Figura 3.20, ce pune in evidentd decalajul de cativa decibeli al gamei
de valori functie de coeficientul de amplificare liniara B. In schimb, dependenta
lui NEPR de raportul IBO, prezinta o dinamicd mai mare, asa cum reiese din Figura
3.21, de unde se poate remarca faptul ca puterea semnalului de eroare scade rapid
odatd cu descresterea nivelului de saturatie.
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Dependenta NEPR de valoarea modala
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Asa cum am putut remarca in Figura 3.17, in cazul amplificatoarelor reale,
caracterul neliniar al functiei de transfer devine tot mai accentuat odata cu cresterea
nivelului mediu al semnalului de intrare, putand avea o pondere semnificativa si la
amplitudini considerabil mai mici, decat cea corespunzatoare punctului de saturatie
de la care incepe sa aiba loc efectul de limitare. Teoretic, neliniaritatile
corespunzatoare nivelelor de semnal mai mici decat amplitudinea de saturatie pot fi
compensate cu ajutorul blocului de predistorsionare. Pentru a extinde aplicabilitatea
blocului de predistorsionare la o gama cat mai variatda de amplificatoare, tehnicile
actuale de compensare a neliniaritatilor au pus accent pe utilizarea algoritmilor
adaptivi care, pentru estimarea functiei de transfer inverse, folosesc diferite operatii
matematice ce implica derivata de ordinul intéi sau diferente finite. Daca functia de
transfer a amplificatorului are o variatie asimptoticd fata de pragul de saturatie in
apropierea punctului de saturatie, atunci pentru acel domeniu de valori functia de
transfer inversa va avea o variatie brusca, fapt ce determina ca derivata de ordinul
intai sa necesite o0 gama de valori foarte mare. Domeniul de reprezentare limitat in
format numeric, poate conduce la erori de calcul ce determind ca precizia
algoritmului de predistorsionare sa scada corespunzator, motiv pentru care operatia
de inversare a functiei de transfer in apropierea punctului de saturatie nu este
intotdeauna posibila [76]. Astfel, putem spune ca punctul de saturatie real este
situat Tnhaintea celui teoretic, fapt ce implica un impact mai mare al efectului de
limitare asupra semnalului de la iesire. Pentru a stabili decalajul dintre cele doud
puncte de saturatie, este necesara impunerea unui criteriu, care sa indice
amplitudinea semnalului de intrare pentru care diferenta dintre amplitudinea
curenta a semnalului de iegire si amplitudinea semnalului de iegire corespunzatoare
nivelului de limitare este mai mica decat un prag de eroare impus. In acest sens,
vom considera eroarea relativa definitd cu ajutorul relatiei:

Aniv —famp(x) <e

' 3.46
Aniv ( )

unde € reprezinta valoarea pragului de eroare impus.

Daca avem in vedere modelul Rapp si impunem un prag de eroare de € = 1~10‘4,
atunci dependenta amplitudinii de saturatie functie de factorul de amplificare si
coeficientul specific p, are forma celei reprezentate in Figura 3.22. Cu cat modelul
real aproximeaza mai bine modelul liniar limitator derivatie, cu atat mai mult creste
decalajul dintre punctul de saturatie efectiv si cel teoretic. Daca diferenta dintre cele
doua modele scade, atunci, decalajul dintre punctul de saturatie teoretic si cel
efectiv se diminueaza corespunzator, fapt ce determind ca operatia de compensare
a functiei de transfer a amplificatorului sa reduca efectul de limitare dar si factorul
de amplificare efectiv, asa cum este aratat in Figura 3.23. Simularile au aratat ca
pentru valori mai mici ale lui £, decalajul dintre cele douad puncte de saturatie scade
corespunzitor, dar nu atat de mult incat s& fie neglijabil. in cazul modelului Saleh,
se poate admite cd aceast declaj este mult mai mic, valoarea acestuia depinzand
foarte mult de caracteristicile algoritmului de compensare utilizat. Astfel, putem
admite ca@ pentru modelul Rapp, valorile parametrilor SNR¢jip $i NEPR depind de

factorul de amplificare efectiv, in timp ce pentru modelul Saleh, acest coeficient
poate fi considerat ca fiind = 1.

BUPT



3.Amplificatoare de putere

Amplitudinea de saturatie reala functie de parametrii de model
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Figura 3.23. Factorul de amplificare reald functie de factorul de amplificare derivatie pentru
modelul Rapp.
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Un alt aspect important este cel al puterii semnalului diferenta care trebuie
sa fie compensatda de catre blocul de predistorsionare. Daca forma modelului real
aproximeazd mai bine modelul liniar limitator, atunci puterea semnalului diferenta
scade, deci ponderea blocului de predistorsionare se diminueaza corespunzator. In
baza estimarilor anterioare, am putut vedea ca acest fenomen este mult mai
accentuat in cazul modelului Rapp, a carui putere medie de iesire este data de
relatia:

Eoutrapp = IO (f,—aqpp(X))z “Prayi(x)-dx . (3.47)

Pentru a stabili gradul de apropiere dintre cele doud modele, definim raportul dintre
puterea medie de iesire corespunzatoare modelului liniar limitator derivatie si
puterea medie de iesire aferenta modelului real, conform expresiei:

Poutd
LDFPRapp = 10 - /0910[,—,0‘2‘1—%;] : (3.48)

unde puterile l_Joutdrv Si Foutrapp sunt date de expresiile (3.32) si (3.47) anterior

mentionate. Daca acest parametru are o valoare ce tinde spre zero, inseamna ca
modelul real se apropie foarte mult de modelul liniar limitator derivatie, avand
diferenta de amplitudine mica. Pe de o parte, acest lucru ar putea fi interpretat ca o
crestere a gradului de liniaritate, insa pe de alta parte, o asemenea apropiere intre
cele douda modele determind o diferenta diminuata dintre palierul orizontal
corespunzator pragului de limitare si modelul real pentru nivelele de semnal de
intrare din intervalul [Asztq, Aasatu], fapt ce determind o pondere marité a efectului

de limitare asupra semnalului de iesire, deci un grad de distorsiune marit. Cresterea
valorii parametrului LDFPRrapp poate insemna atat un caracter neliniar pronuntat,

cat si o apropiere de modelul liniar limitator cu castig unitar. De asemenea, un
caracter neliniar accentuat corespunzator unei diferente semnificative a modelului
real fata de pragul de limitare, inseamna si o capacitate maritd de compensare din
partea blocului de predistorsionare. Din acest motiv, scdderea valorii acestui
parametru poate fi echivalatd cu o diminuare a posibilitatii de compensare a
caracterului neliniar cu ajutorul tehnicilor de predistorsionare.

Puterea semnalului diferenta dintre cele doua modele poate fi evaluata cu
ajutorul urmatoarei expresii:

_ Asatd 0 2
Pdelta = J.O % (3 "X = frapp(x))2 ‘Prayl(X)‘ dx + J.A . (Aniv - frapp(x)) ‘Pray/(x)' dx ,
sat

(3.49)

avand coeficientii Asatq . Aniv Si B definiti la inceputul acestei sectiuni. Cu ajutorul

acestei marimi, putem defini parametrul complementar ca fiind raportul dintre
puterea diferentda dintre cele doud modele si puterea medie de iesire maxima,
corespunzatoare modelului liniar limitator derivatie. Forma logaritmica a acestui
raport este data de relatia:
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ADTPRapp = 10-/og10[MJ , (3.50)

Poutdrv

In mod similar, o valoare mic& pentru acest parametru inseamna o apropiere fata de
modelul de referinta liniar limitator derivatie, in timp ce cresterea valorii ADTPR
indica un grad de neliniaritate compensabil ridicat. Valoarea maxima a acestui
parametru se obtine daca modelul real devine identic cu modelul liniar limitator cu
castig unitar, a carui putere medie de iesire este data de expresia (3.29).

Deoarece produsul dintre patratul amplitudinii de la iesire si densitatea de
probabilitate Rayleigh reprezinta o functie care nu are primitiva, calculul integralelor
din (3.47) si (3.49) nu poate fi efectuat decat cu ajutorul metodelor numerice. Din
acest motiv singura modalitate de a aprecia variatia acestor marimi functie de
parmetrii implicati, este reprezentarea grafica. Deoarece valorile parametrilor
LDFPRrapp Si ADTPRrgpp depind si de nivelul semnalului de intare, in figurile

urmatoare sunt reprezentate variatiile acestor parametri functie de valoarea modala
o si marimea IBO. Mai mult, pentru a pune in evidenta diferenta dintre modelele
Rapp si Saleh, simularile numerice au fost efectuate si pentru modelul Saleh cu si
fara atenuare dupa punctul de saturatie. Din reprezentarea grafica a raportului
dintre puterile de iesire LDFPR functie de valoarea modala o si marimea IBO, din
Figura 3.24 respectiv Figura 3.25, se poate remarca diferenta dintre modelul Saleh
si modelul Rapp. Cu céat nivelul semnalului de intrare creste, cu atat mai mult se
mareste diferenta dintre amplitudinile semnalelor de iesire, maximul fiind atins in
jurul lui Agzeg - Datoritd caracterului limitator, la nivele si mai mari ale semnalului

de intrare, raportul dintre puterile semnalelor de iesire scade corespunzitor. In
cazul modelului Saleh, fenomenul de atenuare corespunzator nivelurilor de semnal
din domeniul situat dupa punctul de saturatie, determina o crestere a marimii
LDFPR. Pentru evitarea acestui fenomen, n cazul utilizarii amplificatoarelor ce
prezinta acest tip de functie de transfer este necesara o prelimitare a semnalului de
intrare, al carui nivel de putere mediu este de dorit sa fie mentinut sub cel
corespunzator punctului de saturatie. Pentru a pune in evidentda influenta
coeficientilor modelului Rapp asupra diferentei fatda de modelul de referinta, n
Figura 3.26 si Figura 3.27 sunt reprezentate dependentele LDFPR functie de
valoarea modala o si raportul IBO, pentru diferite valori ale lui psi B. Daca

variatia factorului de amplificare determina doar modificarea nivelului de semnal
pentru care diferenta de putere este maxima, variatia coeficientului de model
determina modificarea valorii maxime a marimii LDFPR. Acest lucru tnseamna,
pentru valori mari ale parametrului p, ca rolul unui bloc de predistorsionare se

diminueaza corespunzator, in timp ce importanta algoritmilor de reducere a
varfurilor de semnal devine mult mai mare. Acest lucru se poate observa si daca
urmarim variatia parametrului complementar ADTPR , a carui dependenta functie de
valoarea modalda o si mdrimea IBO este reprezentata in Figura 3.28 si respectiv
Figura 3.29. De asemenea, pentru modelul Rapp, in Figura 3.30 si Figura 3.31, este
reprezentata variatia lui ADTPR pentru diferite valori ale coeficientilor de model.
Toate aceste diagrame pun in evidenta abaterile functiei de transfer a
amplificatorului de la modelul liniar limitator si subliniaza importanta limitarii
semnalului de intrare in cazul in care amplificatorul prezintd si zone de atenuare.
Este evident ca se pot defini si alte marimi in acest scop, insa rapoartele prezentate
mai sus sunt suficiente pentru a sublinia necesitatea limitarii controlate a
amplitudinii semnalului util de la intrare.
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Dependenta LDFPR Rapp/Saleh de valoarea modala

2.0
3.5

5.0
6.5

[> LDFPR rapp , p
<| LDFPR rapp , p
\/ LDFPR rapp, p:
/\ LDFPR rapp , p
O LDFPR saleh-clp

1.2

Figura 3.24. Dependenta parametrului LDFPR de valoarea modala o.

Dependenta LDFPR Rapp/Saleh de raportul IBO

2.0
3.5
5.0
6.5

[> LDFPR rapp, p:
<] LDFPR rapp, p
\/ LDFPR rapp, p
/\ LDFPR rapp, p
X LDFPR saleh

O LDFPR saleh-clp

1.2

IBO [dB]

Figura 3.25. Dependenta parametrului LDFPR de raportul IBO.
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Dependenta LDFPR Rapp de valoarea modala

LDFPR [dB]

I I 1 | D> LDFPR rapp , p=2.0, p=2.0
| | | | | <] LDFPR rapp, p=3.5, p=2.0
) | | | ¥ LDFPRrapp, p=2.0, 8=2.5
A\ LDFPR rapp , p=3.5, =2.5
X LDFPR rapp , p=2.0, 8=3.0
O LDFPR rapp , p=3.5, $=3.0
+ LDFPRrapp, p=2.0, $=4.0
Y LDFPR rapp , p=3.5, =4.0
T T

Figura 3.26. Dependenta parametrului LDFPR de valoarea modala o.

Dependenta LDFPR Rapp de raportul IBO
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Figura 3.27. Dependenta parametrului LDFPR de raportul IBO.
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Dependenta ADTPR Rapp/Saleh de valoarea modala

ADTPR [dB]

T ADTPR rapp , p=2.0

q | | | <| ADTPR rapp , p=3.5
} } } </ ADTPR rapp , p=5.0
60 — — — - — e T i e /A ADTPR rapp , p=6.5
/l | | | | | X ADTPR saleh
o : : : : : O ADTPR saleh-clp
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Figura 3.28. Dependenta parametrului ADTPR de valoarea modala o.

Dependenta ADTPR Rapp/Saleh de raportul IBO

ADTPR [dB]

[> ADTPR rapp, p=2.0
<| ADTPR rapp, p=3.5
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901 A\ ADTPR rapp, p=6.5
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QO ADTPR saleh-clp
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Figura 3.29. Dependenta parametrului ADTPR de raportul IBO.
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Dependenta ADTPR Rapp de valoarea modala
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Figura 3.30. Dependenta parametrului ADTPR de valoarea modala o.

Dependenta ADTPR Rapp de raportul IBO
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Figura 3.31. Dependenta parametrului ADTPR de raportul IBO.
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Din cele prezentate pana acum fin cadrul acestui paragraf, putem trage
urmatoarele concluzii. In cazul utilizarii amplificatoarelor cu caracteristici neliniare
de tip Saleh, Ghorbani sau White, semnalul util de la intrare trebuie supus unui
proces de limitare, astfel incat distorsiunile corespunzatoare domeniului de atenuare
sa fie evitate. De asemenea, datorita erorilor de prelucrare cauzate de precizia de
calcul limitata din cadrul blocului de predistorsionare, nivelul semnalului de la intrare
trebuie mentinut sub pragul corespunzator punctului de saturatie. Acest lucru este
deosebit de important, daca amplificatorul de putere prezinta o caracteristica de tip
Rapp, unde apropierea de palierul orizontal face ca nivelul de saturatie efectiv sa fie
deplasat semnificativ fnaintea celui teoretic. Acest fapt, implicd si o extindere a
domeniului de valori ale semnalului de intrare pentru care are loc fenomenul de
limitare, motiv pentru care in cele ce urmeaza vom face o evaluare a impactului
acestui efect asupra raportului semnal zgomot.

In acest sens, vom considera modelul propus de Ochiai [78], ce presupune
ca pentru un semnal OFDM a carui densitate de probabilitate de tip Gaussian are
medie nuld, efectul de limitare poate fi aproximat cu ajutorul unei expresii liniare de
forma:

X=a-x+w , (3.51)

unde g este o constanta si w reprezinta un semnal perturbator de tip zgomot, ale
carui esantioane sunt necorelate cu cele ale semnalului util x . Pentru acest semnal,
admitand ca distorsiunile generate de efectul de limitare pot fi echivalate cu un
zgomot, Ochiai a calculat raportul semnal zgomot-plus-distorsiuni, potrivit relatiei:

K st - SNR

SNDR =
(1-Katn)-SNR +1

, (3.52)

unde SNR este raportul semnal zgomot in lipsa oricarei distorsiuni, iarK este un
factor de atenuare, definit cu formula:

2
Katn = ’ (3.53)

unde P, este puterea semnalului util de intrare x si P,,+ reprezintd puterea
semnalului de iesire X obtinuta in urma procesului de limitare, calculata cu ajutorul
expresiilor (3.28) si (3.29). In cadrul acestui model, coeficientul a din ecuatia
(3.51), de care depinde factorul K¢, dat de relatia (3.53), este calculat cu ajutorul
relatiei [77]:

J.Asatxz DPravi(X) dx+.|.JrOO Aniv - X - Prayi(X) - dx
0 rayl Acat niv rayl! (3.54)

Pin

a-=

In urma efectudrii calculului integralei si tindnd cont de expresia puterii semnalului
de intrare (3.28), expresia analitica a lui @ devine:
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. 2 2

ApiyA -A _ .

q=1+|nv7sat ~ Zsat _ 4 -exp ~Asat” 1 Aniv. .‘/_n. 1—erf[—Asat] . (3.55)
20° 202 o 8 V20

Daca avem in vedere doar distorsiunile datorate efectului de limitare, atunci,
puterea semnalului de zgomot poate fi apreciata cu ajutorul relatiei [77]:

- 1 1 1-K
Ngjip = lim = - atn )
clip SNR-m[SNDR] SDR~ Katn (3.56)

unde SNR este raportul semnal-zgomot corespunzator canalului de tip AWGN, iar
SDR este raportul semnal-distorsiune, a carui valoare depinde exclusiv de marimea
efectului de limitare a semnalului util. Daca tinem cont de faptul ca valoarea
factorului Ky, este datd de expresia (3.53), atunci puterea zgomotului generat de
procesul de limitare N, poate fi rescrisa functie de puterea semnalului de la intrare

i iesire:

2
Pout —a” -Fin

3.57
oz (3.57)

Nclip =

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

SNR

SNDR = :
SNR (N ¢jip +1)+1

(3.58)

Din ambele expresii, (3.52) si (3.58), se poate remarca faptul ca parametrul SNDR
depinde in mod indirect de punctul de saturatie dat de Anj, si Asgt cat si de nivelul

semnalului util de la intrare dat de valoarea modald o . In cadrul acestei sectiuni,
am considerat ca punctul de saturatie corespunde amplitudinilor normalizate atat
pentru semnalul de intrare cat si pentru cel de iesire. Astfel, in Figura 3.32, am
reprezentat dependenta lui SNDR in functie de valoarea modalda o si de raportul
semnal zgomot SNR. Daca amplitudinea semnalului de intrare este relativ mica,
atunci valoarea marimii SNDR este aproximativ identica cu valoarea marimii SNR.
in schimb, dacd amplitudinea semnalului de intrare creste, atunci gama de valori ale
lui SNDR devine semnificativ mai mica decat gama de valori ale lui SNR. Acest
fapt este pus in evidentd si in Figura 3.33, unde am reprezentat dependenta
parametrului SNDR functie de marimea IBO si de raportul semnal zgomot SNR, in
forma logaritmicd. In aceastd reprezentare, diminuarea gamei de valori ale
raportului SNDR are loc pentru valori mici ale marimii IBO, corespunzatoare unui
nivel de saturatie ridicat. Astfel, in baza acestor grafice, putem justifica faptul ca
efectul de limitare are o influentd cantitativ semnificativa asupra valorii efective a
raportului semnal-zgomot.
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Figura 3.33. Dependenta parametrului SNDR de marimile IBO si SNR.
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Metoda de calcul pentru SNDR astfel elaborata, presupune ca amplitudinea
semnalului de la iesire este egala cu amplitudinea semnalului de intrare pe domeniul
de valori [0,Asst|, fapt ce corespunde modelului liniar limitator cu castig unitar.
Astfel, rezultatele anterior obtinute pot fi valide pentru cazul amplificatoarelor de tip
Saleh, pentru care efectul de limitare are loc doar daca amplitudinea semnalului de
intrare depaseste valoarea Aggt - in schimb, in cazul amplificatoarelor de tip Rapp,
potrivit aproximatiei (3.46), efectul de limitare devine semnificativ, incepand cu un
nivel al semnalului de intrare mai mic decat cel indicat de punctul de saturatie
teoretic, fapt ce corespunde unui model liniar limitator derivatie, caracterizat prin
factorul de amplificare B. Admitadnd cd acest parametru este cunoscut, pentru
determinarea raportului SNDR , vom considera ca intre semnalul de intrare si cel de
iesire existd urmatoarea dependenta:

)_(:anX+WB , (3.59)

unde, ag este noua constanta dependenta de factorul B, iar wg este semnalul de

zgomot corespunzator punctului de saturatie efectiv. Astfel, tindnd cont de faptul ca
in cazul modelului liniar limitator derivatie raportul dintre puterea semnalului de
intrare si a celui de iesire este egala cu patratul factorului de amplificare B, expresia

factorului K¢ devine:
2
ag - Poutmul

Kot = (3.60)

I

P outdrv

unde, marimile Poyrmur Si Poutdry Sunt calculate cu ajutorul relatiilor (3.38) si

(3.32), indicate la inceputul acestei sectiuni. Prin inlocuirea parametrilor de putere
determinati de aceste expresii, relatia (3.53) poate fi rescrisa sub forma:

02
Katn = B
atn D) D) P
1-11+ Asat ~ Aniv .exp ~ Asat (3.61)
2.82 .52 2.82 .52

Pentru calculul constantei ag definita cu relatia (3.54), prin modificarea
corespunzatoare a amplitudinii de saturatie, se obtine:

) 2 2
ap =1+ BAnivAsat — Agt 1] exp - Asat . Aniv /ﬂ-erfc Asat . (3.62)
282072 282072 o 8 J2po '

Din moment ce noul factor K este determinat, parametrul SNDR poate fi calculat si
pentru cazul general, cu B = 1. O exemplificare grafica este data in Figura 3.34 si
Figura 3.35 unde este aratata dependenta SNDR functie de aceeasi parametri ca si
in cazul anterior.
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Figura 3.34. Dependenta parametrului SNDR de marimile o si SNR (pentru B=2).
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Figura 3.35. Dependenta parametrului SNDR de marimile IBO si SNR (pentru B=2).
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Prin compararea graficelor din Figura 3.32 si Figura 3.34, se poate observa modul in
care factorul de amplificare B influenteaza dependenta marimii SNDR de valoarea
modala si raportul semnal-zgomot corespunzator canalului de tip AWGN. Asa cum
era de asteptat, cresterea factorului de amplificare si implicit extinderea domeniului
de valori pentru care efectul de limitare devine semnificativ, determind o scddere
mai accentuatd a marimii SNDR . Domeniul de valori mai restrans al amplitudinii
semnalului de intrare pentru care intre SNDR si SNRexista o dependenta
aproximativ liniara, indica un grad de distorsiuni neliniare mai ridicat, fapt ce
determina o diminuare a performantelor legaturii dintre transmitator si receptor.
Acest aspect, poate fi apreciat prin exprimarea ratei de eroare de bit functie de
raportul SNDR anterior calculat. Daca luam fin considerare cazul modulatiei 16-
QAM, atunci, expresia BER functie de SNDR este:

16-0AM _ 3 1
P ~ = erfc| ,|—-SNDR | .
b g er (1/10 (3.63)

Din metoda de calcul a raportuluiSNDR, am putut vedea ca acest parametru
depinde de punctul de saturatie, de nivelul semnalului aplicat la intrare si de
raportul SNR. Din aceasta cauza, si domeniul de valori ale BER exprimat cu
ajutorul relatiei de mai sus, este influentat de acesti parametri. Pentru
exemplificare, in Figura 3.36 si Figura 3.37 am reprezentat grafic dependenta dintre
marimile BER si SNR pentru cateva valori ale lui o avand factorul de amplificare
fixat lapB = 1.0 respectiv B =1.2. Prin compararea celor doua seturi de curbe, se
poate remarca, impactul cresterii domeniului de valori ale semnalului de intrare
pentru care efectul de limitare are o pondere semnificativa. La valori relativ mici ale
lui o, acest aspect este mai putin evident, Insa cresterea amplitudinii semnalui de
intrare determina o scadere semnificativa a ratei erorii de bit. Rezultate similare au
fost obtinute si in cazul modulatiei 16-PSK, unde expresia BER functie de SNDR are
aceeasi forma, diferind doar prin constantele numerice, asa cum se poate vedea
din:

p,16-PSK :%-erfc[\/sinz(%J : SNDRJ : (3.64)

O altd apreciere a performantelor transmisiei de date, poate fi facuta prin evaluarea
capacitatii canalului de comunicatii. In cazul unui canal de tip AWGN, aceasta
marime este data de expresia:

Cchn = log>(1+ SNR) . (3.65)

Daca in modelul canalului de comunicatii incorporam si modelul amplificatorului
liniar limitator, atunci aceasta expresie devine:

Cchn = log>(1+ SNDR) . (3.66)

Din reprezentarea grafica data in Figura 3.38 si Figura 3.39, se pot remarca
influentele similare ale parametrilor o si B8 asupra domeniului de valori ale lui C .
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Dependenta BER(SNR) pentru 16-PSK in prezenta distorsiunilor
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Figura 3.37. Dependenta BER functie de SNR in prezenta distorsiunilor, pentru (B8
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Potrivit acestor diagrame, accentuarea efectului de limitare prin cresterea nivelului
semnalului de intrare si a factorului de amplificare, determina o reducere a
capacitatii canalului. Astfel, prezenta distorsiunilor neliniare necompensabile de
catre blocul de predistorsionare, va determina o limitare a performantelor
transmisiei de date si in cazul unui canal AWGN cu un raport semnal-zgomot mare.

3.3.3. Modele de amplificatoare cu efect de memorie

La frecvente foarte inalte, modelele de circuite cu parametri concentrati sunt
inlocuite cu modele de circuite cu parametri distribuiti, diferiti parametri fizici,
precum intarzierea de grup sau capacitatile parazite, determindnd ca amplitudinea
esantionului curent sa fie influentata de amplitudinile catorva esantioane anterioare.
Acest efect, denumit memorie, poate fi mai pronuntat ca intensitate sau durat3,
functie de caracteristicile particulare ale amplificatorului in cauza. Pentru analiza
acestui efect, in literatura de specialitate exista cateva modele matematice
consacrate. Cel mai general este modelul Voltera, insa datoritd complexitatii
acestuia, de cele mai multe ori se utilizeaza modele formate dintr-un filtru liniar si
un element neliniar fara memorie, dintre care cele mai uzuale sunt elementele de tip
Wiener si Hammerstein.

3.3.3.1. Modelul Wiener

Acest model este constituit dintr-un filtru linear descris prin coeficientii
b=Ibg,....,b,_1], urmat de un bloc neliniar static, care nu include efectul de

memorie. Admitand ca filtrul liniar este cu raspuns finit la impuls, modelul poate fi
descris de urmatoarele ecuatii:

L-1
2(n)=> by -x(n-1), (3.67)
=0
K k
y(n)=2(n)- Y azk.1-z()* . (3.68)
k=0

unde b; reprezinta coeficientii filtrului, iar ask,; sunt coeficientii polinomului de

ordin superior ce descrie efectul neliniar static. Dezavantajul principal al acestei
metode apare la identificarea parametrilor, astfel c& semnalul de iesire y(n)nu poate

fi exprimat ca o functie explicitd de semnalul de intrare x(n).
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3.3.3.2. Modelul Hammerstein

Acest model, este alcatuit de asemenea dintr-un bloc neliniar si un filtru
liniar, singura deosebire fiind, ca de aceasta data ordinea acestora este inversata.
Astfel, semnalul de la iesire poate fi exprimat cu ajutorul expresiilor:

K
Z 2k+1-x(n)* (3.70)
[—

= ZC/ zln-1), (3.71)
1=0

unde ¢ =[cp,...,c/_1] reprezintd secventa de coeficienti ai réspunsului la impuls din

cadrul blocului liniar. Deoarece acest model este liniar in parametri corespunzatori
efectului de memorie, identificarea coeficientilor este mult mai usoara decat in cazul
modelului anterior.

3.3.3.3. Modelul polinomial

O alternativa la modelele anterioare este data de modelul polinomial care
este construit din functiile nucleu din diagonala matricei functionale a modelului
Voltera. Daca admitem un model liniar-cubic, atunci iesirea acestui sistem esta data
de relatia:

y(”)=ih1(/)'x(”—/)+ ih3(/1//2//3)'x(’7—/1)'X(”—/2)'X*(”—/3): (3.72)
=0

/1//2//3 =0

unde h;(/) este functia nucleu liniard si hz(/;,/>,/3)reprezintd functia nucleu

cubicd. Un caz particular al acestui model se poate obtine daca se impune ca
h3(/1,12,l3):0, pentru toate elementele exceptdnd cele de pe diagonald, pentru

care /; =1, =13 . Modelul cubic astfel obtinut, este descris cu ajutorul expresiei:

L
Z[ x(n-1)+h3(,1,1) x —I)v|x(n—l12} : (3.73)

1=0

Avantajul acestui model este dat de numarul coeficientilor de ordinul L+ 1, fapt ce
permite o usoara implementare in aplicatiile in timp real.

Desigur, in literatura exista si alte modele polinomiale, cu performante diferite in
ceea ce priveste precizia si stabilitatea algoritmului de estimare a coeficientilor,
motiv pentru care alegerea unui model depinde de cerintele aplicatiei unde se
doreste a fi utilizat.
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3.3.4. Privire de ansamblu asupra reducerii distorsiunilor

In acest capitol, am prezentat cateva dintre aspectele mai importante
referitoare la amplificatoarele de putere. Dupda ce am realizat o clasificare a
amplificatoarelor, in care am indicat diferitele modele functionale, in sectiunea
despre tehnicile de compensare a neliniaritdtilor, am ardtat complexitatea si
diversitatea solutiilor constructive. Dacd in cazul solutiilor bazate pe metode
electronice, precizia componentelor si a interconexiunilor joaca un rol important, in
cazul tehnicilor bazate pe prelucrarea digitald a semnalelor, viteza de calcul a
procesoarelor si convertoarelor analog-numerice au o importanta deosebita. De
asemenea, alegerea unui model matematic pentru descrierea functiei de transfer,
dar si natura algoritmilor de estimare a parametrilor, au un impact major asupra
performantelelor tehnicilor de compensare a neliniaritatilor. Dupa o scurta trecere in
revista a catorva dintre modelele de amplificatoare ce nu prezinta efect de memorie,
intr-o sectiune dedicata, am efectuat cateva calcule analitice in care am aratat
legdtura dintre proprietatile semnalului util si caracteristicile amplificatoarelor de
putere de tip Rapp si Saleh. Tinand cont de natura semnalului OFDM, am aratat
legatura dintre fenomenul de saturare si nivelul semnalului de intrare. Utilizand
raportul semnal-zgomot-plus-distorsiuni, am putut determina rata erorii de bit, dar
si capacitatea canalului functie de punctul de saturatie caracteristic
amplificatoarelor. Pentru amplificatoarele de tip Rapp, prin raportare la un model
liniar limitator, am putut arata ca efectul de limitare are o pondere semnificativa si
pentru amplitudini ale semnalului de intrare mai mici decat cea indicata de punctul
de saturatie. Acest lucru inseamna ca o parte a semnalului util va fi intotdeauna
limitata, motiv pentru care, putem spune ca& doar utilizarea blocului de
predistorsionare nu este suficienta pentru reducerea eficientda a distorsiunilor. Mai
mult, in cazul amplificatoarelor cu efect de memorie, prezentate in ultima sectiune,
existenta legaturii temporale dintre esantioanele semnalului de iesire, face ca
varfurile de semnal de la intrare sa aiba o influenta si mai accentuata asupra
semnalului de iesire. Avand in vedere numarul finit de biti 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 si o crestere a erorii valorilor
estimate a coeficientilor de model.

De aici rezulta necesitatea unor prelucrari suplimentare, pentru a reduce
numarul si amplitudinea varfurilor de semnal de la intrare. In acest sens, pentru
transmisiile de tip OFDM, exista mai multe tehnici care prin modificarea formatului
simbolurilor complexe de tip OFDM, si sau prin modificarea tipului de modulatie,
reusesc sa reduca amplitudinea maxima a semnalului intr-o proportie semnificativa.
Acest subiect va fi dezvoltat pe larg in capitolul urmator, unde vom prezenta
principalele tehnici existente precum si caracteristicile acestora.
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4. TEHNICI DE REDUCERE A PAPR
4.1. Aspecte generale

Una din problemele principale ale sistemelor de comunicatii de tip OFDM
este raportul mare intre puterea de varf si puterea medie a semnalului de la
transmitator. Numarul mare de subpurtatoare face posibila aplicarea teoremei limita
centrald, rezultdnd ca partile reald si imaginard ale semnalului obtinut la iesirea
modulatorului OFDM sunt variabile aleatoare Gaussiene de aceiasi varianta. In
consecinta, densitatea de probabilitate a modulului semnalului complex de la iesirea
modulatorului OFDM va fi de tip Rayleigh. Acest lucru inseamna ca semnalul OFDM
prezinta impulsuri sporadice cu amplitudine mult mai mare decat nivelul mediu, fapt
ce determind ca amplificatorul de putere sa intre in regim de saturatie. 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), si Coding. Pentru prelucrarea numerica a semnalului,
majoritatea acestor tehnici fie ca utilizeaza reprezentarea in domeniul frecventa a
simbolurilor OFDM, fie ca opereaza asupra semnalului OFDM din domeniul temporal.
O exceptie de la aceastd regula este cazul tehnicii ACE, care lucreaza alternativ cu
ambele forme de reprezentare ale semnalului util [79, 80]. Din punct de vedere al
performantelor algoritmului utilizat, aceste tehnici pot fi clasficate, asa cum este
prezentat in Tabelul 4.1.

Tehnica Fara Fara Fara Fara
distorsiuni cresterea reducerea prelucrare de
puterii ratei de semnal
transfer aditionala la
receptor
SLM v v v
PTS v v v
Interleaving Vv Vv Vv
R v v
TI A v
Coding v Vv Vv
CLP 4 v v
PC v \a A
SPMK v \a v
COMP v v
PWSC v v
ACE v Vv v
Ideal v v Vv v

Tabelul 4.1. Clasificarea tehnicilor de reducere a PAPR.
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Deoarece aceasta clasificare ofera doar o privire de ansamblu asupra
performantelor acestor tehnici, pentru evaluarea acestor algoritmi se utilizeaza
urmatoarele metrici: capacitatea de reducere a PAPR, rata erorii de bit (BER) si
complexitatea computationald. Desigur, capacitatea de reducere a PAPR este unul
dintre cele mai importante criterii utilizate pentru compararea algoritmilor. Totusi,
masura asociata acestui criteriu poate avea valori diferite in functie de valorile alese
pentru parametrii algoritmului de reducere a PAPR considerat, motiv pentru care
evaluarea algoritmilor se face intotdeauna pentru un set de valori impuse acestor
parametri. In schimb, rata erorii de bit este un criteriu care este relevant doar
pentru tehnicile ce introduc distorsiuni asupra semnalului util. Asa cum vom vedea
in sectiunile urmatoare, in cazul acestor tehnici exista o stransa legatura intre
scdderea PAPR si valoarea ratei erorii de bit, motiv pentru care aplicabilitatea
tehnicilor de reducere a PAPR este conditionata de criteriile de performanta impuse
sistemului de comunicatii, aspect ce va fi dezbatut mai mult in capitolul urmator. Un
alt criteriu de evaluare a performantelor tehnicilor de reducere a PAPR este
reducerea ratei de transfer a datelor. Din tabelul anterior, am putut vedea ca
exceptand TR si Coding, toate celelalte tehnici nu au un impact asupra debitului de
date. Totusi, functie de modul de implementare al algoritmului de reducere a PAPR,
in unele situatii, In aceastda categorie pot fi incluse si tehnicile SLM, PTS si
Interleaving. Acest lucru se datoreaza faptului ca aceste tehnici se bazeaza pe
algoritmi de cdutare a valorii minime a PAPR, al caror timp de executie depinde de
numarul de iteratii efectuate. In unele situatii, aceasta problema poate fi
contracarata utilizand structuri de calcul paralel. Chiar si in acest caz, aceasta
problema poate sa persiste la receptor, care trebuie sa includd un algoritm de
recompunere a semnalului original. Desigur, utilizarea mai multor structuri
aritmetice si logice permite reducerea timpilor de refacere a semnalului original, insa
o asemenea solutie poate implica costuri marite. De aceea, in unele situatii, se
recurge la transmiterea unor secvente de date auxiliare, in baza carora receptorul
sa reduca numarul de iteratii necesare, fapt ce conduce la reducerea ratei de
transfer. Un alt dezavantaj al acestei solutii, este faptul ca si transmisia de date
aditionale este afectata de zgomotul din canal, fapt ce conduce la o cautare eronata
sau ineficienta din punct de vedere al timpului la receptor. De aici rezultd ca pentru
transmiterea acestor date este necesarad utilizarea unor coduri corectoare de erori
sau utilizarea unor debite mai reduse. Astfel, putem spune ca intre coeficientul de
reducere a ratei de transfer si numarul de operatii necesare exista o stransa
legatura. De aceea, pentru evaluarea performantelor acestor algoritmi de reducere a
PAPR, se utilizeaza si criteriul de performanta complexitate computationald, ce
indicd numarul de operatii aritmetice sau logice maxim necesare a fi efectuate la
transmitator si la receptor. Desigur, asa cum este aratat in tabelul anterior, in cazul
anumitor tehnici de reducere a PAPR, la receptor nu sunt necesare operatii
suplimentare. Acest lucru, nu inseamna neaparat o performanta de viteza crescuta,
insa poate asigura un grad crescut de compatibilitate al transmitatorului cu un
numdr cat mai mare de receptoare.

In incheierea acestei sectiuni, putem trage concluzia, ca fiecare dintre
tehnicile mentionate prezinta atat avantaje cat si dezavantaje, a cdror importanta
depinde de contextul aplicatiei unde sunt utilizate. In sectiunea urmatoare, vom
introduce o noud marime, capacitatea de reducere a PAPR si vom prezenta cateva
aspecte matematice aferente acesteia. Celelalte sectiuni vor fi dedicate prezentarii
tehnicilor mentionate si caracteristicilor specifice acestora.
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4.2. Parametrul PAPR

Dupa cum sugereaza si numele, acest parametru este definit ca fiind
raportul dintre puterea de varf si puterea medie a semnalului util. Pentru un semnal
in timp continuu, de durata infinita, putem scrie:

max(|x(t]2) P

PAPR. ; {x(t)} = Eﬂx(tﬂ " Pmean

(4.1)

In cazul in care semnalul in timp continuu are o durata finita, 7, expresia marimii
PAPR devine:

)= o7 (|x(t)2)

PAPR. ¢ (T )ix(t .
’ %J-OT |x(t]2dt

(4.2)

Prin compararea celor doua expresii, putem observa ca singura diferentd este data
de calculul puterii medii, astfel, daca extindem durata semnalului la infinit, cele
doua expresii devin identice, motiv pentru care putem scrie:

lim PAPR ¢ (T Jix(t)} = PAPRc ;ix(t)} - (4.3)

T

Daca avem in vedere semnalele in timp discret, atunci pentru un semnal de durata
infinitd, PAPR poate fi scris intr-o forma asemanatoare, potrivit expresiei:

maxe[k]zj |
E%Mﬂ

in mod similar, dacd acest semnal este de duratd finitd, avand N esantioane
consecutive, atunci pentru calculul PAPR, se utilizeaza expresia:

ax ](|x[k]2) |

kell,N
1 N 2
N Z|x[k]
k=1

De asemenea, extinzand durata semnalului in timp discret la infinit, putem scrie
urmatoarea relatie de legatura:

PAPRs ; ix[k]; = (4.4)

PAPRs, £ (N k] = (4.5)

Jim PAPRs, ¢ (N)ixlk]} = PAPRs ; x]k]} - (4.6)
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Asa cum am vazut in cadrul capitolului anterior, semnalul aplicat la intrarea
amplificatorului de putere este un semnal complex, modulat, utilizand o purtatoare
de radiofrecventa. Asa cum este aratat in [81], valoarea parametrului PAPR pentru
acest semnal va fi aproximativ de doua ori mai mare decat valoarea
corespunzatoare a semnalului din banda de baza. Astfel, putem scrie ca:

PAPR: i [x(t)- exp(j2nfot)} = 2 - PAPR. ix(t)} . (4.7)

Daca exprimam valorile in decibeli, atunci, relatia anterioara va avea urmatoarea
forma:

PAPR i [x(t)- exp(j2nfot ) 45 = PAPR: i {x(t)}qg + 3dB . (4.8)

In cadrul acestei teze, se lucreazd cu semnalele OFDM din banda de baz§, a ciror
durata este finita, al caror PAPR se calculeaza cu relatia (4.5), insa din motive de
prescurtare, notatia PAPRslf(N){X[k]} va fi inlocuita cu PAPR.

4.3. Capacitatea de reducere a PAPR

Necesitatea reducerii PAPR pentru sistemele ce utilizeaza modulatia
multipurtatoare rezulta atat din structura acestora cat si din tipul aplicatiilor ce le
utilizeaza, in special cand e vorba de terminale mobile. Din primele doua capitole
am putut remarca doud probleme esentiale cu impact direct asupra performantelor
sistemelor bazate pe OFDM: canalele cu interferenta si limitarea semnalului de catre
amplificatorul de putere. In primul caz, datoritd propagarii multi-cale, se produc
interferente intre semnalele de pe caile produse de reflectii si semnalul de pe calea
directd, care conduc inevitabil la cresterea ratei erorii de bit. In cel de al doilea caz,
suprimarea varfurilor de semnal de catre amplificator genereaza distorsiuni neliniare
ce vor determina de asemenea degradarea ratei erorii de bit (BER). Daca varfurile
de semnal (care pot fi privite ca impulsuri) ar fi extrem de rare, atunci impactul
asupra performantelor globale ale sistemului de comunicatii (cum este BER) ar fi
extrem de reduse, cu atat mai mult cu cat utilizarea codurilor corectoare de erori
contribuie la scaderea BER. Totusi, in realitate aceste impulsuri sunt relativ
frecvente, fiind prezente in ficare simbol OFDM. Din acest motiv, se pune problema
evaludrii capacitatii de reducere a PAPR. Aceastda marime se apreciaza, evaluand
probabilitatea de aparitie a esantioanelor de diferite amplitudini ale semnalului
prelucrat in comparatie cu semnalul original. Daca ne referim la semnalul OFDM, al
carui modul este carecterizat de distributia Rayleigh, atunci functia de repartitie
(numita si functie de distributie cumulativa) a acestui modul este [80]:

CDF(r):Pr( max ]rm <r]=

melL,N 2.02

Pr(rm <r)= [1—exp[ -r? DN (4.9)

-
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daca cele N subpurtatoare se considera independente. Astfel, functia de distributie
cumulativa complementara a modulelor semnalului OFDM din domeniul timp, este
data de expresia:

2 N
CCDF(r) = 1 —[1 - exp[ —r ZD . (4.10)
2

Simuldrile au aratat ca aceasta relatie este valabilda pentru sistemele OFDM cu un
numar redus de subpurtatoare. De aceea, pentru cazul in care numarul de
subpurtatoare este foarte mare, s-a propus o relatie de aproximare empirica, prin
inmultirea lui N din relatia anterioarda cu o constantd numericd egald cu 2.8.
Deoarece reprezentarea in domeniul timp a unui semnal OFDM depinde de multi
factori, precum numarul de subpurtatoare, tipul de modulatie, distributia
amplitudinilor si fazelor si factorul de supraesantionare, aceste relatii, ofera doar o
aproximare a CCDF. Din acest motiv, in diferite lucrari s-au cautat si alte expresii
pentru aprecierea acestei functii. Una din variantele alternative este cea care se
bazeaza pe aproximarea ratei trecerilor peste un prag impus a varfurilor de semnal.
O forma simplificata a acestei expresii mentionata in [80], este:

CCDF(r);1—exp[—N-exp(—r)~ %r} . (4.11)

Totusi, expresiile de calcul a CCDF mentionate pana acum nu au luat in considerare
distributia puterii din cadrul semnalului OFDM din domeniul frecventa. De aceea, cu
ajutorul teoriei valorilor extreme pentru procesele de tip Chi-squared-2, s-a obtinut
o expresie analitica mult mai precisa [80]:

N/2 N2 5
nr Y (2] 02

k=-N/2
N/2 !

2%

k=-N/ 2

CCDF(r)=1-exp —2~exp(— r)~

(4.12)

unde af este puterea de transmisie alocata pentru subpurtatoarea cu indicele k .

Comparand toate aceste expresii, putem remarca faptul ca pentru aprecierea exacta
a CCDF, sunt necesare atat informatii globale referitoare la semnalul OFDM in
ansamblu cat si parametri specifici fiecarei subpurtatoare in parte. De aceea, in
practicd, pentru semnalele OFDM ce sunt supuse diferitelor prelucrdri numerice,
evaluarea CCDF se realizeaza prin calcul numeric de tip Monte-Carlo. In sectiunile
urmatoare vom putea vedea ca diferitele tehnici de reducere a PAPR efectueaza
modificari importante asupra semnalului OFDM, motiv pentru care abordarea
simularilor de tip Monte-Carlo este necesara si pentru evaluarea BER. Dintre
parametri mentionati, singurul care poate fi apreciat analitic este complexitatea
computationald, care depinde foarte mult atdt de algoritmul utilizat cat si de
parametrii acestuia.
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4.4. Tehnica SLM

Aceasta tehnica a cunoscut o larga utilizare, fiind apreciata atat pentru
simplitatea ei cat si pentru capacitatea de a reduce nivelul PAPR. Varianta original3,
a fost propusa de catre R. W. Bauml, R. F. H. Fischer si J. B. Huber [82, 83], si se
bazeaza pe faptul ca valoarea CCDF a semnalului util depinde si de faza vectorilor
modulatori corespunzatori fiecareia dintre subpurtatoarele ce formeaza simbolul
OFDM. Principiul tehnicii consta in generarea mai multor reprezentari alternative
pentru semnalul original, dintre care doar cea cu nivelul PAPR cel mai scazut este
selectata pentru transmisie. Pentru implementarea acestui procedeu sunt necesare
cateva operatii, ce sunt reprezentate grafic in Figura 4.1. Secventa de date X,,

obtinuta la iesirea convertorului serial/paralel este formata din N esantioane de
semnal complex, ce alcatuiesc un simbol OFDM in domeniul frecventa. Acest semnal
este aplicat unui bloc multiplicator, ce realizeaza modificarea fazei initiale a fiecarei

subpurtitoare, conform unor secvente numerice B(K) k e[1,k] ce contin cate
N elemente fiecare, memorate sub forma unei matrici bidimensionale. In urma

acestui proces, rezultd un set de semnale ng),ke[l,K] derivate din semnalul
original X, , ale cdror reprezentari in domeniul timp, obtinute la iesirea blocului IFFT
sunt ng),ke[l,K], dintre care, cel cu nivelul PAPR minim va fi transmis mai

departe catre mixerul de semnal ce realizeaza translatarea semnalului OFDM din
banda de baza in banda de radiofrecventa. Cu alte cuvinte, acest lucru inseamna ca
tehnica SLM realizeaza o inlocuire a fiecarui simbol OFDM din cadrul semnalului
original cu cate o secventa de semnal echivalent, fiecare dintre acestea fiind
calculata pe baza algoritmului descris.

De aici rezultd, ca pentru a determina semnalul original, receptorul trebuie
sa efectueze operatiile in sens invers. Astfel, semnalul reprezentat in domeniul
frecventd, obtinut in urma aplicarii transformatei Fourier directe asupra semnalului
demodulat din banda de baza, este aplicat unui bloc ce implementeaza un algoritm
de cautare, ce modifica faza fiecarei subpurtatoare conform matricii complementare,
ale carei elemente au acelasi modul, dar unghi cu semn schimbat fata de elementele
matricii utilizate de catre transmitator.

5(1)
] T>J X
I > IFFT ﬂ z slm
— | T| x|t (1) | B
. g o :. XB XB Eé
S} 5 it 8™ sg | Kom
T le Y =
a ]
| > IFFT o
- (K (K] &
Xp xg | @

Figura 4.1. Schema bloc a tehnicii de reducere a PAPR de tip SLM (cazul unei implementari de
tip paralel).
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Din punct de vedere constructiv, exista douda modalitati de implementare a
acestei tehnici. Daca ne referim la schema bloc prezentatd in Figura 4.1, putem
remarca ca pentru fiecare din cele K reprezentari echivalente ale semnalului util,
sunt alocate blocuri de prelucrare numerica distincte, aceasta fiind o implementare
ce corespunde unei structuri de calcul paralel. Avantajul major al acestei solutii
constructive este dat de timpul redus necesar pentru determinarea semnalului de
iesire Xgm. Admitand cd 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 subpurtatoare din cadrul unui simbol OFDM, calculul unei
operatii IFFT, si determinarea minimului dintr-un sir de K valori numerice reale.
Totusi, desi aceasta structura prezinta 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 numarul mare de
unitati de prelucrare si zone de memorie necesare in implementarea acestei
structuri. Acest aspect este foarte important daca tinem cont de faptul ca eficienta
de reducere a PAPR a acestei metode depinde in mod direct de numarul de variante
de semnal utilizate. Astfel, orice incercare de a mari eficienta acestei metode va
conduce la cresterea numarului de unitati de prelucrare si implicit a costurilor de
productie. De asemenea, un alt inconvenient in cresterea eficientei acestei solutii
constructive este dat de flexibilitatea redusa in a extinde structura de calcul deja
existenta. Desi aceasta problema poate fi solutionata prin utilizarea unor unitati
aritmetice si logice ce contin un numar de celule rezervate apriori, necesitatea de a
efectua modificari la nivel fizic reprezinta un impediment major in aplicarea acestei
solutii constructive pe scara larga. Solutia alternativa este reprezentata de structura
de calcul secvential, ce presupune utilizarea unei unitati aritmetice si logice, a carei
capacitate de prelucrare permite modificarea concomitenta doar a vectorilor
modulatori corespunzatori unui singur simbol OFDM, respectiv utilizarea unui singur
bloc IFFT. Astfel, numarul redus de blocuri de prelucrare si zone de memorie,
reprezintda un avantaj al acestei solutii constructive. De asemenea, in acest caz,
structura de calcul simplificata este mult mai flexibila in ceea ce priveste cresterea
eficientei de reducere a PAPR, deoarece singura modificare consta in addaugarea de
noi secvente de valori in matricea B. Evaluarea secventiald a fiecareia dintre
reprezentarile alternative ale semnalului util, face ca aceasta solutie constructiva sa
prezinte dezavantajul unui timp de prelucrare mult mai mare, direct proportional cu
numarul de iteratii K. Din acest motiv, se poate spune cd aceasta solutie
constructiva determina diminuarea ratei de transfer a datelor. Pentru cresterea
vitezei de prelucrare, se pot utiliza structuri de calcul mixte, care sa proceseze mai
multe combinatii de faze simultan, astfel reducand numarul de iteratii necesare. De
asemenea, trebuie mentionat faptul ca aspectele mentionate sunt valabile si in cazul
receptorului, care trebuie sa efectueze operatiile in sens invers pentru determinarea
semnalului original.

Pentru a reduce numarul de blocuri ale unei structuri de calcul paralele sau
numarul de iteratii necesare in cazul unei structuri de calcul secventiale ale
receptorului, s-au cautat diferite solutii de a transmite o informatie auxiliara, care sa
contind indicele k e [1,K], pe care l-a folosit transmitatorul, pentru simbolul OFDM
curent. Solutia clasica pentru aceasta problema este de a aloca una sau mai multe
dintre subpurt&toarele simbolului OFDM pentru a forma un numé&r de M = log>(K) biti

care sa indice secventa numerica B(k),k € [1, K] utilizata de catre transmitator. Desi
aceasta abordare poate fi implementatd relativ usor, utilizarea ei conduce la
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diminuarea ratei de transfer . Mai mult, deoarece informatia transmisa pe toate
subpurtatoarele semnalului OFDM este afectata de zgomot, valoarea indicelui
obtinuta in urma operatiei de demodulare din banda de baza poate fi eronata, fapt
ce determina ca receptorul sa trebuiasca sa verifice toate combinatiile posibile. Din
aceasta cauza, transmiterea indicelui trebuie protejatd cu ajutorul unor coduri
corectoare de erori, fapt ce determina cresterea numarului de biti necesari acestei
secvente de date auxiliare. Astfel, pentru a contracara aceastd problema, s-au
cautat solutii alternative care pe de o parte sa nu necesite alocarea unor
subpurtatoare pentru aceasta informatie si pe de alta parte, sa fie rezistente la
perturbatiile din canalul de comunicatii.

Una dintre solutiile propuse in literatura de specialitate, este de a utiliza
amplitudinea vectorilor modulatori ai subpurtatoarelor simbolului OFDM pentru a
coda informatia auxiliara [84]. Spre deosebire de varianta SLM originala, unde
modulele elementelor complexe din cadrul matricii B sunt egale cu 1, aceasta
tehnica utilizeaza o matrice modificata, compusa din elemente complexe al caror
modul poate avea una din valorile {1,A}, unde A>1. Pozitiile elementelor cu

amplitudine A sunt astfel alese, incat fiecare secventd B(K), k e [1,K] s& conting un

sablon unic prin care sa poata fi recunoscuta de catre receptor. Pentru a implementa
aceasta logica, autorii acestei tehnici au apelat la matematica combinatorica. Astfel,
pentru reprezentarea binara a indicelui, i, s-au format secvente de P elemente,
dintre care Q elemente au modulul A > 1, astfel incat numarul total de combinari sa

fie Cg > K, conditie ce se poate aprecia utilizdnd relatia:

cQ-__ P (4.13)
P =i {P-Q) '

Fiecare dintre aceste secvente se repeta, astfel incat numarul total de elemente sa
fie N, asa cum este aratat in Figura 4.2. Desi aceasta solutie rezolva problema
transmiterii informatiei auxiliare, utilizarea coeficientilor multiplicativi cu modul
supraunitar determina o crestere a energiei totale a semnalului util, cu un factor dat
de relatia:

P+Q(A2—0

Gpwr =10-1logjp p

(4.14)

Pragul minim A > Amqjn, Necesar pentru ca receptorul sa poatd deosebi cele doua

niveluri de amplitudine, face ca acest dezavantaj sa devind tot mai semnificativ, cu
cat numarul de amplitudini diferite ale constelatiei modulatiei in banda de baza
creste. Din acest motiv, aceasta abordare este potrivita modulatiilor M-PSK sau M-
QAM cu numar mic de puncte.

O solutie alternativa care nu implica cresterea energiei semnalului util, a
fost propusda in [85], unde codarea informatiei auxiliare se realizeazd prin
mentinerea fazei originale la unele dintre subpurtdtoare, ce apartin unor zone
prestabilite asa cum este aratat in Figura 4.3. Aceste zone disjuncte pot fi compacte
sau dispersate si sunt astfel alese incat sa formeze sabloane diferite pentru fiecare
dintre combinatiile de modificare a fazei. Receptorul va utiliza aceste sabloane
pentru a determina zonele ce pastreazd constelatia de puncte originald, obtinand
astfel indicele necesar refacerii semnalului original.
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Sub-vector 0 Sub-vector 1 Sub-vector N/P-1

k=O|A|A|1|1|1 A|A|1|1|1 cos A|A|1|1|1|

k=1|A|1|A|1|1 A|1|A|1|1 coe A|1|A|1|1|

k=2|A|1|1|A|1 A|1|1|A|1 cos A|1|1|i|1|

k=3|A|1|1|1|A A|1|1|1|A cee A|1|1|1|A|

k=4|1|A|A|1|1 1|A|A|1|1 coe 1|A|A|1|1|

k=5|1|A|1|A|1 1|A|1|A|1 cee 1|A|1|A|1|

k=9|1|1|1|A|A 1|1|1|A|A cee 1|1|1|A|A|

m= 0 1 2 3 4 0 1 2 3 4 eee 0 1 2 3 4

n= 01 2 3 4 5 6 7 8 9 eee N-1 N

Figura 4.2. Codarea informatiei aditionale prin modificarea amplitudinii.

Zona Adiacent3 Zone Dispersate
et b I I
o i e T
cee coe
< 0 0 T i I I T

D:D:I Bloc nemodificat I:I Bloc modificat

Figura 4.3. Codarea informatiei aditionale prin modificarea partiala a cadrului OFDM.

Deoarece la aceasta tehnica, valoarea indicelui este codata prin pozitia zonelor de
subpurtatoare cu constelatie de puncte originald, intre numarul de combinatii

B(k),ke[l,K] si numarul de subpurtatoare per zona este o dependenta invers

proportionala. Din acest motiv, cresterea eficientei acestei metode prin addaugare de
noi combinatii va determina reducerea dimensiunii acestor zone, diminuand astfel
capacitatea receptorului de a le detecta. Un alt inconvenient al acestei metode este
dificultatea de detectie a acestor zone, cand sistemul OFDM utilizeazd o modulatie
de tip M-PSK, unde unghiul dintre vectorii corespunzatori unor puncte invecinate
este invers proportional cu numarul total de simboluri. Astfel, in conditiile unui
raport semnal-zgomot scazut, cresterea numarului de simboluri ale constelatiei
determina o scadere a capacitatii receptorului de a detecta aceste zone.
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~ Decalaj faza
pentru rotirea
constelatiei
~._ Decalaj fazd pentru Z, > @ =ct,vu,t
T SLM
Alocarea decalajelor unghiulare.

Repartizarea variatiilor unghiulare
in cadrul simbolului OFDM.

Figura 4.4. Codarea informatiei aditionale prin modificarea unghiului de referinta a
constelatiei.

in schimb, modulatia M-QAM, permite o diferentiere mai usoard a unghiului de
rotatie, chiar si in cazul unui numar mare de simboluri, cu conditia ca receptorul sa
aibd un numar suficient de esantioane cu ajutorul cdrora sa reconstruiasca
constelatia de puncte utilizatd de transmitator.

In baza acestei proprietati, propunem o noua metoda de a coda informatia
auxiliara, utilizand principii similare celor doua metode prezentate anterior. Pentru
descrierea acestei metode, ne vom referi la reprezentarea din Figura 4.4, unde este
exemplificata constelatia de puncte si distributia unghiurilor de rotatie, in cadrul
unui simbol OFDM. Pentru a transmite informatia auxiliara prin intermediul
subpurtatoarelor existente, se utilizeaza o multime de faze notate cu @ care este
compusa din T grupe a cate P valori distincte uniform distribuite pe cercul
trigonometric. Astfel, valorile posibile pentru multimea @, pot fi calculate cu
ajutorul expresiei:

=0..P-1
20 p+ L2 ,{p (4.15)

Ppt=p P77 t-0..T-1

Apoi, secventele de faze din cadrul matricii B sunt alcatuite din M zone disjuncte
formate din elemente ce pot lua valori doar dintr-o singurda submultime de faze,
notate cu cl)t:{q)p,t,Vp:var,t:ct}. Admitand ca receptorul este capabil sa

determine toate cele P-T decalaje de fazd, pentru codarea informatiei auxiliare,
putem avea K = ™ combinatii posibile, asigurand totodata o dispersie suficient de
mare a variatiilor de faza in cadrul secventelor B(k),k € [1, K]. Pentru a asigura o

detectie la fel de buna pentru toate decalajele de faza si in cazul comunicatiilor prin
canale selective in frecventd, elementele fiecareia dintre zonele Z,,u=0..N /M -1

pot fi impartite pe grupe uniform distribuite, in cadrul reprezentarii din domeniul
frecventa al semnalului OFDM.
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Pentru evaluarea performantei tehnicii SLM am utilizat doua grupe de
matrici de faze, ce se deosebesc intre ele atdt prin multimea de valori ale
elementelor cat si prin tiparul de generare utilizat. Prima grupd de matriciBg

contine cate un set de K =48 de secvente de faza obtinute prin generarea unor
blocuri cu valori aleatoare, a caror lungime este egala cu numarul de subpurtatoare
ale semnalului OFDM. Fiecare dintre aceste matrici este generata utilizand un set
diferit de faze &g :{2nvq/Q,q:0...Q—1}, uniform distribuite pe intervalul de

valori [0,2n1] . In Figura 4.5 este reprezentatd eficienta de reducere a PAPR a unui
semnal OFDM format din N = 128 de subpurtatoare modulate conform constelatiei
16-QAM, pentru cazurile cand tehnica SLM utilizeaza matricile Bg,cu Q=1{2,4,8}.

Potrivit curbelor CCDF, setul de faze @4 este optimal, orice crestere a numarului de

faze putand determina diminuarea eficientei. Acest lucru se datoreaza faptului ca o
secventa aleatoare cu elemente definite pe o multime extinsa de faze, poate contine
zone in care variatia unghiulara este mica. Zonele cu dispersie redusa a valorilor
determina scaderea diferentelor dintre reprezentarile alternative ale semnalului
original si implicit limitarea eficientei tehnicii SLM. Desigur, cresterea numarului de
reprezentdri alternative pentru semnalul original reprezintd o posibilitate de
imbunatatire a eficientei tehnicii SLM, insda acest lucru conduce la accentuarea
dezavantajelor anterior subliniate. A doua grupa de matrici este alcatuita din
secvente de fazd cu valori din multimile @py, avand P =2 respectiv P =4 faze in

fiecare din cele T =4 zone din cadrul secventelor de faza corespunzatoare metodei
propuse pentru codarea informatiei auxiliare. Eficienta de reducere a nivelului PAPR
cu ajutorul tehnicii SLM ce utilizeaza aceste matrici, pentru acelasi semnal OFDM ca
si In cazul precedent, este prezentata in Figura 4.6. Se poate remarca faptul ca
extinderea domeniului de valori pentru elementele secventelor de faza astfel
generate nu determina o degradare a eficientei de reducere a PAPR. Conform
setului de faze utilizat in aceste simulari, se pot indexa K = 256 de secvente de faza
distincte, numar care este suficient de mare in comparatie cu numarul de combinatii
utilizate. Astfel, aceastd metoda prezintd avantajul unui numar mai mare de biti
echivalenti pentru reprezentarea informatiei auxiliare, pastrand totodata nivelul
energetic initial pentru semnalul transmis. Totusi, trebuie avut in vedere ca
procedura de recunoastere a rotatiei constelatiei de puncte de tip M-QAM necesita
un numar semnificativ de esantioane de semnal, motiv pentru care aceastad solutie
poate fi aplicata doar in cazul simbolurilor OFDM de lungime mare, avand N > 1024 .
Pe de alta parte algoritmii de recunoastere a constelatiilor necesitd un numar
considerabil de operatii [86], fapt ce determind ca aceastd metoda sa ofere un
castig semnificativ in ceea ce priveste complexitatea computationala, doar cand
tehnica SLM utilizeaza un numar mare de combinatii, ceea ce implica un numar
mare de transformari de tipul IFFT.

Datoritd interesului pentru reducerea numarului de operatii utilizat de catre
tehnica SLM, in literatura de specialitate au fost propuse si studiate o serie de
tehnici derivate precum Partitioned-SLM (P-SLM) [87], ce presupune operarea pe
subblocuri, reducand astfel numarul total de operatii IFFT. O abordare diferita se
regaseste la tehnica Recursive-SLM (R-SLM) [88], ce presupune utilizarea unor
secvente de faza generate dupd un criteriu ierarhic, pentru a diminua gradul de
corelare dintre reprezentarile alternative ale semnalului original. Astfel, varietatea
solutiilor de tip SLM face ca aceastd tehnica sa prezinte un interes deosebit, fiind
folosita si studiata in permanenta.
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4.5, Tehnica PTS

Aceasta tehnica de reducere a PAPR reprezinta un caz particular al tehnicii
SLM, in care semnalul OFDM alcatuit din N subpurtdtoare este impartit in M blocuri
disjuncte formate din elemente consecutive sau dispersate, asupra carora se aplica
aceeasi rotatie de faza, de unde rezulta si forma particulard a secventelor de faza
utilizate. Astfel, notand cu X, reprezentarea in domeniul frecventd a semnalului

OFDM original, format din partitiile X&”,m =1...M, si cu Xy versiunea obtinuta prin

modificarea fazelor subpurtatoarelor componente, utilizand un set de faze
@ = {gok/m,k =1..K,m= 1...M} ce contine @ = {cpp,p = 1...P} elemente distincte,

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

M .
Xk = ) Dm-Xo-el Phm (4.16)
m=1

unde D, e RV*N este o matrice patratica de ordinul N ale carei elemente de pe
diagonala principala au valorile:

1

Omls, 0 = , M M (4.17)

De fapt, matricea D, reprezintd un selector, ce defineste apartenenta fiecareia

dintre subpurtatoare la cate unul din cele M blocuri. Conform expresiei (4.17)
aceasta operatie de selectie corespunde cazului particular in care aceste blocuri sunt
compacte si adiacente. Din practicd, s-a constatat ca eficienta de reducere a PAPR
poate fi imbunatatita, daca se utilizeaza si alte tipare corespunzatoare blocurilor
formate din subpurtatoare dispersate in cadrul intregului simbol OFDM, insa aceste
solutii conduc la cresterea numarului de operatii necesare.

Pentru determinarea reprezentarii din domeniul timp al simbolurilor OFDM rezultate
in urma modificarii fazelor, se efectueaza operatia IFFT, ce poate fi scrisa sub forma

e CNXN

unui produs dintre matricea F1 ale carei elemente au valorile:

[F’l]/ :exp(jZn-/~n/N) , (4.18)

7

si reprezentarile din domeniul frecventa date de expresia (4.16), ceea ce inseamna
ca:

xp =F 1. X . (4.19)
In mod similar cu tehnica anterioard, pentru stabilirea semnalului de transmisie si in

acest caz, algoritmul PTS trebuie sa evalueze nivelul PAPR pentru fiecare dintre
semnalele xyx,k =1...K.
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Figura 4.7. Schema bloc a tehnicii de reducere a PAPR de tip PTS (cazul unei implem. de tip
secvential).

Pentru implementarea acestui algoritm se poate utiliza structura de calcul de

tip secvential reprezentata in Figura 4.7, sau o structura de calcul de tip paralel, a
carei diagrama bloc a fost prezentata in cadrul sectiunii dedicate tehnicii SLM. De
asemenea, si in acest caz se pot utiliza structuri de calcul mixte, care sa permita
obtinerea unor viteze de procesare mai ridicate, mentinand totodata costurile la un
nivel acceptabil.
Desi tehnicile SLM si PTS prezintd o serie de similitudini, avand in comun acelasi
principiu de reprezentare multipla a semnalului original, utilizarea aceluiasi decalaj
de faza concomitent pentru toate subpurtatoarele din cadrul aceluiasi bloc
prestabilit, permite unele optimizari ale algoritmului de calcul corespunzator tehnicii
PTS, reducand astfel numarul total de operatii necesare. O asemenea optimizare
este prezentata in [91], unde calculul transformatei Fourier inverse, folosind
algoritmii de tip Radix, inglobeaza operatia de modificare a fazelor, astfel incat
minimizarea PAPR se reduce la efectuarea unui set de K operatii Radix-IFFT. De
asemenea, reducerea numarului de operatii se poate realiza prin reutilizarea
rezultatelor calcului IFFT efectuat separat pentru fiecare dintre blocuri, asa cum este
prezentat in [92]. In acest caz, semnalul cu PAPR minim este determinat prin
combinarea reprezentarilor in domeniul timp ale semnalelor componente
corespunzdtoare fiecarei combinatii dintre blocurile de subpurtdtoare si seturile de
faze prestabilite. In comparatie cu tehnica originald, eficienta de reducere a PAPR a
acestei tehnici derivate depinde de numarul de blocuri si faze utilizate si este
sensibil mai micd, insd complexitatea computationald semnificativ redusa, face ca
performanta acestei tehnici derivate in ansamblu, sa fie mult mai mare.

Deoarece si in cazul tehnicii PTS, receptorul trebuie sa utilizeze un algoritm
de cautare pentru determinarea semnalului original, transmiterea informatiei
auxiliare reprezintd o problema importantda. O abordare in rezolvarea acestei
probleme este adoptarea solutiilor propuse pentru tehnica SLM, insa si in acest caz
trebuie avut in vedere numarul de blocuri disponibile pentru reprezentarea indicelui.
Solutia alternativa propusa in [90], presupune transmiterea informatiei auxiliare
prin interemediul simbolurilor OFDM ce contin subpurtatoarele pilot, utilizate pentru
estimarea canalului. Desi ingenioasa si eficientd, aceasta metoda nu poate fi
aplicata decat in conditiile unui canal lent variabil.
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Figura 4.9. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=2048, utilizand noua tehnica

PTS cu codarea informatiei auxiliare.
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Pentru apreciera eficientei de reducere a nivelului PAPR a acestei tehnici, am
luat in considerare numarul de blocuri M e {4,8} divizate in cate doua subblocuri
dispuse alternativ in cadrul simbolului OFDM si numarul de faze P € {2,4,8}, fiecare
dintre aceste variante utilizdnd K = 48 combinatii distincte. Astfel, in Figura 4.8 este
reprezentata variatia CCDF pentru cazul in care tehnica PTS originald este aplicata
unui semnal OFDM cu N =128 subpurtatoare si modulatie 16-QAM. Se poate
observa ca eficienta acestei tehnici creste odata cu marirea numarului de blocuri si
faze. Daca admitem ca informatia auxiliara este transmisa utilizdnd solutia propusa
in paragraful anterior, atunci eficienta de reducere a nivelului PAPR pentru un
semnal OFDM cu N =2048 de subpurtatoare este conforma curbelor CCDF
prezentate in Figura 4.9. De aceastd datd, diferenta dintre diferitele combinatii
dintre numarul de blocuri si faze este mult mai redusa datorita utilizarii decalajelor
de faza suplimentare necesare codarii informatiei auxiliare. Prin compararea
rezultatelor obtinute, putem afirma ca cele doua metode sunt asemanatoare atat ca
si performantd cat si complexitate computationald. Nu in ultimul rand, trebuie
mentionat faptul cd aceste tehnici fiind liniare, nu afecteazd caracteristica
BER(SNR), motiv pentru care aceste tehnici se recomanda in cazul aplicatiilor ce
utilizeaza canale cu grad mare de distorsiune.

4.6. Tehnica Interleaving

O alta tehnica liniara de reducere a nivelulului PAPR consta in permutarea
sub-purtatoarelor in cadrul simbolului OFDM. Utilizand o tabeld de reindexare,
transmitatorul formeaza mai multe reprezentari alternative pentru acelasi semnal
original, ce sunt apoi evaluate, varianta cu nivelul PAPR minim fiind aleasa pentru
transmisie. In mod similar cu tehnicile precedente, receptorul utilizeaza un algoritm
de cdutare pentru refacerea semnalului original. Aceasta tehnica este relativ simpld
si de obicei se regaseste in combinatie cu o alta tehnicd liniard. In acest caz,
complexitatea computationald creste proportional cu numarul de variante continute
in tabela de reindexare [93]. Pentru reducerea numarului de operatii necesare la
receptor, este utild transmiterea unor informatii auxiliare utilizand una din solutiile
prezentate in cadrul sectiunilor anterioare.
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4.7. Tehnica TR

Spre deosebire de tehnicile prezentate anterior, aceasta tehnica liniara
presupune modificarea unor subpurtdtoare rezervate, ce nu contin date utile, pentru
generarea semnalelor OFDM echivalente, cu scopul de a reduce nivelul PAPR [94]. O
asemenea abordare permite separarea transmiterii datelor fata de procesul de
reducere a PAPR, in mod similar teoremei superpozitiilor. Astfel, admitand ca
semnalul OFDM contine N subpurtatoare alocate pentru transmiterea informatiei
utile si P subpurtatoare rezervate procesului de minimizare a nivelului PAPR, putem
scrie expresia semnalului in domeniul timp sub forma:

N P
s(t):%'nz‘ifqn 'eXP(j'(wn 't+¢’n))+%'pz“1'4p 'eXP(j'(wp 't+¢’p)) )

wp #@p VN =[1..NJ,p=[L.P]

(4.20)

unde A, si @, reprezintd amplitudinea si faza vectorului de informatie ce
moduleaza subpurtatoarea de pe frecventa unghiulard wp, iar Ap sl @p reprezinta

parametri similari corespunzatori subpurtatoarei pilot, a carei frecventa unghiulara
este wp . Un aspect important este modul in care se face alocarea subpurtatoarelor

in cadrul simbolului OFDM. Subpurtatoarele de date formeaza un bloc contiguu,
avand frecventa unghiulara, conform expresiei:

Wp =Wo +N- AW , (4.21)

unde w, este decalajul intial iar dw este incrementul de frecventd potrivit duratei

simbolului OFDM, descris in capitolul intai. Deoarece forma semnalului in domeniul
timp depinde de frecventa fiecarei componente sinusoidale, subpurtatoarele pilot
pot fi alocate in mai multe regiuni ale benzii de frecventa a semnalului, asa cum
este prezentat n Figura 4.10. Concentrarea subpurtatoarelor pilot doar intr-o
singura parte a benzii de frecventd, permite o compensare mai usoara a nivelului
PAPR ridicat, datoritd subpurtatoarelor de date din acea zona, in timp ce distributia
in ambele parti ale benzii permite o compensare omogena a efectelor generate de
majoritatea subpurtatoarelor de date. Dintre sabloanele prezentate, cele mai des
utilizate sunt cele indicate la 10.a, 10.c, si 10.e, insa si celelalte variante pot da
rezultate acceptabile.

Un alt aspect important este numarul acestor subpurtatoare pilot in raport
cu numarul subpurtatoarelor utilizate pentru transmisia datelor. Utilizarea unui
numar mare de subpurtatoare pilot, ar permite o scadere mai accentuata a nivelului
PAPR cu pretul unui efort computational mai mare, in timp ce un numar mic de
tonuri pilot determina o diminuare a eficientei tehnicii TR. Din acest motiv, asa cum
s-a putut observa din Figura 4.10, nu toate subpurtatoarele rezervate sunt utilizate
pentru compensarea PAPR, o parte fiind utilizate pentru estimarea canalului sau
sunt complet neutilizate, avand amplitudinea zero. De asemenea, utilizarea unui
numar relativ redus de subpurtdtoare este justificata si de cresterea nivelului
energetic total al semnalului, care depinde direct proportional de numarul si de
amplitudinea medie a subpurtatoarelor TR.
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Subpurtatoare nealocate.

Subpurtatoare utilizate de catre tehnica TR.

Figura 4.10. Repartitia in cadrul simbolului OFDM a subpurtatoarelor pilot utilizate la tehnica
TR.

Daca notdm cu Apr amplitudinea medie a subpurtatoarelor de date, respectiv cu
Arr amplitudinea medie a subpurtatoarelor utilizate de catre algoritmul TR, atunci,
cresterea totala a nivelului energetic este data de expresia:

P A
Grgr =10 -logip| 1+ —- TRZ . (4.22)
N Apr
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Pentru implementarea tehnicii TR sunt necesare cateva operatii, dintre care
unele se executa iterativ, conform schemei bloc prezentate in Figura 4.11. Operatia
care se executda o singura data la inceput, este cea de initializare, care stabileste
frecventele si domeniul de valori pentru subpurtatoarele pilot ce urmeaza sa fie
utilizate. Setul de valori admise pentru tonurile pilot, poate sa fie identic cu cel
reprezentat de constelatia de puncte utilizata pentru modularea subpurtatoarelor de
date. Se poate opta si pentru un alt set de valori, cu conditia ca distributia fazelor sa
fie uniforma in raport cu cercul trigonometric, pentru a permite algoritmului TR sa
compenseze o gama de valori cdt mai larga pentru fiecare dintre subpurtatoarele de
date. Pornind de la un set de valori initiale ale tonurilor pilot (de obicei amplitudine
nuld), algoritmul central modifica valoarea complexa corespunzatoare unei
subpurtatoare pilot si compara nivelul PAPR al noului semnal OFDM cu valoarea
PAPR corespunzatoare combinatiei precedente. Functie de rezultatul obtinut,
algoritmul va continua sa modifice amplitudinea si faza aceleiasi subpurtatoare sau
va continua cu alta subpurtatoare, pana la epuizarea tuturor combinatiilor admise.

X(f) Modificarea X7r(F) X7r(t)
vectorilor IFFT
——>4 modulatori ai ——>

subpurtatoarelor
A A

K7r V1R

4_’_ Evaluare PAPR
Selector de

subpurtatoare si .
valori din cadrul Ve Generator domeniu

spatiului de de valori TR

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

Notand cu K numarul de valori complexe admise pentru fiecare dintre cele P

tonuri pilot, spatiul de cdutare contine kP combinatii posibile. Deoarece acest
numar poate fi foarte mare, evaluarea nivelului de PAPR pentru toate aceste
combinatii ar conduce la cresterea exhaustiva a numarului de operatii, motiv pentru
care algoritmul TR este conceput astfel incat sa utilizeze un spatiu de cautare redus,
cu pretul unui rezultat suboptimal. Astfel, performanta algoritmului TR consta in
obtinerea unui raport favorabil intre eficienta de reducerea a PAPR si complexitatea
computationald.

In acest sens au fost elaborate diferite tehnici derivate, care au cautat
obtinerea unor performante ridicate, fie prin alegerea unui spatiu de cdutare
corespunzator, fie prin impunerea unui anumit criteriu de selectie a amplitudinii si
fazei subpurtatoarelor rezervate reducerii PAPR. Deoarece tehnica TR originalg,
elaborata de catre J. Tellado necesita rezolvarea unui sistem de ecuatii liniare
pentru determinarea amplitudinilor si fazelor optimale pentru fiecare dintre
subpurtatoarele rezervate, ulterior au fost elaborate o serie de tehnici derivate care
sa reduca substantial numarul de operatii.
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Una din solutiile alternative este data de tehnica TR secventiala [95], ce
presupune determinarea valorii optimale pentru fiecare subpurtatoare, o singura
datd. Pornind de la un set de valori initiale (de reguld, zero), acest algoritm aplica
pe rand fiecare valoare complexa din cadrul setului prestabilit primei subpurtatoare
pilot si 0 memoreaza pe cea care minimizeaza nivelul PAPR al semnalului astfel
obtinut. Procesul continua in mod secvential cu celelalte subpurtatoare alocate in
acest scop, mentinand valorile obtinute pentru subpurtdtoarele anterioare. Astfel,
utilizdnd algoritmul TR secvential se obtine o solutie suboptimala acceptabila,
reducand complexitatea computationala la K - P iteratii. Tinand cont de proprietatea
de aditivitate a operatiei IFFT si de separarea subpurtatoarelor TR de cele utilizate
pentru transmiterea datelor, conform sumei semnalelor componente descrisa de
relatia (4.20), sau in forma compacta data de expresia:

s(t) = sqate(t) + sTr(t) | (4.23)

calculul semnalului s(t) poate fi ficut efectudnd operatia IFFT separat pe
componente. De asemenea, o descompunere similard se poate face si intre
semnalele de reducere a nivelului PAPR, corespunzatoare fiecarei subpurtatoare TR
in parte, astfel ca semnalul sTR(t) poate fi calculat in baza expresiei:

P
str(t) = D sTR(p)(t) - (4.24)

De aici, rezulta ca pentru un spatiu de cautare dat, calculul Fourier pentru fiecare
dintre subpurtdtoare poate fi efectuat apriori, reducand numarul de operatii
necesare fiecarei iteratii. Pentru calculul semnalului OFDM modificat se utilizeaza
suma dintre transformata IFFT a reprezentarii in domeniul frecventd a semnalului
OFDM original, in care toate tonurile rezervate au amplitudinea zero si diferitele
semnale precalculate si stocate intr-o memorie non-volatild, asa cum este aratat in
Figura 4.12.

X(A x(t) Xro(£)
——> IFFT _|_, ~| Evaluare PAPR  |——>
XAt)
Generator domeniu Selector de semnal | _
de valori TR. de compensare. bl
Modificarea ﬂ
vectorilor modulatori |——X IFFT
ai subpurtatoarelor

Figura 4.12. Schema bloc optimizata a tehnicii de reducere a PAPR de tip TR.

BUPT



4.7. Tehnica TR 123

Pentru cresterea eficientei de reducere a nivelului PAPR, tehnica TR
secventiald poate fi modificatd astfel incat sa utilizeze un spatiu de cautare mai
extins. Acesta este cazul tehnicii TR cu grupare de subpurtdtoare, pe care am
propus-o in lucrarea [96] si care subimparte tonurile pilot disponibile in blocuri, n
care se verifica toate combinatiile de valori posibile. Gruparea tonurilor poate fi
facuta astfel incat fiecare bloc sd aibd aceeasi lungime, sau sd aiba un numar diferit
de subpurtatoare, conform unui tipar prestabilit. In cazul in care se aplica un tipar
repetitiv. de form& [1,....,1(xQ),W], in care Q subpurtitoare sunt prelucrate

secvential, dupa care pentru urmatoarele W tonuri se evalueaza toate combinatiile
posibile, numérul de iteratii este P/(Q+W)-(K-Q+KW), cu conditia ca raportul

P /(Q + W) s& fie un numar intreg. Daca se utilizeaz& doar blocuri de aceiasi lungime
W, atunci numarul de iteratii efectuat de catre algoritmul TR este P/W(KW), de

asemenea cu conditia ca raportul P/W sa fie un numar intreg. Pentru aprecierea
performantei acestei metode, am utilizat un semnal OFDM cu N =256
subpurtatoare de date modulate 16-QAM , P =14 subpurtdtoare TR si tot atatea
subpurtatoare nealocate, amplasate conform diagramei (a) din Figura 4.10.
Domeniul de valori admise pentru tonurile pilot este reprezentat de modulatia 8-PSK
cu amplitudine de 2.5 ori mai mare decat amplitudinea maxima a subpurtatoarelor
de date. Configurand algoritmul TR sa parcurga tonurile rezervate in sensul
descrescator al frecventei, in mod secvential si cu grupare conform unor tipare
repetitive, pentru semnalul din domeniul timp supraesantionat cu un factor « = 4,
se obtin curbele CCDF indicate in Figura 4.13. Semnalul OFDM astfel obtinut are un
nivel PAPR mai scazut si un spectru de frecventa modificat, asa cum este aratat in
Figura 4.14.

O categorie aparte este cea a tehnicilor TR non-explorative, care in loc sa
evalueze nivelul PAPR pentru diferitele combinatii dintr-un spatiu de cautare dat,
utilizeaza un algoritm de calcul al amplitudinii si fazei fiecarui ton rezervat. Cele mai
cunoscute tehnici de acest tip sunt one-tone-one-peak (OTOP) [97] si one-by-one
[98], care dupa cum sugereaza si numele, folosesc o singura subpurtatoare pentru a
genera un semnal sinusoidal, a carei faza sa fie opusa fazei varfului de semnal,
acest procedeu repetandu-se pand la epuizarea tuturor tonurilor alocate acestui
scop. In literatura de specialitate au fost propusi si alti algoritmi, care pentru
reducerea numarului de operatii utilizeaza semnale de compensare precalculate, in
baza unor criterii de amplitudine sau faza [99][100].

Principiul utilizarii unor subpurtatoare diferite de cele ce contin informatia
utild, face ca tehnicile TR sa prezinte un profil aparte. Astfel, mentinerea valorilor
originale pentru subpurtatoarele de date, permite receptorului sa obtina informatia
utila direct de la iesirea demodulatorului, fara sa efectueze vreo prelucrare de
semnal suplimentara. In cazul algoritmilor ce utilizeaza semnale precalculate, se
poate opta pentru o implementare bazata pe structuri de tip paralel, reducand astfel
timpul de procesare necesar pentru fiecare cadru OFDM. Un alt avantaj ce deriva din
prelucrarea liniara a semnalului, este faptul ca aceste tehnici nu degradeaza raportul
semnal-zgomot. Pe de alta parte, utilizarea unui set suplimentar de subpurtatoare,
implica o latime de banda mai extinsa, ceea ce conduce la diminuarea debitului de
date mediu per subpurtdtoare si cresterea nivelului energetic al semnalului
transmis, acestea fiind dezavantajele majore ale acestor tehnici. Totusi, tehnicile
TR reprezintda o solutie viabild, in special in cazul transmisiunilor ce utilizeaza
simboluri OFDM de lungime mare.
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CCDF (Pr{PAPR>PAPRO])

N
O.

-
(=}

Reducerea PAPR utilizand tehnica TR

[

—+ Semnalul Original
O dupa TR secventiala
* dupa TR cu grupare tip 1-2

PAPRO [dB]

Figura 4.13. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizdnd tehnica TR

Densitatea spectrala de putere [dB/Hz]

secventiala si cu grupare a subpurtatoarelor.

Spectrul semnalului OFDM dupa reducerea PAPR cu tehnica TR

.

| O dupa TR secvential

T :7 ! + Semnalulbriginal
I
I
-
I
I
I

| * dupa TR cu grupare tip 1-2
”””” 7| © dupa TR cu grupare tip 3-3

Frecventa [norm.]

Figura 4.14. Spectrul semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtatoare dupa aplicarea

tehnicii TR secventiald si cu grupare a subpurtatoarelor.
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4.8. Tehnica T1

Daca in cazul tehnicii anterioare semnalul util adaptat se obtinea prin
fnsumarea semnalului util original cu un semnal aditional situat pe subpurtatoare
diferite, in cadrul acestei tehnici, semnalul de iesire rezulta in urma compunerii
vectoriale a unor esantioane ale semnalului util din domeniul frecventda cu
esantioanele semnalului de compensare. Pentru ca semnalul astfel obtinut sa
pastreze informatia utila de pe subpurtatoarele modificate, operatia de insertie de
tonuri necesita utilizarea unei constelatii de puncte extinse, ce permite ca fiecarui
simbol sa i corespunda mai multe puncte, de unde si denumirea de ‘reprezentare
multipla a simbolurilor’ [101]. Considerand un semnal OFDM format din N
subpurtdtoare, dintre care P sunt folosite pentru reducerea PAPR, putem scrie
expresia semnalului in domeniul timp sub forma:

N-P i
s(t):ﬁ' ,,Z:; A -exp(j - (wp -t+<Pn))+%'F)Z=:1Ap explj-(wp £+ @p) , (4.25)

wp #Wp VN = [1..N],p=[1...P]

unde A, si @ reprezinta parametrii de amplitudine si faza ai subpurtdtoarei
nemodificate corespunzdtoare frecventei unghiulare w,, iar Apsi @p reprezinta
parametrii similari pentru subpurtdtoarea cu frecventa unghiulard wp, ce este

utilizata in cadrul procesului de reducere a nivelului PAPR. Datorita dependentei
semnificative a reprezentarii din domeniul timp a semnalului util si functie de setul
de frecvente ale tonurilor a cdror modulatie utilizeaza constelatia extinsg,
amplasarea acestor subpurtatoare poate fi facuta conform diferitelor modele, ce
sunt exemplificate Tn Figura 4.15. Dintre acestea, cele mai uzuale sabloane
presupun alocarea subpurtatoarelor TI in partile laterale ale benzii de frecvente, insa
se pot folosi si alte variante. Deoarece utilizarea constelatiilor cu reprezentare
multipla a simbolurilor implicd o crestere energeticd semnificativa pentru
subpurtatoarele TI, alegerea unui anumit tipar pentru alocarea acestor
subpurtatoare poate fi facuta si dupa diferite criterii referitoare la forma spectrului
de frecventa al semnalului OFDM ce urmeaza a fi transmis. Astfel, evitarea unor
nivele energetice marite in anumite zone ale spectrului de frecventa al semnalului
sau uniformizarea acestui spectru pot sugera modul in care trebuie efectuata
alocarea subpurtatoarelor TI in cadrul semnalului OFDM. Notand cu Aprt

amplitudinea medie corespunzatoare subpurtatoarelor a caror modulatie utilizeaza o
constelatie de puncte standard, cu 1 punct per simbol, si cu Ar; amplitudinea medie

a subpurtatoarelor la care se aplica insertia de ton, cresterea nivelului energetic
total al semnalului OFDM poate fi apreciata cu ajutorul expresiei:

P A’
Grr = 10-loggp| 1- | 1- T || . (4.26)
N ApT

Comparand aceasta expresie cu expresia (4.22), putem admite ca factorul Gy are
o crestere mai mica decét factorul Grg, cu conditia ca Ay = Arg -
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Ampl. Ampl.
Frecv Frecv
I"a) Alocare subpurt. TI simetrics, in I'e) Alocare subpurt. TI nesimetrics, =
exterior. in interior.
Ampl. Ampl.
| | Frecv Frecv
I b) Alocare subpurt. TI Iateral—dreap'ta, I f) Alocare subpurt. TI in in interior §'|
in exterior. exterior.
Ampl. Ampl.

A

Frecv I | Frecv
> >

C) Aare subpurt. TI Iateral—stanga', [ g) Alocare subpurt. TI uniform

in exterior. dispersata.
Ampl.
Legenda:
I I |:| Subpurtatoare dedicate doar
Frecv transmiterii datelor.

| - —» I. Subpurtatoare utilizate pentru
d) Alocare subpurt. TI simetrica, in transmiterea datelor si reducerea

interior. PAPR cu tehnica TI.

Figura 4.15. Repartitia in cadrul simbolului OFDM a subpurtatoarelor utilizate de tehnica TI.

Simuldrile numerice au aratat cd in majoritatea cazurilor, performantele tehnicii TI
sunt comparabile cu cele ale tehnicii TR, daca Ay > Arr, motiv pentru care factorul

cresterii energetice nu este de neglijat nici in cazul acestei tehnici.

Implementarea tehnicii TI presupune o structura de calcul serial similara cu
cea utilizata de catre tehnica TR, singura deosebire regdsindu-se in cadrul blocului
de modificare a subpurtatoarelor, care de aceasta data, trebuie sa efectueze doua
operatii: demodularea locala de tip PSK/QAM standard, pentru determinarea
simbolurilor asociate cu fiecare dintre subpurtatoarele alocate algoritmului TI si
remodularea acestora, folosind constelatia extinsa ce contine K puncte per simbol.
De aici rezulta, ca spatiul de cautare maxim pe care il poate explora algoritmul de

cautare TI, contine kP combinatii distincte. Deoarece acest numar poate fi foarte
mare, la fel ca si in cazul tehnicii precedente si aceasta tehnica este implementata
cu algoritmi de cdutare ce utilizeaza subspatii cu numar mult mai redus de
combinatii.

Pentru exemplificarea performantelor acestei tehnici, vom considera
algoritmul cu cautare secventiala si cel cu gruparea subpurtatoarelor, ce au fost
utilizati si in cadrul sectiunii anterioare. Cu mentiunea ca singura diferenta fata de
cazul tehnicii precedente consta in modul de schimbare al valorilor subpurtatoarelor,
descrierea acestor algoritmi nu mai este necesara, motiv pentru care in cele ce
urmeaza vom continua cu prezentarea unor rezultate experimentale.
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in acest sens, am considerat un semnal OFDM cu N = 128 subpurtatoare de date,
dintre care P = 12 subpurtatoare sunt utilizate de catre tehnica TI pentru reducerea
PAPR. Pentru transmiterea datelor pe subpurtatoarele non-TI se aplica modulatia
16-QAM, in timp ce pentru subpurtatoarele TI se utilizeaza constelatia extinsa, la
care punctele aditionale sunt amplasate radial, asa cum este aratat in Figura 4.16.
Admitand ca distributia subpurtatoarelor TI este realizatd conform diagramei (f) din
Figura 4.15 si parcurgerea acestora de catre algoritmul de cadutare se face in sensul
cresterii frecventei, eficienta de reducere a nivelului PAPR obtinut cu tehnicile TI
este conform curbelor CCDF prezentate in Figura 4.17. De asemenea, in urma
prelucrarii semnalului OFDM cu ajutorul acestor algoritmi, spectrul de frecventa al
semnalului util se modificd asa cum este aratat in Figura 4.18. De aici, se poate
remarca faptul ca algoritmul TI secvential cauta sa compenseze varfurile de semnal
folosind insertia tonurilor cu amplitudine mare incepand cu primele subpurtatoare,
urmand ca amplitudinea tonurilor inserate la urmatoarele subpurtatoare sa scada
progresiv. Acest fenomen are loc si in cazul tehnicii TI cu grupare de subpurtatoare,
insd in acest caz, numarul mai mare de combinatii admise din spatiul de cautare
conduce la utilizarea mai multor vectori cu amplitudine marita. Acest lucru arata ca
eficienta acestei tehnici creste odata cu gama de amplitudini utilizate. Un alt aspect
important al acestei tehnici, este dependenta raportului semnal-zgomot de
caracteristicile constelatiei extinse. Pozitiile relative ale punctelor corespunzatoare
reprezentarilor multiple ale simbolurilor, formeaza zone ce nu sunt conforme codului
Gray, determina o degradare semnificativda a BER, conform curbelor prezentate in
Figura 4.19. Totodata, in contextul raportului relativ SNR, cresterea nivelului
energetic al semnalului util rezultat in urma prelucrarii cu algoritmi TI implicd o
crestere a nivelului de zgomot, care apoi conduce la o degradare suplimentara a
raportului BER.

O imbunatatire moderata a ratei erorii de bit poate fi obtinuta daca algoritmul TI
utilizeaza constelatia prezentata in Figura 4.20, care spre deosebire de constelatia
precedentd, are aceeasi faza pentru toate punctele aditionale corespunzatoare
aceluiasi simbol. De asemenea, un alt avantaj al acestei configuratii de puncte, este
rezistenta maritd a comunicatiei de date la fluctuatiile de amplitudine generate de
interferentele din canalele cu propagare multicale. Totusi, lipsa variatiei de faza a
punctelor coespunzatoare aceluiasi simbol, face ca utilizarea acestei constelatii sa
conduca la o eficienta sensibil diminuata a reducerii PAPR. Astfel, alegerea
constelatiei extinse trebuie facutd in functie de caracteristicile canalului si profilul
aplicatiei de comunicatii. Optional, o solutie alternativa este cea in care constelatia
extinsd este aleasa dinamic functie de schimbarile caracteristicilor canalului. In
acest caz, receptorul trebuie sa utilizeze un algoritm de cautare pentru identificarea
constelatiei utilizate de catre algoritmul TI de la transmitator. Similar primelor
tehnici liniare prezentate si de aceastd data se poate opta pentru transmiterea unei
informatii aditionale, care sa contind indexul constelatiei utilizate, singurul
dezavantaj fiind cel al reducerii numarului de purtatoare utilizate pentru
transmiterea datelor efective.

Pentru reducerea numarului de operatii necesare la fiecare iteratie, au fost
elaborate si tehnici derivate, care in loc sa caute toate combinatiile posibile
corespunzatoare unei subpurtatoare, utilizeaza relatii matematice care aproximeaza
amplitudinea si faza pentru fiecare dintre tonurile ce sunt incluse in algoritmul de
reducere PAPR [102]. Aceasta solutie poate fi implementata indiferent de tipul de
modulatie, Tnsa este mai eficienta in cazul in care coordonatele punctelor aditionale
nu sunt conditionate de o anumita forma geometricd. Inconvenientul acestei tehnici
este dependenta parametrilor estimati de indexul tonului, fapt ce poate determina o
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128 4.Tehnici de reducere a PAPR

diminuare a eficientei de reducere a PAPR. De asemenea, simuldrile numerice
comparative au aratat ca utilizarea configuratiei geometrice rectangulare prezentata
in aceasta lucrare in contextul tehnicii TI secventiale prezinta o eficienta de reducere
a PAPR relativ scazuta. Astfel, putem afirma ca alegerea unei tehnici TI trebuie
facutd in contextul prioritatilor aplicatiei de comunicatii, adicd prin stabilirea
criteriului prioritar: reducerea numarului de operatii sau cresterea eficientei de
reducere a PAPR.

Prin comparatie cu tehnica TR, putem remarca avantajele si dezavantajele
metodei TI. Utilizarea unor subpurtatoare atat pentru transmiterea datelor cat si
pentru reducera varfurilor de semnal, nu necesita extinderea benzii de frecventa a
semnalului OFDM, ceea ce inseamna ca rata de transfer a datelor nu este diminuata,
ceea ce reprezintd un avantaj important. Pe de alta parte, cresterea nivelului
energetic al semnalului util, conduce la o probabilitate crescuta de limitare in etajul
de amplificare final, ceea ce implica distorsiuni de semnal si diminuarea BER. De
asemenea, amplitudinile mari ale tonurilor TI, necesita utilizarea unor convertoare
analog-numerice cu un numar de trepte de cuantizare sensibil mai mare, fapt ce
implicd costuri mai mari. Un alt dezavantaj semnificativ al acestei tehnici,
determinat de reprezentarea multipla a simbolurilor, este cresterea numarului de
operatii necesare receptorului la demodularea semnalului. Din acest motiv, o
alegere intre tehnicile de tip TR si cele de tip TI, se poate face doar in functie de
criteriile legate de spectrul de frecventa si compatibilitate a formatului simbolurilor
OFDM.

Constelatia extinsa cu 16 simboluri si factor de reprezentare multipla 9.
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Figura 4.16. Constelatia extinsa cu dispunere radiala si faza variabild a punctelor aditionale
corespunzatoare aceluiagi simbol.
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Reducerea PAPR utilizand tehnica Tl
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BER(SNR) al semnalului OFDM dupa TI

-+ Semnalul Original

O dupa Tl secvential

% dupa Tl cu grupare [1-2]

<> dupa Tl cu grupare [2-2]
T
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Figura 4.19. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa
aplicarea tehnicii TI secventiald si cu grupare a subpurtatoarelor.

Constelatia extinsa cu 16 simboluri si factor reprezentare multipla 9.
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Figura 4.20. Constelatia extinsa cu dispunere radiald si faza constanta a punctelor aditionale
corespunzatoare aceluiasi simbol.
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4.9, Tehnica Coding

Transformarile ortogonale discrete sunt operatii matematice ce sunt deseori
folosite in cadrul teoriei comunicatiilor si prelucrarii de semnale digitale. De-a lungul
timpului, au fost dezvoltate mai multe tipuri de transformate, insa cele mai uzuale
sunt transformatele Fourier discreta (DFT), transformata cosinus discreta (DCT),
transformata wavelet discreta (DWT), transformata Karhunen-Loéve (KLT), si
transformata Walsh-Hadamard (WHT). Unul dintre avantajele acestor transformate
este decorelarea asimptotica a semnalului asupra caruia se aplica. Daca, de
exemplu, acest semnal este un zgomot colorat (corelat) si are un numar infinit de
esantioane, atunci coeficientii transformatei sale reprezinta esantioanele unui
zgomot alb. KLT asigurda decorelarea maxima a unui semnal cu numar finit de
esantioane (avand cea mai mare vitezd de convergenta spre zgomotul alb), motiv
pentru care este numita transformare optimald, dar este dificil de implementat, fiind
dependenta de semnal. DFT, DCT, DWT si WHT sunt transformari sub-optimale. In
ultimii ani, aceste operatii matematice au fost utilizate si pentru reducerea
varfurilor de semnal din cadrul simbolurilor OFDM, caz in care aceasta operatie se
numeste precodare. Avand in vedere faptul, cd din punct de vedere matematic,
esantioanele semnalului OFDM atat in domeniul timp cat si in domeniul frecventa
sunt numere complexe, ca si tehnica pentru reducerea nivelului PAPR, am propus
transformata Walsh-Hadamard complexa. Transformata Walsh-Hadamard a unui
semnal este compusa din coeficientii descompunerii acelui semnal intr-un set de
functii de forma rectangulara cu amplitudinea {+1}, obtinute prin intarzieri cu timpi

intregi ale unei functii prototip. Functiile Walsh pot fi dispuse conform unor criterii
diferite, dintre care cele mai uzuale sunt: ordinea Walsh (sau secventiald), ordinea
diadica si ordinea Hadamard (sau naturald). Forma standard a acestei transformate
reprezinta o operatie liniard sub forma unui produs cu o matrice simetrica, ce poate
fi scrisa sub urmatoarea forma recursiva:

W, W,
W, {"’/2 ’V/Z} (4.27)

Wn/2 -Wny2

unde Wy este matricea pdtratica de dimensiune N x N, iar Wy = [1] este matricea

unitate primara formata dintr-un singur element. Pentru a extinde aceasta
transformata pe domeniul numerelor complexe, definitia matricii multiplicatoare se
schimba conform urmatoarelor doua relatii [103]:

Hn /2 Hn /2
Hy = 4.28
N [HN/2~5N/2 -Hny/2-Sny/2 (4.28)
In_2 O
_|°2
S,n-1 —{ 0 Izn—Z} (4.29)

in acest fel, se obtine transformata Hadamard complexa, ordonata natural, a carei
matrice de dimensiune minima este:
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11 1 1

H H 1 -1 1 -1
Ha=|, 2 2 _ |- . 1, (4.30)

2:S2 -Hx-S) 1 j -1 -7

1 -j -1 j

unde matricile elementare H, si S, reprezintd ultimul nivel din definitia generalad
recursiva si contin urmatoarele valori:

1 1 10
HZ_L _J , Sz—{o J}- (4.31)

Din aceste expresii, putem remarca faptul ca aceasta transformata este definita pe
spatiul ortogonal generat de versorii {il,ij}, motiv pentru care calculul
transformatei directe si inverse nu se poate face doar prin simpla aplicare a matricii
de baza. Notand cu xp semnalul complex de intrare si cu X, semnalul complex de

iesire, obtinut in urma aplicarii transformatei directe, legatura dintre aceste doua
semnale este data de relatiile:

1 J—
XN :N-HN XN (4.32)

xn =Hl XN, (4.33)

unde Hy este matricea complex conjugatd a matricei Hp definita anterior prin

intermediul relatiei recursive (4.28), iar H,C este matricea transpusa, obtinuta din

aceeasi matrice de baz3. Intre aceste matrici existd urméatoarea relatie de legaturd:

- B
Hl, -HN =Hy -Hy =N-Iy , (4.34)

unde H,T/ este matricea transpusa complex conjugata a matricii Hy ce defineste

transformata Hadamard complexa. Pentru calculul transformatei Walsh-Hadamard,
exista si algoritmi rapizi, bazati pe factorizarea matricilor rare, ce permit obtinerea
matricii Hy cu un numar mai redus de operatii semnificative (adunari si inmultiri cu

numere nenule). Matricca Hpy poate fi obtinutd usor, dacd in operatia de
factorizare, constanta j este inlocuita cu —j in matricile S [103]. Fard a intra in
detalii, mentionam ca acest algoritm necesita M:logz(N) etape, dintre care
primele M -1 etape contin si un numar restrans de multiplicari elementare cu
coeficientul —j, asa cum este aratat in diagrama din Figura 4.21. Ca si in cazul

transformatei Walsh-Hadamard definita pe domeniul numerelor reale, si
transformata Hadamard complexa poate fi ordonata secvential. Teoria matematica a
aratat ca acest lucru poate fi obtinut relativ simplu, daca liniile din matricea
transformatei Hadamard complexa ordonata natural se interschimba conform
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diagramei din Figura 4.22. Dat fiind caracterul aleator al esantioanelor semnalului
util, transformatele cu diferite ordonari pot conduce la niveluri PAPR diferite, pentru
acelasi simbol OFDM.

Pornind de la aceasta remarca, in lucrarea [104] am propus o tehnica

modificatd, care prin utilizarea mai multor secvente de ordonare a functiilor Walsh
realizeaza o diminuare mai pronuntata a nivelului PAPR.
Deoarece acesta tehnica este echivalenta cu concatenarea tehnicii interleaving cu
transformata Hadamard ordonata natural, transmitatorul trebuie sa utilizeze un
algoritm de cautare, a carui diagrama logica este reprezentata in Figura 4.23.
Asupra modalitdtilor de implementare bazate pe calcul paralel sau secvential nu
vom mai insista, fiind similare cu cele prezentate in sectiunile anterioare, dedicate
tehnicilor SLM, PTS si Interleaving.

x(0) X(0)
x(1) s\/? \/ >1< X(1)
x(3) A T X(3)
x(4) % X(4)
x(5) /1/\ \/ >1{ X(5)
x(6) A \ 5 >IO< X(6)
x(7) —f3 \ 5 AJ >1<i X(7)
etapa 1 etapa 2 | etapa 3

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

Ordinea Reprezentarea Inversarea simetrica Ordinea
secventiala binara binara naturald

0 000 000 0

1 001 100 4

2 010 010 2

3 011 110 6

4 e 100 — 001 —r— 1

5 101 101 5

6 110 011 3

7 111 111 7

Figura 4.22. Relatia dintre ordonarea secventiald si cea naturala a matricii Hadamard
complexe.
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Un aspect important este cel al transmiterii informatiei auxiliare, utilizate
pentru referentierea secventei de ordonare la receptor. Dacd in cazul tehnicilor
precedente, aceasta informatie putea fi codata prin modificarea unghiului sau
amplitudinii subpurtatoarelor de date, in cazul aplicarii tehnicii Hadamard cu sau
fara Interleaver, acest lucru nu mai este posibil. Astfel, singura solutie posibila este
cea de a aloca un numar minim de subpurtatoare acestui scop. Datorita modificarii
valorilor complexe de pe fiecare subpurtdtoare, procedura de alocare, pe langa
alegerea unor subpurtdtoare, necesita impunerea unei constrangeri asupra
Interleaver-ului si transformatei Walsh-Hadamard, pentru a nu opera asupra
respectivelor subpurtatoare.

Pentru exemplificarea performantelor de reducerea nivelului PAPR ale
acestei tehnici, am considerat un semnal OFDM format din N =128 subpurtatoare
modulate 16-QAM, fara subpurtdtoare rezervate sau alocate transmiterii informatiei
auxiliare. Acest semnal este aplicat unui Interleaver cu numar variabil de permutari
de esantioane si apoi blocului ce efectueaza transformata Hadamard complexa,
ordonatd natural.

In Figura 4.24 sunt reprezentate curbele CCDF pentru cazul in care interleaver-ul
utilizeaza 1, 4, 8 si respectiv 16 permutari distincte ale esantioanelor semnalului
OFDM in domeniul frecventa. Asa cum era de asteptat, se poate remarca faptul c3,
odata cu cresterea numarului de reprezentari alternative ale semnalului de la 1 la
8, performanta de reducere a PAPR creste semnificativ. Pentru cresterea numérului
de reprezentari alternative peste 8, reducerea PAPR devine nesemnificativa. In baza
acestor rezultate, putem aprecia ca eficienta acestei tehnici este asemanatoare cu
cea a celorlate tehnici liniare, cu mentiunea ca durata simbolului OFDM, modulatia
utilizata, precum si numarul de reprezentari alternative ale semnalului original, pot
conduce la performante sensibil diferite. Dezavantajul acestei tehnici este dat de
cresterea complexitatii computationale, dat fiind faptul ca algoritmul de calcul rapid
al unei transformate Walsh-Hadamard necesita N~/og2(N) operatii de adunare sau

scadere. Pe de alta parte, absenta distorsiunilor si numarul redus de subpurtatoare
suplimentare (necesare doar in cazul in care se doreste transmiterea unei informatii
auxiliare), reprezintd avantaje importante ale acestei tehnici. Datoritd acestor
fnsusiri, tehnicile de codare sunt recomandate cazurilor in care banda de frecventa
sau numarul de subpurtatoare este limitat si/sau se doreste evitarea utilizarii unui
algoritm iterativ la receptor.
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Evaluator

PAPR
Interleaver [1]

N

Selector

><

==

Interleaver [K]

Transformata
Walsh-Hadarmard
ordonata natural

Figura 4.23. Schema bloc a tehnicii compuse Interleaver-transformata Walsh-Hadamard.

=10

CCDF (Pr[PAPR>PAPRO

Figura 4.24.

odare

[ + Semnalul Original

[ O dupa Coding - 1 transf.
H [> dupa Coding - 4 transf.
<] dupa Coding - 8 transf.

fl % dupa Coding - 12 transf.

Reducerea PAPR utilizand tehnica de preci

PAPRO [dB]

Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizdnd tehnica

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

in cadrul capitolului anterior am ardtat cd principalul factor ce contribuie la
diminuarea performantelor amplificatoarelor de putere este efectul de limitare. Daca
in cazul amplificatoarelor fara efect de memorie, distorsiunile neliniare sunt datorate
exclusiv efectului de limitare, caracterizat de un prag constant, in cazul
amplificatoarelor ce prezinta efect de memorie, distorsiunile neliniare au loc si la
nivele mai mici ale semnalului de intrare. Una din primele solutii de a garanta ca
domeniul de valori ale amplitudinii semnalului util de la intrare nu depaseste un prag
dat, este de a efectua o limitare intentionata asupra esantioanelor semnalului util,
inainte ca acesta sa fie aplicat etajului amplificator. In acest fel, se obtine o
distorsiune ‘stabild’, in sensul ca parametrii zgomotului neliniar, astfel generat, vor
ramane constanti pe toatd durata comunicatiei. Daca primele solutii de clipping
presupuneau simpla limitare a amplitudinii, tehnicile ulterioare au inclus filtre care
sa diminueze zgomotul neliniar rezultat in urma acestui proces. Chiar si in aceste
conditii, transmisia OFDM va fi afectatda de distorsiunile neliniare, datorate
zgomotului de cuantizare generat de convertorul numeric-analog. Este cunoscut, ca
pentru a mentine acest zgomot la niveluri relativ mici, semnalul util trebuie
interpolat Tnainte de a fi aplicat convertorului numeric-analogic, operatie ce va
conduce la refacerea varfurilor de semnal. Din acest motiv, unele tehnici de clipping
presupun limitarea semnalului obtinut in urma aplicarii transformatei Fourier
Inverse, dupa interpolare. Deoarece acest lucru va determina o crestere
semnificativa a puterii in afara benzii de frecventa admise, unele lucrari au propus
ca operatia de limitare sa fie urmata de o operatie de filtrare. Aceste filtre sunt
complicate si pot sa conduca la refacerea partiala a varfurilor de semnal.

Pentru ca refacerea varfurilor de semnal sa fie minima, in lucrarea [105] a
fost propus un nou tip de filtru de semnal ce opereazé in domeniul frecventa, al
carui mod de utilizare este aratat in Figura 4.25. In acest caz, procedura de limitare
a varfurilor de semnal consta in urmatoarele operatii succesive. Asupra semnalului
de intrare Aj, alcdtuit din N esantioane in domeniul frecventd, se efectueazad o
insertie de N-(p-1) zerouri plasate in mijlocul benzii, obtindndu-se un semnal de
banda mai larga, al carui format este conform secventei:
{ap,...,an /2-1,01,---,ON.(p-1),@8N / 2/--:,@n—-1}, unde p este un factor de
supra-esantionare.

Ain Qoyere/ANy2-1 Az ~ 8zp | Procesare
’ N-(p-1) zerouri i I DFT . 7| non-lineara
C PR Y nversa (Clipping)
I oo e oy
E E dout
a : DFT » Resetare > DFT f
dr Directa la Zero Inversa 5

Filtru in domeniul frecventa

Figura 4.25. Diagrama bloc a tehnicii clipping cu filtrare in domeniul frecventa.
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Secventa de esantioane astfel obtinuta, Azp . este convertita in domeniul timp si

apoi aplicata blocului ce realizeaza operatia de clipping efectiva, unde amplitudinea
semnalului este limitatd corespunzator cu un prag dat. In urma acestei operatii se
obtine un semnal ce pastreaza informatia de faza, insa va avea amplitudinea
modificata, conform relatiei:

ey = {A.azp /lazo| |zo| > A | 4.35)

azp |azp| <A

De regula, pragul de limitare A se stabileste in functie de rata de limitare, ce este
definita ca fiind raportul dintre amplitudinea maxima si amplitudinea medie a
semnalului util. In forma logaritmica, aceasta marime este data de expresia:

A
CR=20- /oglo(gj . (4.36)

Acest semnal este aplicat filtrului, care anuleaza esantioanele din domeniul
frecventa, de pe pozitiile corespunzatoare intervalului [N/2,.....N-p-N/2-1].
Schema bloc a filtrului poate fi modificatd, astfel incat, daca etajul urmator din
componenta transmitdtorului efectueaza prelucrarea de semnal in domeniul
frecventa, ultimul bloc IDFT poate sa lipseasca. In cazul in care se doreste o
reducere suplimentard a varfurilor de semnal fard a modifica pragul de limitare A,
se poate utiliza o structura iterativa la care semnalul de la iesire este aplicat inapoi
la intrare. Simuldrile numerice au aratat ca un castig semnificativ se obtine dupa
efectuarea a 1-2 iteratii suplimentare. De asemenea, diagrama corespunzatoare
acestei tehnici de reducere a nivelului PAPR, poate fi modificata, astfel incat sa
utilizeze si alte filtre, ce corespund altor formate pentru dispunerea zerourilor in
semnalul util extins [106].

Pentru a Tmbunatatii performanta BER(SNR), au fost elaborate tehnici
derivate de clipping, ce utilizeaza fie un algoritm de selectie a esantioanelor a caror
amplitudine urmeaza a fi limitate, fie algoritmi iterativi ce efectueaza o limitare
progresiva a varfurilor de semnal. Printre aceste solutii se enumera tehnica de
clipping partial, ce presupune ca doar esantioanele mai ‘dinamice’, la care operatia
de limitare a semnalului conduce la o variatie de faza mai mare decat un prag dat,
sa fie modificate conform conditiei [107]:

aciplk] = {afn[k] [k]< (2~ p)- max(e) (4.37)

aciplk]  [k]> (1-p)- max(p) '
unde acjp este semnalul obtinut in urma operatiei de limitare a semnalului a;,, ale

carui esantioane sunt selectionate in functie de o constanta p si variatia de faza
@ , data de expresia:

¢ = |arg(ain)— a”g(aclp] . (4.38)
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O alta tehnica derivata presupune diminuarea PAPR efectuand un calcul de
mediere progresivd a amplitudinilor esantioanelor corespunzatoare varfurilor de
semnal [108]. Deoarece aceste tehnici nu efectueaza o limitare completa a tuturor
varfurilor de semnal, eficienta de reducere a PAPR este semnificativ mai mica decat
cea a tehnicii clipping originale. Din acest motiv, ulterior ne vom referi la tehnica
clipping cu filtrare originald, aceasta fiind utilizata in simularile numerice, ce vor fi
prezentate in cadrul capitolului urmator al acestei teze.

Pentru aprecierea eficientei acestei tehnici, am efectuat un set de simulari
numerice pentru determinarea curbelor CCDF(PAPR) si BER(SNR) corespunzatoare
cazului in care semnalul OFDM de la intrare este compus din N = 128 subpurtatoare
modulate 16-QAM. Astfel, in Figura 4.26 sunt prezentate diagramele CCDF, ce au
fost obtinute in urma unei limitari la un prag CR ={2,3,4} si o filtrare in frecventa

cu un factor de supraesantionare p =3, admitdand maxim 2 iteratii. Se poate

remarca faptul ca in anumite limite, aceeasi imbunatatire a eficientei de reducere a
PAPR se poate obtine atat prin micsorarea pragului limitd indicat prin parametrul
CR, cat si prin cresterea numarului de iteratii. Totusi, semnalele astfel obtinute sunt
diferite, fapt ce poate fi observat si din diagramele BER prezentate in Figura 4.27.
Din comparatia acestor curbe caracteristice, rezultd ca din punct de vedere al
zgomotului neliniar, utilizarea unui numar mai mare de iteratii reprezinta o solutie
mai buna decat cea de a micsora valoarea pragului de la care se aplica operatia de
limitare a semnalului.

Totusi, indiferent de solutia aleasa, cresterea eficientei de reducere a PAPR
va conduce la o degradare a performantelor BER. Pentru a evalua spectrul
zgomotului neliniar generat in urma operatiei de limitare, in lucrarea [109] autorul a
presupus ca toate varfurile de semnal au forma arcelor elipsoidale. Admitand ca
zgomotul din afara benzii de frecventa a semnalului util poate fi eliminat prin
filtrare, calculele au aratat ca densitatea spectrala de putere a zgomotului n
interiorul benzii are urmatoarea expresie aproximativa:

_322 o° 2 /552

unde 202 este puterea semnalului OFDM nemodificat, iar W este banda de
frecventa pe care se extinde acest semnal. Desigur, chiar daca zgomotul neliniar
poate fi partial compensat printr-un calcul iterativ in conditiile in care parametrii
canalului de transmisie sunt cunoscuti si lent variabili [110], acesta ramane
principalul dezavantaj al tehnicii Clipping. Chiar si in aceste conditii, dat fiind faptul
ca sistemele OFDM utilizeaza si blocuri detectoare si corectoare de erori, tehnica
Clipping poate fi considerata ca fiind o solutie viabila pentru reducerea PAPR. Pe
langa acest aspect, in favoarea utilizarii acestei tehnici se adauga si alte argumente.
Astfel, faptul ca receptorul nu trebuie sa utilizeze o constelatie de puncte extinsa
sau sa implementeze un algoritm special de restaurare a semnalului original,
reprezinta avantaje importante ale acestei tehnici. De asemenea, pastrarea benzii
de frecventa originale, reprezintda un alt avantaj al acestei tehnici. Datoritd acestor
caracteristici, tehnica clipping reprezinta o solutie viabila pentru o multitudine de
aplicatii OFDM.
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-
O.

CCDF (Pr[PAPR>PAPRO])

-
o
[

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica Clipping cu Filtrare

<+ Semnalul Original
O Clip: p=3, CR=2, Nrlt=1
% Clip: p=3, CR=2, Nrlt=2

[| V Clip: p=3, CR=3, Nrlt=1
H [> Clip: p=3, CR=3, Nrlt=2

<] Clip: p=3, CR=4, Nrlt=1
[ : p=3, CR=4

6
PAPRO [dB]

10 12

Figura 4.26. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizdnd tehnica

BER

Clipping cu filtrare.

BER(SNR) pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii Clipping cu Filtrare

+ Semnalul Original

O Clip: p=3, CR=2, Nrit=1
* Clip: p=3, CR=2, Nrlt=2
V Clip: p=3, =3, Nrlt=1
[> Clip:

SNR [dB]

Figura 4.27. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa
aplicarea tehnicii Clipping cu filtrare.
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4.11. Tehnici de compresie

Principiul care sta la baza acestor tehnici a fost conceput cu cateva decenii
fn urma, cénd a fost elaborat standardul ITU-T G.711 pentru compresia semnalului
audio utilizat in cadrul telefoniei digitale. Acest standard defineste doi algoritmi de
compandare (compresie), legea-u (utilizat in America de Nord si Japonia) si legea-A
(utilizat Tn Europa si restul lumii). Ulterior, aceste tehnici de compresie au fost
propuse a fi utilizate si pentru reducerea nivelului PAPR al semnalelor OFDM [111].
In acest caz, transmisia de date functioneaza pe baza modelului prezentat in Figura
4.28. Conform acestei scheme bloc, in conditii ideale, semnalul receptionat y(t)

este identic cu semnalul transmis x(t), daca functia de refacere a semnalului

original este exact inversa functiei de compresie. Urmarind succesiunea blocurilor de
prelucrare, putem remarca faptul ca atat zgomotul neliniar generat de amplificatorul
de putere céat si cel din canal, parcurg doar blocul de decompresie, motiv pentru
care in realitate, cele douda semnale nu sunt identice, chiar in cazul in care functia de
compresie este perfect inversata la receptor. Astfel, pentru a aprecia performantele
acestor tehnici, vom considera atat caracteristicile CCDF(PAPR) cat si BER(SNR). De
asemenea, vom face o caracterizare a acestor tehnici, prin intermediul unui calcul ce
stabileste proprietatile statistice ale semnalului transmis si ale celui receptionat.
Odata cu dezvoltarea sistemelor OFDM, in literatura de specialitate au fost propuse
diferite functii de compresie ca solutii pentru reducerea PAPR. Acestea pot fi
impartite in doud categorii: functii compacte, descrise cu ajutorul unei expresii
matematice, respectiv functii compuse descrise prin intermediul mai multor formule
matematice conditionate de diferiti coeficienti. Indiferent de modul in care au fost
definite, aceste functii sunt continue, crescatoare si derivabile pe intervalul [0,1] si
au valori in acelasi interval. In unele cazuri, expresiile matematice pot avea o serie
de coeficienti, motiv pentru care, pentru reprezentarea acestor functii, cat si pentru
aprecierea eficientei de reducere a nivelului PAPR, vom considera unul sau mai
multe cazuri particulare.

x(t
Compresie R ( ) Modulator
—»  Semnal » D/A RF
Y
2
o
ol
-4
®
c
S
y(t)
Decompresie P Demodulator
<4—  semnal A/D |« RF

Figura 4.28. Modelul transmisiei de informatie folosind compresia semnalului.
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Pentru inceput, vom mentiona cateva dintre functiile clasice ce au fost
utilizate pana in prezent, urmand sa continuam cu prezentarea noilor functii propuse
in cadrul acestei teze. Compresia semnalului cu ajutorul functiei y-law presupune o
atenuare neliniara a semnalului util cu ajutorul expresiei [112]:

A-sgn(x)- ln(l tu- m}
In(l+ u)

unde A reprezintéd amplitudinea maxima admisa, iar y este o constanta numerica,
a carei valoare optimala pentru sistemele OFDM, este data de relatia [112]:

(4.40)

I

f,u—IaW (X) =

p=+N-2 . (4.41)

De aici rezultd, ca pentru a reface semnalul original, la receptor trebuie efectuata
operatia inversa, corespunzatoare unei amplificari neliniare, descrisa de expresia:

y

o]

(4.42)

-In(z+ u)] - 1]

-1
futawlV)- H-sgnly)

Analizand aceste relatii matematice, putem identifica elementele principale
ale tehnicilor de compresie: normarea semnalului la intervalul [0,1], operatia de
compresie efectivd, respectiv scalarea semnalului comprimat la intervalul original
[0,A] pastrdnd semnul initial cu ajutorul functiei sgn(-). Din perspectiva
receptorului, operatiile de normare si scalare sunt identice, diferenta regasindu-se in
functia matematica, care de aceasta data trebuie sa efectueze operatia inversa, de
expandare a semnalului demodulat. In cazul de fatd, operatiile ‘centrale’ , de
compandare si expandare a semnalelor, sunt reprezentate de functia logaritm
natural, respectiv functia exponentiald. Aceasta solutie nu este unica, motiv pentru
care in literatura de specialitate au fost propuse si alte functii pentru a realiza aceste
operatii. De exemplu, in lucrarea [113], pentru compresia semnalului la
transmitator, a fost propusa o expresie exponentiala de forma:

y=1-exp(-b-x), (4.43)

unde b este o constanta apriori aleasa. Jinand cont de domeniul de valori ale
amplitudinii semnalului prin intermediul cdruia se realizeazd comunicatia efectiva,
algoritmii de compresie si decompresie de semnal, trebuie sa implementeze
urmatoarele functii:

X

" j] . (4.44)

fexp(x)=A-k-sgn(x)- [1 - exp[— b-
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142 4.Tehnici de reducere a PAPR

respectiv functia inversa, care nu reprezintda altceva decat operatia logaritmica
normata pe intervalul de definitie si rescalatd pe intervalul de valori admise pentru
amplitudinea semnalului efectiv:

faso(v)= % -sgnly)- /n[l - % , ‘%D , (4.45)

unde k =1/(1-exp(-b)) reprezintd constanta de scalare pe domeniul de valori
dorit.

Pentru a obtine o compresie uniforma atadt a semnalelor cu amplitudine
medie mare cat si a celor cu amplitudine medie mica, astfel incat puterea
semnalului de-a lungul timpului sa se pastreze la acelasi nivel, a fost elaborata si o
tehnica de compresie ce utilizeaza o functie compusa din mai multe exponentiale, a
caror coeficienti difera in functie de subgama de valori pe care sunt definite [114].
Daca facem abstractie de operatiile de normare si scalare, operatia de compresie
corespunzatoare acestei tehnici este definita de expresia:

1- by -expla; - |x|) 0<|x|<r
by-explaz-|x|) ri<|x|<r2
bz-explaz-|x|) r2<|x]<rz’
bg-explag-|x|) r3<|x|<1

gmexp(x): (4.46)

unde {rje(0,1)|Vi=1...4} reprezintd un set de constante ce definesc
subintervalele pe care sunt definite functiile exponentiale elementare, fiecare dintre
acestea fiind caracterizate prin intermediul constantelor {a;,b;j e R,i =1...4}, care

trebuie alese in asa fel incat functia global3 sa fie continua. In acest caz, operatia de
expandare a semnalului receptionat este descrisa de functia inversa:

1 Y
;Jn[l—%} 0<|y|< p;
1 (W
y g'/n 5 Pi S|)’|<PZ
gmexp(x): 1 |y| (4.47)
g‘/” E p2 £|y|<p3
1 Y
a-/n % p3 <ly|<1

Folosind diferite simulari numerice, autorul a aratat, ca daca constantele ce definesc
gama de valori ale semnalului receptionat pentru fiecare dintre aceste funciii
logaritmice, {p; €(0,1)|Vi=1...4}, sunt astfel alese incat sa fie proportionale cu
numarul de esantioane obtinute pentru fiecare dintre intervalele prestabilite,
conform constantelor {r; €(0,1)|Vi=1...4}, atunci eroarea de cuantizare se

reduce semnificativ.
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Desi aceasta tehnica a fost propusa pentru comprimarea semnalelor audio, tinand
cont de similitudinea cu problema reducerii domeniului de valori ale semnalelor
utilizate in sistemele ce utilizeaza modulatia multipurtatoare, am prezentat aceste
functii ca fiind o solutie aplicabild si in cazul reducerii nivelului PAPR al semnalelor
OFDM.

In literatura de specialitate au fost propuse si alte functii neliniare pentru
compresia semnalelor. Astfel, in lucrarea [115] autorul a studiat eficienta de
reducere a nivelului PAPR precum si performantele comunicatiei din punctul de
vedere al raportului semnal-zgomot, daca pentru compresie se utilizeaza functia
radacina patrata. Tinand cont de proprietatile algebrice ale acestei functii, operatiile
de normare si scalare pot fi simplificate, motiv pentru care procedura de compresie
se reduce la urmatoarea functie:

fsqrt (x) = sgn(x)- \/Z\/M . (4.48)

Pentru a reface semnalul original care a fost comprimat cu aceastd functie,
receptorul trebuie sa efectueze operatia inversa, reprezentata de functia:

f;(qlrt(x) = sgn(x)- A1 ~|x|2 . (4.49)

Un avantaj al utilizarii acestor functii este simplitatea, dar si numarul de operatii
semnificativ mai redus in comparatie cu cel corespunzator tehnicilor de compresie
mentionate anterior, dat fiind faptul ca la receptor se executa o simpla operatie de
fnmultire. Chiar si in aceste conditii, numarul total de operatii aritmetice necesar
pentru a implementa acest model de compresie, ramane comparabil cu cel
corespunzator tehnicilor precedente. Acest lucru se datoreaza faptului cd atat
functia exponentiala cat si functiile logaritm si radacina patrata se calculeaza cu
ajutorul dezvoltarii in serie Taylor. Daca tinem cont de faptul ca operatiile de
compresie si decompresie trebuie sa aiba o precizie destul de ridicata pentru a nu
introduce un zgomot suplimentar, transmitatorul va trebui sa efectueze un numar
mare de operatii, chiar si in cazul acestei tehnici.

Pentru a reduce numarul de operatii, in lucrarea [116] am propus o alta
functie de compresie, care sd fie alcdtuitd doar din operatii aritmetice elementare.
In forma ei generalizatda, aceasta functie este definita ca fiind raportul a doua
polinoame de gradul intai:

a-x+b
“ex+d ' (4.50)
unde {a,b,c,d} reprezintd un set de constante predefinite. Din motive de simplitate
putem impune ca b =0 si implicit a = 1, caz in care functia de compresie devine:

Fpony () = sgn) — L
Y i d (4.51)

A
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144 4.Tehnici de reducere a PAPR

Alegerea constantelor {c,d} este facutd astfel incat functia fpo/y(~) sa efectueze o

compresie fird si introducd limitdri in semnalul util. In acest sens, determinarea
acestor constante poate fi facutd in doua moduri. Prima abordare, presupune
rezolvarea unui sistem de douad ecuatii obtinut prin impunerea conditiei de egalitate
dintre fpo/y(~) si 0 alta functie de compresie pentru doua valori semnificativ diferite
ale lui x,in intervalul[0,A]. Cea de-a doua abordare, porneste de la conditia de
functie normatd, care pentru cazul in care in expresia (4.50) impunem ca a=1 si
b =0, conduce la conditia ca intre constantele care trebuie determinate, exista
relatia c+d=1. in aceste conditii, pentru a forma un sistem, mai este necesara o
singura ecuatie, ce poate fi obtinuta prin impunerea egalitatii dintre fpo/y(-) si o alta
functie de compresie aleasa ca referinta, pentru o valoare a Iui xe [0, A].

Constantele astfel obtinute intrd si in componenta functiei inverse corespunzatoare
operatiei de expandare a semnalului receptionat, care poate fi determinata,
efectuand un calcul aritmetic simplu, in urma caruia rezulta:

d-lyl

_1 3 .
f-1 (v)=sgnly) ] y‘ : (4.52)

poly

Comparand expresiile (4.51) si (4.52) cu expresiile corespunzatoare modelelor de
compresie anterioare, putem aprecia faptul ca numarul total de operatii s-a redus
drastic. Practic, tinand cont de faptul ca un sistem OFDM contine si alte blocuri de
prelucrare numerica de complexitate mai ridicata, numarul de operatii necesare
pentru comprimare si decomprimare este practic neglijabil. Ulterior, pornind de la
expresia (4.50), pentru a obtine o compresie ajustabila, care sa permita modificarea
performantelor in ceea ce priveste nivelul PAPR si raportul BER, am propus o functie
compusa cvasi-liniara, de forma [117]:

tan(a)~ X X e [0, xn)
. - k-f
Iclin(x) f/y(ok.f//ng)m] K (4.53)
X( )

unde tan(a) reprezintd panta functiei liniare determinatd de punctul de coordonate
(Xn,¥n) ce delimiteazd domeniile de definitie ale celor doua subfunctii, iar factorul
k si functiile f/X(~) Si f/y(-) reprezintd operatii liniare de scalare a functiei originale
(4.50) la care s-a impus a =1 si b=0. Aceste operatii suplimentare sunt necesare
pentru ca functia compusd ggjn() s& fie continud si derivabild in punctul de tranzitie
(Xn,¥Yn). Admitand cd parametrii {c,d} precum si coordonatele (x,,y,) sunt
cunoscute, se pune problema determindrii elementelor k, fi() si fj, () pentru ca
definitia functiei gC,,-,,(~) sa fie completa. Pentru a efectua acest calcul, vom porni de
la functia de baza scalata, scrisa sub forma:

k-x
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Prin efectuarea calculului analitic corespunzator, obtinem expresia derivatei de
ordinul intai a acestei functii, ca fiind:

d\fe (x -I-cC
(cl;)f ) (C.klfx(i (1—)c))2 ' @52

Din moment ce originea sistemului de referinta initial al functiei fk(~) se mutad in
punctul (xp,yn) din noul sistem de referinta, pentru ca tangenta sa fie continua in
acest punct, trebuie indeplinitd urmatoarea conditie:

d(f (x))

k
=2 =7 c=tanla) . 4.56
dx |,_o 1-c ( )

De aici rezulta ca expresia factorului k functie de parametrii prestabiliti este:
k=(1-c)-yn/Xxn . (4.57)

Schimbarea domeniului de definitie al functiei y = fi(x) de la x e[0,1]—» y €[0,1] Ia
xelxn, 1> yelyn,1] implici modificarea proportiei dintre cele doud axe de
referinta, motiv pentru care functia fk(~) trebuie utilizata pe un domeniu de valori al
cdrui raport max(4y)/ max(4ax) este adaptat corespunzitor. Determinarea acestui

domeniu de valori poate fi facuta usor, daca impunem conditia:

ficlr) _1-yn _ . (4.58)

Inlocuind pe fk(xr):yr din aceasta relatie cu expresia (4.54), prin intermediul

calculului algebric corespunzator, obtinem expresia limitei superioare pentru
abscisa, ca fiind:

_k/r-(1-c)
B c-k

1-Xxp
1-yp

X 1 _1
r c c (4.59)

-C
ko

Cunoscand domeniul de valori pe care se utilizeaza functia de compresie neliniara,
putem determina coeficientii de scalare a functiei fi () ca fiind:

ky = ,

x =75 (4.60)
1-

ky == . (4.61)
Yr
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146 4.Tehnici de reducere a PAPR

Astfel, pentru ca functia de compresie y = fk(x) sa fie scalata si translatata la noul

domeniu de valori, valorile de pe abscisa si ordonata trebuie transformate conform
functiilor:

fixx) = (x = xp)/ b = (x = xn) -5 X; , (4.62)
- An
I1-yp
fiy\V)=yn+ky -y=ypn+y- 4.63
Iy( ) n y n fk X, ( )

Se poate observa cd aceste functii sunt descrise cu ajutorul coeficientului x, care

conform expresiilor (4.57) si (4.59) depinde doar de parametrii stabiliti la inceput,
motiv pentru care functia gC/,-,,(~) este complet definitda. Determinarea functiei

gglfn(x) se poate face prin efectuarea unui calcul similar, sau prin inversarea directa
a functiei deja cunoscuta. Pe baza acestor functii, prin aplicarea procedurii de

normare si rescalare, se obtin functiile fC/,-,,(~) respectiv fc_/iln(')' in mod similar

cazurilor precedente.

In cele ce urmeaza, vom prezenta rezultatele obtinute prin efectuarea
simuldrilor numerice pentru cateva cazuri particulare ale functiilor de compresie
propuse. Aceste simulari au fost rulate pentru un semnal OFDM format din N =128
subpurtatoare modulate 16-QAM. Pentru a putea aprecia performantele functiilor
propuse, am luat ca referinta rezultatele similare corespunzatoare functiilor clasice
fp—law(') si fexp(-), utilizate in prezent. Pentru noua functie fpo/y(-) am luat in

considerare trei cazuri, corespunzatoare valorilor parametrice
c ={0.65,0.70,0,75}, iar pentru functia cvasiliniard fq,() , am considerat doud

variante corespunzdtoare punctelor de tranzitie (pxl,pyl):(0.07,0.15) respectiv
(pxz,pyz):(0.02,0.07). Toate aceste functii de compresie sunt reprezentate in

Figura 4.29, pentru domeniul de interes XG[O,I]—)}/E[O,.Z], iar functiile inverse
corespunzatoare acestora sunt reprezentate in Figura 4.30. Caracteristicile
CCDF(PAPR) prezentate in Figura 4.31 arata ca functiile propuse pr/y(~) si fein()

prezinta performante similare cu cele obtinute pentru functiile clasice. Dat fiind
faptul cad semnalul de iesire depinde puternic de legea de compresie utilizat3,
caracteristicile BER(SNR) prezinta diferente semnificative. Din Figura 4.32 se poate
remarca faptul cd, daca pentru un raport semnal-zgomot mai mic decat 4dB,
functiile fpo/y(~) pot conduce la o rata de erori mai mare, insd odatad cu cresterea

puterii semnalului util, acest decalaj este recuperat, astfel incat la valori mari ale
SNR, valorile BER corespunzatoare functiilor fpo/y(') sunt mai bune decat cele

corespunzatoare legii p si similare cu cele corespunzatoare functiei exponentiale. O
variatie similara pentru caracteristica BER(SNR) se obtine si in cazul functiilor
fC/,-n(-), care la valori mici ale SNR determind valori ridicate pentru BER, dar odata

cu cresterea puterii semnalului util, rata erorii pe bit descreste, ajungand la ordine
de marime similare cu cele corespunzatoare legii Y. In aceste conditii putem sa
concluzionam ca pentru niveluri uzuale ale marimii SNR, functiile propuse pot
reprezenta o solutie viabila.
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Figura 4.29. Functiile de compandare: p-law, exponentiald, raport de polinoame de gradul

intai, cvasi-liniara.
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Figura 4.30. Functiile de expandare: p-law™, exponentiala™, inv. raport de polinoame de

gradul intai, inv. cvasi-liniara.
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o Reducerea PAPR utilizand diferite functii de compresie
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Figura 4.31. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizédnd tehnici de

BER

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

aplicarea tehnicilor de compresie.
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in vederea imbunatatirii caracteristicilor tehnicilor de compresie, am luat in
considerare si alte functii matematice. Una dintre acestea, este o functie Iogistigé
extinsa, care contine un set de parametri pentru controlul gradului de compresie. In
forma cea mai generald, aceasta este [104]:

a

gigic(x) = (4.64)

b+c-eS UX

Pentru normarea si scalarea acestei functii, in primul rand trebuie ca domeniul de
valori ale lui x sa fie redus la un interval finit. Una din modalitatile de a stabili acest
interval, este de a impune conditia ca derivata acestei functii sa nu fie mai mica
decéat un prag dat. Acest lucru inseamna ca:

59/gic(x): a-cu-eSUX oh

ox (b+C~eS_u'X)2 (4.65)

Rezolvand aceasta inegalitate, se obtine ca expresia limitei superioare a lui x este :

X _1 S_lni.a~u—2~b~h—\/a2-u2—4~a~u~b~h 4.66
max u 2 h-C ( . )
Pentru determinarea completa a domeniului de valori

X € [Xmin, Xmax )= ¥ € [Vmin, Ymax], putem admite c& limita inferioard a lui x este
zero. Din moment ce aceste valori sunt cunoscute, scalarea functiei gjq ,-C(-) poate fi

facuta prin aplicarea unor transformari liniare asupra valorilor de pe abscisa cat si a
celor de pe ordonata. Astfel, daca avem in vedere si normarea Ilui x la amplitudinea
de referinta A, expresia functiei de compresie poate fi scrisa sub forma:

f/g'C(X)_Sgn(X) A [ky [b+c-eXp(S—u~(kx‘|X|/A+OX»J+O)/J ’ (4.67)

a carei inversa este :

_1 _sgn(x).A. o A-a-ky,+A-b-0, -b-|x|
f/gIC(X)_ U'kX [S U-ox /r{ —1'A'C~Oy+C-|X| ’ (4.68)

unde ky,ky,0x,0, sunt constantele de transformare liniara. Avand in vedere
domeniul de definitie normalizat, x e[0,A]—> y [0, A], se poate deduce cu

usurintd, ca aceste constate au valorile: 0y = Xmjn, Kx = Xmax — Xmin s
Oy = ~Ymin /\Ymax = Ymin), respectiv ky = 1/(Ymax - Ymin)-

BUPT



150 4.Tehnici de reducere a PAPR

O alta functie de compresie alternativa propusa in cadrul lucrarii [118], care
permite controlul gradului de compresie, este inversul sinusului hiperbolic
generalizat, care a fost obtinutd prin introducerea a doi parametri multiplicativi, in
cadrul expresiei in forma exponentiald a functiei trigonometrice sinus hiperbolic:

- 1 -
0 don) = 5-(w-eX +u-e7¥) . (4.69)

Astfel ca, prin efectuarea calculului algebric, pentru functia directd se obtine
urmatoarea expresie:

gisinh(x): ln[%(x+\/x2 +quD . (4.70)

in mod similar calcului precedent, si de aceasta datd, pentru delimitarea domeniului
de definitie se considera conditia de prag pentru expresia derivatei:

o9; sinh (X) - 1 >d
ox -

N (4.71)

astfel ca, limita superioara pentru marimea de intrare este:
1 ] 2
Xmax:E' I-u-w-d° . (4.72)

Utilizadnd aceeasi metodda de scalare liniara cu ajutorul coeficientilor prezentati
anterior, functia de compandare respectiv cea de expandare au urmatoarele expresii
generalizate:

2
A 1 x| -k x| -k
fisinh(x)zm' ky - Inj —- [HTX+°XJ+ [| |AX+OX} tu-w oy (4.73)

respectiv functia inversa, sub forma unor exponentiale scalate cu ajutorul
coeficientilor mentionati anterior,

_ LA xX|—A-0 x|—-A-0
fl.sfnh(x):%{w-exp[”—ky}—u-exp[wq—_k))/}—zvox} . (4.74)

Pentru evaluarea eficientei de reducere a varfurilor de semnal si a
performantei de transfer a informatiei din perspectiva raportului semnal-zgomot,
vom considera cateva cazuri particulare ale acestor doua functii de compresie.
Astfel, pentru functia logistica se considera doua variante corespunzatoare setului
de constante a=1, b=1, c=1, s=0, u={9,10} ,Xmjn =0.3 si h=0.05, iar

pentru functia sinus hiperbolic am ales w ={4,5,7}, u=1, Xmjn =0 si d=0.05.

Formele normalizate ale acestor functii de compresie propuse si a legii-g sunt
prezentate in Figura 4.33.
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Figura 4.33. Functiile de compresie: p-law, exponentiala, sinus hiperbolic inversat, logistica.

Rezultatele numerice referitoare la eficienta de reducere a PAPR si performanta BER
obtinute pentru un semnal OFDM cu N = 128 subpurtatoare modulate 16-QAM, sunt
reprezentate in forma grafica in Figura 4.34 respectiv Figura 4.35, in care fiecare
dintre cazurile particulare ale functiilor propuse este indexat cu literele A, B si C.
Prin compararea curbelor CCDF, se poate constata ca in raport cu functiile standard
alese ca referinta, pentru setul de valori ales pentru parametrii de configurare,
functiile propuse prezinta o eficienta medie de reducere a PAPR. Avantajul utilizarii
acestor functii este pus in evidenta prin corelarea curbelor CCDF cu caracteristicile
BER corespunzatoare acestora. Astfel, in cazul in care semnalul OFDM este
comprimat conform variantei C a functiei sinus hiperbolic inversat, se obtine o
eficienta de reducere a PAPR mai buna decat in cazul utilizarii functiei exponentiale
si o performanta BER mai buna decéat cea corespunzatoare unei compresii de semnal
conform legii p sau functiei exponentiale. Modificarea graduald a parametrului
variabil w conduce la o crestere a eficientei de reducere a PAPR si 0 usoara scadere
a performantei BER. In cazul variantelor alese pentru functia logistica,
performantele compresiei de semnal sunt la un nivel mediu in raport cu functiile de
referinta.

Astfel, putem trage concluzia ca forma functiilor de compresie cat si
parametrii caracteristici acestora au o influenta semnificativa asupra caracteristicilor
CCDF(PAPR) si BER(SNR) ale semnalului compandat. Este evident ca acest lucru
poate avea impact direct semnificativ si asupra regimului de functionare al
amplificatorului de putere. Toate functiile de compresie sunt concave si au valori
mai mari decat functia identica pe tot domeniul de definitie. Aceasta proprietate
este importanta si necesara, deoarece ea asigura amplificarea neliniara, prin care se
realizeaza compandarea semnalului util.
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Reducerea PAPR utilizand diferite functii de compresie

-+ Semnalul Original
O legea-p

% exponentiala b=2
{> sinus hiperb. inv.(A)
[ sinus hiperb. inv.(B)
%2 sinus hiperb. inv.(C)
A fct. logistica (A)
V fct. logistica (B)

N
Ov

CCDF (Pr{PAPR>PAPRO])

-
o
[

6
PAPRO [dB]

Figura 4.34. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizédnd tehnici de
compresie.

BER(SNR) pentru semnalul OFDM comprimat

-+ Semnalul Original

Z| O legea-p

3 exponentiala b=2
¢ sinus hiperb. inv.(A)
[ sinus hiperb. inv.(B)
¥ sinus hiperb. inv.(C)
A fet. logistica (A)
Y fct. logistica (B)

T

BER

SNR [dB]

Figura 4.35. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa
aplicarea tehnicilor de compresie.
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De aici rezultd ca in urma acestei operatii, densitatea de probabilitate se modifica si
in consecinta amplitudinea medie a semnalului va creste considerabil. In functie de
caz, acest lucru poate prezenta atat avantaje cat si dezavantaje. Cresterea puterii
medii a semnalului conduce la o Tmbunatatire a raportului semnal-zgomot, cu
conditia ca operatia inversa de expandare sa nu introducad erori suplimentare. Mai
precis, daca functia de compresie are o variatie semnificativa pe tot domeniul de
definitie, atunci operatia inversa poate fi facutd in conditii acceptabile si in prezenta
unui zgomot in canalul de comunicatii. Insa, daca functia de compresie prezintd un
palier aproape orizontal, avadnd o forma similara modelului liniar limitator, atunci
operatia de compresie va introduce distorsiuni neliniare necompensabile in prezenta
zgomotului, fapt ce in mod evident va conduce la o degradare a performantei BER.
Admitand ca functia aleasa realizeaza o compresie reversibild, problema ramasa
este cea a dependentei regimului de functionare al amplificatorului, de noua
densitate de probabilitate a semnalului compandat. Asa cum am putut remarca din
modul in care functiile de compresie au fost definite, amplificarea liniara efectuata
dupa aplicarea acestora nu reduce puterea maxima, reducerea PAPR fiind obtinuta
prin cresterea puterii medii a semnalului. Astfel, daca aceastd putere de varf este
suficient de mare, exista posibilitatea ca dispozitivul amplificator sa intre in limitare
sau sa prezinte un efect de memorie semnificativ. Pentru a evita acest inconvenient,
este necesara o amplificare dinamica, care sa depinda de puterea de varf a
secventei de semnal corespunzatoare simbolului OFDM curent comprimat. O alta
rezolvare a acestei probleme consta in utilizarea tehnicilor de compresie adaptiva,
ce reprezinta subiectul urmatoarei sectiuni din acest capitol.

4.11.1. Tehnici de compresie adaptiva

Asa cum am putut remarca din expunerea din cadrul sectiunii anterioare,
caracteristicile semnalului comprimat depind mult de forma concretd a functiei
neliniare alese. Aceste rezultate corespund cazului cand pentru semnalul util au fost
luate in considerare un numar considerabil de simboluri OFDM, a caror esantioane
corespunzatoare reprezentarii in domeniul frecventa au o distributie uniforma. In
cadrul capitolului introductiv am putut vedea ca@ esantioanele reprezentarii in
domeniul timp a semnalului OFDM au o distributie de tip Rayleigh, a carei
caracteristica principala este prezenta unor varfuri de semnal la momente de timp
repartizate aleator. Din acest motiv, fiecare dintre secventele de semnal OFDM in
domeniul timp poate prezenta diferente semnificative in ceea ce priveste distributia
si amplitudinea acestor varfuri de semnal. Din aceastd cauza, utilizarea unei functii
de compresie cu valori constante pentru parametri de control, conduce la o scadere
semnificativd a eficientei de reducere a PAPR sau a performantei BER. Pentru a
contracara acest inconvenient, in lucrarile [117] si [118] am propus doua tehnici
adaptive, care pensupun o compresie variabila a semnalului util, folosind un set de
functii si un criteriu de selectie prestabilite. Deoarece algoritmii de selectare a
functiei de compresie depind de amplitudinea maxima si de nivelul mediu al
reprezentarii in domeniul timp al simbolului OFDM de prelucrat, aceste technici sunt
utlizate Tmpreuna cu tehnica clipping. Astfel, intr-o prima etapa, semnalul util este
supus limitarii in domeniul timp si filtrarii in domeniul frecventa, pentru a elimina
varfurile de semnal de amplitudine extrem de mare. Apoi, semnalul astfel obtinut
este supus operatiei de compandare adaptiva, conform uneia dintre functiile din
setul predefinit. Aceastd tehnicd compusd, reprezinta o solutie standard pentru
reducerea PAPR si totodata pune in evidenta avantajele celor doua medode de
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compresie adaptiva propuse. Desigur, tehnicile de compresie pot fi folosite si in
combinatie cu alte tehnici de reducere a PAPR, insa acest subiect va fi prezentat pe
larg in capitolul urmator. Astfel, in cele ce urmeaza in cadrul acestei sectiuni, vom
continua cu prezentarea detaliata a celor doua tehnici de compresie adaptiva.

Prima tehnica adaptiva propusd, presupune generarea unui set de functii
compuse de tip cvasiliniar, a caror forma compacta este:

(yn/xn)-x /XE[OIXH)
atin(xX) = (|x|~(xn—1—c~(yn—1)2)+C'(Yn'()’n—xn—1)+xn) xelxn] !
st~ )-597(x)- (0 ~1)- (¢ = xp - [y I

(4.75)

unde amplitudinea semnalului de intare|x|este deja normatd la amplitudinea de

limita A. Elementele setului de functii considerat se deosebesc intre ele prin
coordonatele punctului de tranzitie (xp,y,) , ce sunt alese conform expresiei:

Afct =Xpn+J-Yn = (Cx +Nx 'dx)+j'(Cy + Ny 'dy) ’ (4.76)

unde (cX,cy) reprezinta coordonatele punctului initial, {dx,dy} reprezinta
incrementul pe cele doua axe ale sistemului de referinta, iar {nx,ny} sunt numarul
de pasi pe cele doud directii. Simularile din cadrul acestei teze, considera setul de
functii cvasiliniare la care ¢y =0.35, ¢, = 0.60, dy =0.05, dy, =0.05, ny = [1..4],
n, =[1..4], respectiv c=0.7. Dintre acestea, functiile cvasiliniare a c&ror indici
incrementali au valorile ny,n, <4, sunt reprezentate grafic in Figura 4.36.

Algoritmul adaptiv presupune alegerea uneia dintre aceste functii, care prezinta
gradul de compresie optim pentru compresia simbolului OFDM curent. Acest lucru
este realizat prin minimizarea diferentei dintre punctul de tranzitie Ag si punctul

de comparatie Agjg, ale carui coordonate sunt date de expresia:

Asig = a -—Wmaqu(tl)ﬂ-a -k (4.77)
sig X Elx(t y “Rer .

unde a, este un factor de scalare al raportului dintre puterea maxima si medie a
semnalului, iar a, este factorul de scalare al parametrului k- ce reprezintd
valoarea medie impusa pentru nivelul PAPR. Alegand ay =1, ay, =1 si kg =0.6,

se obtine o reducere a marimii PAPR a semnalului OFDM compus din N =128
subpurtatoare independente, modulate 16-QAM, conform curbelor CCDF din Figura
4.37. Se poate observa, ca pentru setul de parametri alesi, aceasta tehnica adaptiva
are aceeasi eficienta ca si in cazul functiei exponentiale alese ca referinta. In
schimb, prin compararea curbelor BER reprezentate in Figura 4.38, se poate
remarca faptul ca tehnica adaptiva propusa, face ca semnalul OFDM astfel
comprimat sa fie mult mai potrivit cazului in care raportul semnal zgomot este
relativ mic, ceea ce reprezinta avantajul principal al acestei tehnici.
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Figura 4.36. Setul de functii cvasiliniare utilizate in tehnica adaptiva bazata pe variatia
punctului de tranzitie. (reprezentarea este facuta pt. indici incrementali cu valori intre [1..3].
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Figura 4.37. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizdnd tehnica

adaptiva de compresie cu functii cvasiliniare.
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BER(SNR) pentru semnalul OFDM comprimat cu tehnica adaptiva

=[ + Semnalul Original
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X fct. exponentiala
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A Lin-rap.polinom (B)
~|  Lin-rap.polinom (C)
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Figura 4.38. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa
aplicarea tehnicii adaptive de compresie cu functii cvasiliniare.

Cea de-a doua tehnica adaptiva de compresie, presupune generarea unui
set de functii neliniare, doar prin modificarea unui singur parametru. Apoi,
compresia semnalului se face 1in functie de amplitudinea medie, conform
urmatoarelor etape. La inceput, pentru primul simbol OFDM, compresia se
realizeaza folosind functia cu indicele din mijlocul intervalului [O,M -1] si
variabilele ce reprezinta domeniul de valori ale amplitudinii medii, a semnalului de
intrare, la valoarea curentd : Umin = Mmax = Mcrt » fncepand cu al doilea cadru

OFDM, acest interval se actualizeaza conform expresiilor :
Hmin = min(ﬁ’min/ﬁ’crt)
. (4.78)
Hmax = max(ﬂmaX/Hcrt)

Cu aceste marimi cunoscute, indicele functiei cu care urmeaza sa se efectueze
compresia se cacluleaza conform relatiei:

nr = (Umax - Uref)/(ﬂmax - Umin)' M . (4.79)

Acest procedeu este reprezentat grafic in Figura 4.39. De remarcat, faptul ca acest
indice, conform relatiei de mai sus, scade odata cu cresterea nivelului mediu al
semnalului. Acest lucru, se datoreaza modului in care au fost indexate functiile din
cadrul setului generat. Varianta inversa, corespunde cazului in care functia cu gradul
cel mai mare de compresie are indicele cel mai mic.
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lJclrt
Hmi Href i Hstart Hmax
| I T 2 I I A , H
| | | | | | | | | | o
° \/ F1(x)
fu-1(x) fuy2(x) fo(x)

Figura 4.39. Diagrama explicativd pentru tehnica de compresie adaptivd bazata pe evaluarea

nivelului mediu al semnalului.

Simuldrile numerice pentru aceasta tehnica de compresie adaptiva,
prezentate n cadrul acestei teze, au fost efectuate pentru cazul in care setul de
functii de tipul sinus hiperbolic invers, a fost generat pentru cazul in care parametrul
u =1 ramane constant, iar valoarea celuilalt parametru caracteristic, variaza pe
intervalul w e [3,20]. Aceste valori au fost calculate astfel incat variatia tangetei in

origine s fie uniform crescitoare pentru toate functiile din cadrul setului. In acest
fel, se obtine setul de functii, a caror reprezentare grafica este data in Figura 4.40.
Aplicand aceasta tehnica adaptiva pentru compresia unui semnal OFDM compus din
N =128 subpurtatoare independente, modulate 16-QAM, se obtine o reducere a
PAPR conform curbelor CCDF reprezentate grafic in Figura 4.41 si o calitate a
comunicatiei de date, conform curbelor BER reprezentate grafic in Figura 4.42.
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Figura 4.40. Setul de functii de tipul inversul sinusului hiperbolic, obtinut prin modificarea

unui parametru specific.
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Figura 4.41. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizdnd tehnica
adaptiva bazata pe evaluarea nivelului mediu al semnalului, asociata cu legea de compandare
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Figura 4.42. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa
aplicarea tehnicii adaptive bazatd pe evaluarea nivelului mediu al semnalului.
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Se poate remarca faptul, ca de aceasta data, curba CCDF ce descrie eficienta de
reducere a varfurilor de semnal pentru aceasta tehnica adaptiva, se situeaza intre
curbele corespunzdtoare celor douad functii de compresie de referinta: legea-y si
legea de tip exponential. Chiar daca acest lucru reprezinta un castig suplimentar in
raport cu tehnica precedentd, avantajul cel mai semnificativ consta in cresterea
calitatii transmisiei de date, conform curbei BER care indica o rata a erorii de bit mai
mica decat cele corespunzatoare celor doua functii de referintd, pentru o gama mult
mai mare de valori ale raportului semnal-zgomot.

O altd caracteristica importanta a acestei tehnici adaptive, este
generalizarea, dat fiind faptul ca algoritmul prezentat anterior poate fi aplicat si
pentru alte functii de compresie. Desigur, daca acest algoritm opereaza cu alte
functii neliniare, performantele pot sa difere. Un astfel de exemplu este cel al
functiei de tipul logaritm-in-logaritm, a carei forma generalizata propusa in lucrarea
[119] este:

9iginig(x) = Inlkg + kg - X + kp - In(ke + k- X)) . (4.80)

Din expresia de mai sus, se poate remarca faptul, ca aceasta functie reprezinta
logaritmul unei combinatii liniare dintre variabila functiei si logaritmul unei alte
transformari liniare ale acestei variabile. Aceasta combinatie, permite obtinerea unei
functii logaritmice al carei grad de compresie poate fi ajustat in mod corespunzator
prin modificarea parametrilor acesteia. Inversa acestei functii poate fi scrisa sub
forma urmatoarei expresii:

-1 _kp ka ka-ke . exp(x)- kg _ke
g/gl.n,g(x)_ P LambertW[kC.kb exp[kb.kc + A Pk (4.81)

unde LambertW reprezintd solutia ecuatiei de tipul w-e" =x. Pentru
implementarea practica se pune problema stabilirii domeniului de valori. Asemenea
cazurilor anterioare, acest lucru se poate obtine impunand o limitd derivatei de
ordinul intéi, care in acest caz este:

k +7kb'kc
9iginigx) _ 77 (ke + ke - X) o d (4.82)
ox kg +ka-x +kp-Inlke +kc-x)~

Pentru scalarea functiei pe domeniul de valori normat la amplitudinea maxima
admisa A, si in acest caz este necesara aplicarea unei transformari liniare pentru
abscisa si ordonatd, conform relatiei:

X
fig /'n/g(X) =A- [ky *Glgin /g(kx 'Z“L Oxj + Oy] ’ (4.83)

unde coeficientii ky, k), 0x,0, , sunt calculati ca si in cazul functiei de tipul sinus
hiperbolic.
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160 4.Tehnici de reducere a PAPR

Aprecierea performantelor compresiei de semnal utilizand aceasta functie
neliniara a fost facuta atat in context static, cat si in context dinamic, conform
algoritmului adaptiv prezentat anterior, pentru cazul in care parametrii de
configurare au urmdtoarele valori: k; =3, kp =10, kg=2, ke =1, iar pentru
ke e [0,1], valorile au fost calculate astfel incat tangenta in origine sa aiba o variatie
liniara fata de indicele de referinta. Pentru cazul in care valoarea de prag a derivatei
este d =0.25, acest set de functii prezinta o forma similara cu legea-u, asa cum se
poate vedea din Figura 4.43. Considerand si de aceasta data ca semnalul OFDM este
compus din N =128 subpurtatoare independente, modulate 16-QAM, se obtine o
reducere a PAPR conform curbelor CCDF reprezentate grafic in Figura 4.44 si o
performanta a comunicatiei de date, conform curbelor BER reprezentate grafic in
Figura 4.45. In acest caz, eficienta de reducere a PAPR este aproximativ similard cu
cea corespuspunzatoare compresiei cu legea-p. Insa, avantajul principal consta in
faptul ca rata erorii de bit este semnificativ mai mica decat cea corespunzatoare
functiei de referinta mentionate. Imbunatatirea performantei BER se poate constata
si In cazul compresiei statice, fapt ce este exemplificat pentru k. e {1,'0.5},
experimente ce sunt indexate cu literele A si B in cadrul legendelor figurilor
mentionate. In cazul unei diminuari suplimentare a valorii parametrului variabil, se
obtine o crestere mai mare a eficientei de reducere a PAPR, cu pretul unei degradari
a performantei BER, lucru pus in evidentd pentru cazul in care k. =0, experiment

care este indexat cu litera C, in cadrul legendei acelorasi figuri.

Set de functii de compandare de tip log-in-log
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| | | | | | | |
| | | | | | | |
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73 .
81 -7 L1 | 00e 2k k10,077 k=2, k =
g . | | | | * idx=3; ka=3, kb=10, kc=0.60, kd=2, ke=1
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02— b - P T T T T Oidee 9k =3,k =10, k =011, k =2, k =1
| | | | | idy=10- - = = = =
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0
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Semnal Intrare

Figura 4.43. Setul de functii de tipul logaritm-in-logaritm, obtinut prin modificarea unui
parametru specific.
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Figura 4.44. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128, utilizdnd tehnica

adaptiva bazata pe evaluarea nivelului mediu al semnalului, asociata cu legea de compandare
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Figura 4.45. Rata erorii de bit a semnalului OFDM 16-QAM cu N=128 subpurtatoare dupa

a

plicarea tehnicii adaptive bazata pe evaluarea nivelului mediu al semnalului.
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162 4.Tehnici de reducere a PAPR

Un aspect important este cel al numarului de operatii matematice necesar
pentru a implementa functia de compresie dorita. Deoarece functia matematica
LambertW este foarte costisitoare ca timp de calcul, implementarea practica
necesita utilizarea unor tehnici de interpolare liniara. Acest lucru a fost utilizat si in
cazul prezentelor simuldri numerice, pentru cazul in care numarul de puncte de
interpolare pentru fiecare dintre functiile de tipul log-in-log este Npct =100 . Acest

numar a fost ales arbitrar, cea mai importanta conditie necesara si impusa, fiind
aceea de a realiza o buna aproximare a curbei analitice. Un criteriu relevant, este si
cel al numarului de comparari necesare pentru a identifica segmentul de dreapta pe
care se situeaza punctul a cdrui ordonatd urmeaza a fi calculatd. Cresterea
numarului de puncte si implicit al numarului de segmente, poate conduce la un
numar mare de comparari, care nu se justifica in raport cu eroarea de cuantizare.
Desigur, algoritmi specializati, ca de exemplu ‘cautarea prin injumatatirea
intervalului” reduc semnificativ acest numar. O alta solutie practica este cea a
calculului paralel, ce permite cdutarea concomitentd pe mai multe intervale, insa in
acest caz, creste complexitatea dispozitivelor electronice necesare si implicit
costurile aferente. Din acest motiv, numarul de puncte de interpolare trebuie ales in
concordanta cu puterea de calcul a procesorului de semnal utilizat.

Analizand rezultatele obtinute prin intermediul simularilor Monte Carlo
efectuate si prezentate in cadrul acestei sectiuni, am putut remarca diferitele
trasaturi ale functiilor de compresie standard si a celor propuse. De asemenea, am
vazut ca utilizarea unei tehnici adaptive de compresie, conduce la imbunatatirea
performantelor BER sau cresterea eficientei de reducere a PAPR. Acest castig se
obtine cu pretul unei complexitati computationale mai ridicate la receptor, care insa
pentru structurile de calcul moderne nu reprezinta un impediment, cel putin in cazul
in care numarul de functii nu este prea mare. Astfel, alegerea unei functii pentru a
realiza o compresie statica sau dinamicad, trebuie facuta in concordanta cu criteriile
si cerintele sistemului de comunicatii respectiv caracteristicile canalului utilizat.

4.11.2, Analiza statistica a semnalului OFDM comprimat

In sectiunile precedente dedicate tehnicilor de compresie a semnalului
OFDM, am facut o apreciere a performantelor acestora din prisma caracteristicilor de
tip CCDF(PAPR) si a curbelor de tip BER(SNR). Aceste diagrame permit o buna
evaluare a tehnicilor de compresie din punctul de vedere al estomparii varfurilor de
semnal si al calitatii legaturii dintre sistemele de comunicatii, insa nu ofera nici o
informatie in ceea ce priveste parametrii de semnal din perspectiva amplificatorului
de putere. Acest tip de caracterizare este important in ceea ce priveste posibilele
modificari ale regimului de functionare al amplificatoarelor de putere, dat fiind faptul
ca aceste dispozitive prezinta un anumit grad de neliniaritate, asa cum a fost
prezentat pe larg in capitolul anterior. Din acest motiv, in cadrul acestei sectiuni,
vom prezenta analiza statistica de ordinul unu si doi a semnalului OFDM comprimat
din domeniul timp. In acest sens, vom considera functiile neliniare de tip raport de
polinoame de gradul intai si inversul sinusului hiperbolic, ale caror expresii
matematice au fost prezentate in cadrul sectiunii dedicate tehnicilor de compresie a
semnalului OFDM.
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4.11.2.1. Analiza statistica de ordinul intai

O prima caracterizare a semnalului OFDM compandat poate fi facuta
utilizdnd parametrii statistici de ordinul intai. Astfel, in cadrul acestei sectiuni vom
prezenta cativa parametri statistici standard precum amplitudinea medie, puterea
medie si varianta semnnalului OFDM functie de marimea specificd o si variatia
parametrului variabil al functiei de compresie. Acesti parametri pot fi calculati cu
ajutorul urmatoarelor relatii matematice:

o0 o0
Alo, k)= J.fcmpr(xlalk)'Pray/(x)'dx = Iy'Pcmpr(y/U/k)'dy ' (4.84)
0 0

(fcmpr(X/ o, k))z 'pray/(x)' dx = jyz 'Pcmpr(y/ o, k)' dy , (4.85)
0

A2(0, k) =

Q+—3

Var(o, k) = [ (empr (x, 0, k)~ Ao, K)F - Pray(x)- dx =

Q=38

(4.86)

(y—Z(g,k))z 'Pcmpr(y/U/k)'dy

Q=38

Se poate remarca faptul ca determinarea acestor marimi se poate face in doua
moduri: fie prin efectuarea calcului integral pentru variabila aleatoare originald a
carei densitate de probabilitate este de tip Rayleigh, fie pentru noua variabila
aleatoare, a carei densitate de probabilitate este diferitd. Daca alegem prima
varianta de calcul, atunci operatiile necesare sunt doar integralele de mai sus,
tinand cont de functia densitate de probabilitate Rayleigh si functiile de compresie
alese. Pentru a efectua acest calcul, in cadrul acestei teze am considerat setul de
functii de tipul raport de polinoame de ordinul intéi, la care parametrul variabil are
urmatoarele valori posibile: ¢ ={0.1;0.2;0.3;0.4;0.5,;0.6,0.7 } si setul de functii de
tip sinus hiperbolic inversat, la care parametrul fix are valoarea u=1, iar cel
variabil poate lua una din urmatoarele valori: w ={3,6,12;20;34;57,;90} . Aceste

seturi de functii sunt reprezentate grafic in Figura 4.46 respectiv Figura 4.47. Aceste
valori au fost alese arbitrar, astfel incat diferenta dintre ele sa fie suficient de mare
pentru a pune in evidenta modificarea gradului de compresie. Din aceste figuri se
poate remarca faptul cd amplificarea neliniara pe domeniul normalizat de
amplitudini, determina o crestere neuniforma a amplitudinii semnalului compandat.
Acest lucru poate fi pus usor in evidenta dacd se evalueaza distributia de
probabilitate a amplitudinilor semnalului OFDM compandat. Notdnd cu py(x)

densitatea de probabilitate a semnalui original, si cu py(y) densitatea de

probabilitate a semnalului comprimat conform functiei y = f(x), legdtura dintre
aceste marimi statistice este:
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Functii de compandare a semnalului din banda de baza
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Figura 4.46. Setul de functii de tip raport de polinoame de ordinul intai, utilizat in analiza
statistica.

Functii de compandare a semnalului din banda de baza
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Figura 4.47. Setul de functii de tip inversul sinusului hiperbolic, utilizat in analiza statistica.
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of 1(y)
oy

py(y)= : px(f ’l(y)] : (4.87)

Aplicand transformarea de variabila aleatoare conform cu relatia (4.87) pentru
functia de tip raport de polinoame de gradul intai scrisa sub forma expresiei (4.51),
noua distributie de probabilitate a amplitudinii semnalului compandat este:

A -1y -1 AP e-1P oy
Ppoly (V) = . A7 exp[z A Po?) (4.88)

Din expresiile functiei de compresie si a densitatii de probabilitate indicate anterior
se poate observa cad pentru y = A/c, apare o exceptie de tipul impartire la zero.
Pornind de la premisa cd in realitatea practica, amplitudinea maxima admisa nu este
depdsitd, aceastda exceptie nu ridicd probleme. Insa, dacd dorim sa reprezentam
aceasta functie pe tot ecartul de valori real pozitive, atunci functia de compresie
trebuie extinsd. O solutie pentru aceasta problema este de a utiliza o functie liniara
cu panta relativ micd, pentru compresia esantioanelor de semnal mai mari decat
amplitudinea critica. In acest caz, functia compusa de compresie este:

B fpo/y(x), x<A/c
fcmpo/y(X)— {f/in(x)= sgn(x)~(ka -|X|+kb), x>A/c’ (4.89)

unde k5 si kp sunt constantele ce definesc panta si decalajul fata de origine a

functiei liniare. Pentru ca aceasta functie sa aiba un caracter atenuator pronuntat,
alegem ca derivata acestei functii sa fie mai mica decat cea a functiei de compresie
originald in punctul corespunzator amplitudinii maxime. Acest lucru inseamna ca:
kz=k-(1-c)-A , respectiv kp =A-(1-k-(1-c)), unde ke (0,1] este factorul de
reducere al pantei functiei liniare in raport cu derivata functiei de compresie
originala Tn punctul de amplitudine maxima. Pentru componenta liniara astfel
definita, noua densitate de probabilitate este:

1 -1
//n( ) ka2~0'2 ( b) [Z-ka2~0'2 ( b)z] ( )

Aplicand aceeasi regulda de transformare (4.87), pentru functia trigonometrica
inversa de tipul sinusului hiperbolic generalizat, scrisa sub forma (4.73), densitatea
de probabilitate a semnalului compandat este:

pranly) - AT (Wz .eXP[MJ 2 .exp[wﬂ.
y

4.-ky? k A-ky A-ky
P (4.91)
- A2 (v-4k) (a-ky -y)
exp| ——5—— | W-exp| ——— |- u - exp| —— 2 —
8 ky* -0 A-ky A-ky
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Functia densitate de probabilitate a modulelor esantioanelor semnalului
OFDM comprimat in baza functiei neliniare de tip raport de polinoame de ordinul
intdi, este reprezentatd in Figura 4.48, pentru diferitele valori ale parametrului,
mentionate anterior. Se poate remarca deplasarea maximului, corespunzator
amplitudinii cu cea mai mare probabilitate, inspre valori mai mari, conform
modificarii parametrului variabil, ce descrie gradul de compresie. In consecinta, asa
cum s-a afirmat si mai devreme, descresterea PAPR a semnalui comprimat se
datoreaza cresterii puterii medii a semnalului transmis. O situatie similara se
regaseste si in cazul functiei trigonometrice de tipul sinusul hiperbolic generalizat
inversat, a carei densitate de probabilitate, pentru diferitele valori particulare ale
parametrului variabil, este reprezentata grafic in Figura 4.49. Deosebirea dintre cele
doua seturi, se regaseste in variatia probabilitatii amplitudinii, ce se datoreaza
formelor diferite ale functiilor de compresie considerate. Cresterea amplitudinii
modulelor esantioanelor semnalului se poate observa si din evaluarea parametrilor
statistici de ordinul intdi, mentionati in cadrul acestei sectiuni. Diagramele de
amplitudine medie corespunzatoare celor doua seturi, functie de valoarea modala o,
sunt reprezentate in Figura 4.50 pentru functiile de tip raport de polinoame de
ordinul intai, respectiv in Figura 4.51 pentru functiile de tipul inversul sinusului
hiperbolic generalizat. In acelasi format, diagramele de putere medie functie de
aceeasi marime, pentru diferitele valori ale parametrului variabil al functiilor de
compresie din cadrul celor douda grupe sunt reprezentate grafic in Figura 4.52
respectiv Figura 4.53. Aceste diagrame sunt importante, dat fiind faptul ca o
crestere semnificativa a puterii medii a semnalului util conduce la o probabilitate
mai mare ca amplificatorul de putere sa intre in regim de saturatie, sau cel putin sa
mareasca efectul de memorie asupra semnalului de iesire. Totodata, cresterea
neliniara a amplitudinii semnalului util implica descresterea corespunzatoare a
variantei acestuia, conform cu diagramele prezentate in Figura 4.54 respectiv Figura
4.55. Faptul ca aceste curbe prezintd o tendintda de saturatie, indica o diminuare a
diferentelor dintre valorile posibile ale amplitudinii semnalului util. Acest lucru
implica o dificultate mai mare de a discerne esantioanele de semnal de catre
receptor, in conditiile transmisiei printr-un canal cu nivel de zgomot ridicat, deci o
degradare semnificativa a performantelor BER.
De asemenea, cunoscand distributia de probabilitate, se poate face o apreciere a
eficientei de reducere a PAPR a tehnicii utilizate pentru compresia semnalului OFDM.
Acest lucru se poare realiza, prin evaluarea expresiei (4.9), utilizand densitatile de
probabilitate calculate. Astfel, curbele teoretice reprezentand distributia cumulativa
complementara pentru semnalul OFDM comprimat in baza functiei neliniare descrisa
prin intermediul expresiilor (4.51) si (4.89), ale cdrui esantioane au o densitate de
probabilitate conform cu expresiile (4.88) si (4.90), sunt reprezentate grafic n
Figura 4.56. In mod similar, curbele CCDF pentru semnalul OFDM comprimat in baza
functiei neliniare definita prin interemediul expresiei (4.73), ale carui esantioane au
o densitate de probabilitate conform expresiei (4.91), sunt reprezentate grafic in
Figura 4.57. Desigur, aceste rezultate, pot sa difere de situatia reald, dat fiind faptul
ca densitatea de probabilitate a semnalului OFDM real prezintda abateri de la
caracteristica teoretica de tip Rayleigh, functie de numarul de subpurtdtoare,
factorul de supraesantionare si constelatia de puncte utilizatd de catre modulatorul
in banda de baza. De asemenea, ipoteza de independenta statistica pe baza careia a
fost scrisa ecuatia (4.9) nu este verificata exact in practica. Prezentele diagrame au
fost obtinute prin evaluarea relatiilor corespunzatoare descrise mai sus, pentru cazul
in care semnalul OFDM este alcatuit din N =128 subpurtdtoare si foloseste un
factor de supraesantionare a = 2.8 , mentionat in literatura de specialitate.
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Figura 4.51. Amplitudinea medie a semnalului OFDM compandat in baza functiei de tip
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Figura 4.54. Varianta semnalului OFDM compandat in baza functiei de tip raport de polinoame
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Figura 4.55. Varianta semnalului OFDM compandat in baza functiei de tip inversul sinusului

hiperbolic generalizat.
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Figura 4.58. Eficienta de reducerea a PAPR a semnalului OFDM compandat in baza functiei de

Figura 4.59. Eficienta de reducerea a PAPR a semnalului OFDM compandat in baza functiei de
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O altd apreciere, se poate face dacd admitem ca amplitudinea maxima a
semnalului este cunoscutd, asa cum este cazul in care tehnica de compresie este
precedatd de operatia de limitare a esantioanelor. Astfel, putem aprecia gradul de
diminuare a PAPR, calculand raportul dintre valoarea PAPR a semnalului deja limitat
si aceeasi marime pentru semnalul compandat. Variatia acestui raport, pentru
functiile de compresie considerate in cadrul acestei sectiuni, este aratata in Figura
4.58 respectiv Figura 4.59. Aceste rezultate au fost obtinute pentru o amplitudine
maxima de referinta A = 3. Aceste valori reprezintd un maxim, dat fiind faptul ca nu
toate secventele de semnal ale diferitelor simboluri OFDM contin esantioane de
amplitudine maxima. Totusi si in aceste conditii, aceste marimi pot caracteriza
gradul de reducere al PAPR al semnalului OFDM obtinut in urma compresiei cu
functiile neliniare considerate, pentru diferite valori ale parametrului variabil
considerat.

4.11.2.2. Analiza statistica de ordinul doi

Caracterizarea mai detaliata a semnalului OFDM comprimat poate fi facuta,
daca tinem cont si de alti parametri statistici. Dintre acestia, rata de trecere peste
un prag dat (LCR), respectiv durata medie a secventelor a caror amplitudine nu
depdseste un nivel impus (AFD), reprezintda doi parametri specifici, ce ofera
informatii despre dinamica semnalului obtinut in urma compresiei. Dat fiind faptul ca
determinarea acestor doi parametri necesita efectuarea unor operatii matematice
specifice, comune tuturor functiilor de compresie, baza teoretica a acestui calcul va
fi prezentata o singura datd, pentru cazul functiilor de tipul raport de polinoame de
gradul intai. Din acest motiv, pentru functiile de tipul inversul sinusului hiperbolic
generalizat, vor fi prezentate doar relatiile mai relevante. Este cunoscut din teoria
matematica, ca rata de trecere peste un prag dat este definita ca fiind [120]:

LCR(x) = ‘[xv)'(-pxx(x,)'()-dx ) (4.92)
0

unde x reprezintd derivata in raport cu timpul a variabilei aleatoare x, iar
pxX(X' x) este densitatea de probabilitate comuna (JPDF) a acestor doud variabile.

Aceasta relatie este folositda si pentru a evalua durata medie a secventelor a caror
amplitudine nu depaseste un nivel impus, care este definita cu ajutorul expresiei
[120]:

CDF(x)

AFD(X) =T erix)

(4.93)

avand distributia cumulativa a variabilei aleatoare de la numarator, data de expresia
(4.9), indicatd la inceputul acestui capitol. Este evident, cd determinarea
parametrilor statistici LCR si AFD necesita ca functia JPDF sa fie cunoscuta. In cazul
semnalului OFDM original, necomprimat, al carui profil statistic este considerat ca
fiind de tip Rayleigh, marimea JPDF poate fi obtinutd, particularizand expresia
generala corespunzatoare distributiei de tip Rice [121][122]:
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2,.2 2 .2

) . X X< +r X-r T0 -T9" - X
Pxx\X,X)=—-exp| - ~Io[ ] -exp ' 4.94
XX( ) o? [ 2072 J 0?2 ) 2Jndo 452072 ( )

unde Ip reprezinta functia Bessel modificatd de tipul intdi si ordinul zero, iar o?

este varianta variabilei aleatoare x, si (260/70)2 reprezintd varianta variabilei

aleatoare derivate x, in functie de constanta &, ce descrie efectul Doppler. Pentru
semnalul OFDM compandat, functia JPDF se obtine aplicand urmatoarea
transformata [123]:

ox - ox
oy oy

unde y este derivata in raport cu timpul a variabilei y , ce descrie procesul aleator

corespunzator semnalului obtinut in urma compresiei. Relatia de legatura dintre
aceasta variabila si cea corespunzatoare semnalului original este:

oY) oy (ffzj )y . (4.96)

Admitand ca variabila x nu este o functie de y, 1in baza relatiei anterioare,
transformata functiei JPDF, poate fi scrisa sub urmatoarea forma [123]:

v, ¥)= Py (X(y), x(y,y))- : =
Pyy V. ¥)=Pxx xly y o1 ) (f—l)(y . 4.97)

[(f‘l)'(y)jz Pxx ) xly,v)

Aplicand aceasta transformatd asupra functiei JPDF corespunzdtoare functiei
Rayleigh, care este cazul particular r =0, al expresiei (4.94), utilizand functia de
compresie (4.51), obtinem urmatoarea functie JPDF:

PW( /y)= T03 '(C_1)3'A5'y-exp{__1.(c_1)2.A2.y2
2n.03.6 (c.y-AP 4 (c-y-AP o2 408
exp‘_l_Toz')"Z_(l—c)Z-A"} (4:98)
4 52.0% (c.y-A*
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Apoi, In baza definitiei (4.92), pentru marimea statistica LCR corespunzatoare
semnalului comprimat in baza functiei (4.51), obtinem urmatoarea expresie:

2 2 2 2
LCR(y) = 5. Alc-1)-y exp —12.A (c-1) 2~y
Jn-o.19  (c-y-A) 2.0 (c-y-A)

(4.99)

Chiar daca in practicad aceasta relatie este suficienta, pentru a descrie dependenta
acestui parametru si pentru cazul matematic teoretic, corespunzator esantioanelor
de semnal cu amplitudine mai mare decat valoarea de referinta A, vom considera si
functia liniara mentionata 1n cadrul sectiunii anterioare. Astfel, aplicand
transformata (4.97) asupra functiei JPDF descrisd de relatia (4.94), pentru cazul
particular r = 0, utilizand functia (4.89), obtinem urmatoarea functie JPDF:

- o -y —kp) ~1-(y —kp)? ~1.19% -y?
p ( ,y): -exp -exp . 4.100
v 2.4n-5-k,3 03 2.k, .02 4.k,2 .52 .02 (4.100)

Apoi, In baza definitiei (4.92), pentru noua marime LCR corespunzatoare semnalului
atenuat conform functiei (4.89), vom obtine expresia:

5'(1—kb)-[y2—yj “1-(y—kp)?
LCR(y)= . b ) 4.101
(v) P exp[ k7 02 J ( )

in mod similar, pentru functia de compresie (4.73), aplicand transformata (4.97),
vom obtine ca functia JPDF are urmatoarea expresie:

_A'TO
16-Vn-5-03 ks -k, ?

Pyy v, y)=

A-ky -1-A-ky (4.102)
2
~A? [(V‘A'ky)J [(V—A’ky)J
exp| ——S—— | W-exp| ————— | -U-exp ——— "
8.k2 0 A-ky “1-Ak,

2
~1p% A% .y? (-4 (-4
exp | Wexp| | fuexpl ———
16-k,2 .62 .0 A-ky ~1-Aky

Astfel, aplicand acelasi procedeu ca si in cazul precedent, in baza definitiei (4.92),
pentru marimea statistica LCR corespunzatoare semnalului comprimat in baza
functiei (4.73), vom obtine urmatoarea expresie:
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Ad-w-y (V—A'ky) A2
LCRly )= ———"—-exp - .
() 2\/F~T0~O'~kx [ A-ky 8-02-kX2
2
(v -A-ky) -4k
WP Ak, |7V Ak, )| |
ky ~1-A-ky
(4.103)
A-5-u- v-Aky) A?
—y.exp yJ_ .
2\/F'T0-O"kx —l'A-ky 8'02~kX2

(W . exp[(y%,;fy)j _u. exp[(_yl%iyy)ﬂz

Asa cum este de asteptat, analizédnd expresiile analitice (4.99), (4.101) si (4.103),
putem observa cu usurinta faptul ca marimea statistica LCR depinde de parametrul
de control al gradului de compresie. Pentru cele doua seturi de functii concrete,
considerate in cadrul sectiunii de analiza statistica, diagramele LCR aferente, sunt
reprezentate grafic in Figura 4.60 respectiv Figura 4.61. Prin comparatie, se poate
remarca cresterea marimii LCR odata cu cresterea gradului de compresie, precum si
deplasarea maximului inspre amplitudini mai mari ale semnalului OFDM compandat.
Acest aspect este important cand amplificarea semnalului se realizeaza cu
dispozitive amplificatoare ce prezinta efect de memorie. Asa cum am putut vedea la
sfarsitul capitolului doi, modelele matematice ce descriu comportamentul
dispozitivelor amplificatoare de putere, contin si esantioane anterioare pe langa
esantionul curent aplicat la intrare. Practic, acest lucru inseamna ca amplificarea
fiecarui esantion depinde de istoricul semnalului pe un ecart de mai multe esatioane
anterioare. Cresterea marimii LCR indica prezenta mai multor varfuri de semnal,
fapt ce determind o crestere in pondere a influentelor esantioanelor anterioare
asupra esantionului curent aplicat la intrarea dispozitivului anterior. Astfel,
evaluarea LCR este justificata, reprezentand un indicator asupra cresterii efectului
de memorie asupra semnalului OFDM de la iesirea amplificatorului de putere.

Aprecierea comportamentului acestor dispozitive se poate face si din prisma
celuilalt parametru, ce descrie durata impulsurilor pentru un nivel al semnalului dat.
In cazul functiilor de compresie prezentate, determinarea marimii statistice AFD se
poate face doar numeric. Astfel, in urma calcului computerizat, pentru functiile de
compresie mentionate, curbele corespunzatoare acestei marimi statistice, sunt cele
reprezentate grafic in Figura 4.62 respectiv Figura 4.63. Se poate remarca punctul
comun corespunzator amplitudinii de referinta A, in care aceste diagrame fsi
schimba proportiile. Scaderea marimii AFD pentru amplitudinile mai mici decat A,
corespunde cu amplificarea neliniara efectuata de functile de compresie pe
domeniul de amplitudini normalizate, in timp ce cresterea acestui parametru
statisic, descrie atenuarea esantioanelor de semnal mai mari decadt A. Acest aspect
este in concordantd cu definitia marimii AFD in functie de marimea LCR, asa cum
am prezentat la inceputul acestei sectiuni.
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Figura 4.60. Diagramele LCR pentru semnalul OFDM compandat in baza functiei de tip raport
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Figura 4.61. Diagramele LCR pentru semnalul OFDM compandat in baza functiei de tip

inversul sinusului hiperbolic generalizat.
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4.12. Technica ACE

Daca tehnicile anteriore presupuneau modificarea semnalului OFDM fie in
domeniul frecventa fie in domeniul timp, prezenta tehnica realizeazd reducerea
PAPR operand asupra ambelor reprezentari ale semnalului original. Primele versiuni
ale acestei tehnici au fost propuse de catre Brian Scott Krongold si Douglas Jones,
exploatand geometria specifica a constelatiilor de puncte de tip M-QAM. Asa cum se
poate observa din Figura 4.64, extinderea domeniului de valori inspre exterior, la
punctele marginale, aflate la periferia constelatiei, nu afecteaza performantele BER
si nici nu schimba principiul de detectie de la receptor. Pornind de la aceasta
observatie, autorii mentionati au propus o tehnica iterativa de clipping ce presupune
restrictionarea deplasarii punctelor conform sablonului prezentat in figura de mai
jos, dupa efectuarea limitarii propriu-zise a amplitudinii semnalului [124]. Desigur,
acest procedeu poate fi aplicat si dacd generarea semnalului OFDM din banda de
baza presupune utilizarea unei modulatii de tipul M-PSK, caz in care toate punctele
pot sd se deplaseze, doar inspre exterior, in limitele unor sectoare radiale. Ins3,
datoritd caracterului mai general al modulatiei M-QAM, la care nu este permisa
modificarea coordonatelor la toate punctele, in prezenta tezd vom considera acest
tip de modulatie. Din punct de vedere matematic, problema minimizarii valorii
maxime a PAPR pentru tehnica ACE, poate fi scrisa in urmatoarea forma :

min maxe[n] j
CeSpce n
(4.104)

x[n]= x[n]+ c[n] = = sz+Ck ).ei2mkn/N

unde C reprezinta setul de vectori extinsi Cx pe domeniul de valori Spce impus

de catre algoritmul utilizat. Deci in cazul ACE reducerea PAPR nu se realizeaza prin
cresterea numitorului ci pe baza scaderii numaratorului, obtinandu-se un regim mai
favorabil pentru amplificatorul de putere din structura transmitatorului.

Q A

~
~
~

Regiune extinsa

a constelatiei
® ,0 (o o :

Punct interior ® Punct marginal

din constelatie din constelatie

Figura 4.64. Constelatia extinsa de puncte, de tip 16-QAM, utlilizata in tehnica ACE. Zonele
rectangulare indicd domeniul de valori admise pentru punctele marginale.
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Pentru semnalul OFDM, ale carui esantioane au valori complexe, problema enuntata
mai sus poate fi rescrisa sub urmatoarea forma:

min E
CeSace (4.103)

xlkl« friy -’ <€ kelo.N-1,E>0

unde E reprezinta amplitudinea maxima a semnalului prelucrat, iar kg reprezinta

linia cu indicele k al matricii IFFT. Deoarece obtinerea unei solutii optimale pentru
aceasta constrangere cuadratica bazatda pe o functie obiectiv liniara este foarte
dificila, in practica se folosesc algoritmi iterativi mult simplificati. Unul dintre acesti
algoritmi utilizeaza o abordare de tipul ‘proiectiei pe seturi convexe’ (POCS), ce are
proprietati optimale, Tnsa prezinta o convergenta lentda. Fiecare dintre iteratiile
acestui algoritm, contin urmatorii pasi [124]:

1) Incepand cu un bloc de date X, reprezentand un simbol OFDM format din
N esantioane in domeniul frecventd; se calculeaza transformata IFFT,
pentru a obtine reprezentarea in domeniul timp, notata cu x .

2) Evalueaza PAPR si continua, daca aceasta marime este mai mare decat un
prag dat, sau numarul de iteratii admise este epuizat.

3) Se limiteazd in amplitudine fiecare esantion x[n]:|x[n]-ej9[”], conform
tehnicii clipping standard, de unde se obtine:

2] {A x[n,  |x[n]<A

.eje[”], |x[n] >A - (4.106)

4) Calculeazd X prin intermediul aplicdrii transformatei FFT asupra semnalului
limitat x din domeniul timp.

5) Aplicd constrangerile ACE asupra setului de elemente ale lui X, ceea ce
implica restaurarea coordonatelor initiale pentru punctele reprezentand
interiorul constelatiei de tip M-QAM, si ajustarea coordonatelor punctelor
corespunzatoare exteriorului acestei constelatii, prin limitarea deplasarilor
spre margini. Astfel se obtine o reprezentare in domeniul frecventa, notata

X , conform constelatiei extinse de puncte.
6) Apreciaza numarul de esantioane a caror amplitudine a fost limitata si daca
acest numar este mai mare decat un prag dat, executa o nouad iteratie

incepand cu primul pas, pentru X = X.

Avand in vedere faptul ca pentru nivelurile uzuale ale amplitudinii maxime A,
numarul de esantioane de limitat este relativ mic in raport cu numarul total de
esantioane ale secventei de semnal din domeniul timp ce alcatuieste simbolul OFDM,
numarul de operatii nenule poate fi redus. Acest lucru se poate realiza daca se tine
cont de liniaritatea operatiei FFT, conform cdreia reprezentarea in domeniul
frecventa a semnalului limitat este:

X = X +C = FFT(x) = FFT(x[n] + c[n]) , (4.107)
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avand semnalul diferenta complex in domeniul timp, scris sub forma urmatoarei
expresii algebrice conditionale:

0, x[n] < A
l= 14 o)) e, Ix[n}>A | (4.108)

Un alt aspect important al acestei tehnici, este modul in care constrangerile
ACE sunt aplicate asupra esantioanelor de semnal din domeniul timp. Din punct de
vedere teoretic, conditia necesara si suficientd este cea de a forta atat componenta
reald cat si cea imaginara a amplitudinii complexe, sa ramana in domeniul de valori
ce garanteaza distanta minima dintre punctele constelatiei, asa cum este aratat in
Figura 4.65. Conform acestei diagrame, esantioanelor corespunzatoare punctelor de
colt, le este permisa cresterea valorilor ambelor componente, in timp ce
esantioanelor marginale laterale le este permisda doar cresterea unei singure
componente, functie de directia laturii pe care se afla. Astfel, pentru esantioanele
situate pe o latura paraleld cu axa numerelor reale le este permisa marirea
modulului valorii componentei imaginare si vice-versa. Daca pentru aceste puncte
laterale, aplicarea constrangerilor ACE se rezuma la a restaura valoarea intiala la
una din coordonate, in cazul punctelor de colt, aceasta operatie necesita prelucrarea
matematicd a ambelor componente ale amplitudinii complexe, astfel incat degyx+ sa

fie readus la valoarea minima de zero. Acest lucru poate fi realizat simplu, daca cele
doua valori sunt tratate independent, aceasta fiind solutia cea mai frecvent utilizata.
Generalizarea acestei metode de proiectie a punctelor marginale conform diagramei
din Figura 4.66, poate conduce la rezultate similare in ceea ce priveste reducerea
PAPR utilizdnd un numar mai mic de iteratii, Insd doar cu pretul degradarii
performantei BER. Acest lucru este evident, dat fiind faptul ca relaxarea
constrangerilor impuse acestor puncte, conform inegalitdtii dspa < dmjn, conduce la

o scadere a_distantei minime dintre punctele aldturate aflate la marginea
constelatiei. In oricare dintre variante, restul punctelor, aflate in interiorul
constelatiei, reprezentate doar in Figura 4.64, sunt intotdeuna fortate Ia
coordonatele intiale, operatie ce poate fi implementata extrem de simplu, prin
copierea valorilor corespunzatoare din cadrul secventei originale.

O solutie alternativa, este cea in care aducerea punctului ihapoi in spatiul de
valori admise, se realizeaza doar prin cresterea modulului amplitudinii complexe
suficient de mult, pentru a asigura indeplinirea constrangerii ACE separat pentru
fiecare dintre componente, conform diagramei reprezentate in Figura 4.67. Aceasta
abordare, necesita un calcul matematic mai laborios, precum si tratarea mai multor
cazuri particulare, fapt ce conduce la o crestere semnificativa a numarului de
operatii. De asemenea, un alt inconvenient al acestei modalitati de proiectie a
punctelor marginale ale constelatiei este cresterea mai pronuntatd a energiei medii
a semnalului prelucrat, asa cum se poate remarca si din compararea celor doua
diagrame explicative. Totusi, datorita imbunatatirii eficientei de reducere a PAPR,
aceasta abordare poate fi considerata o solutie plauzibila.
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dspa punct exterior

5 ; .-~ original
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Figura 4.65. Detalii referitoare la constelatia extinsa de tip M-QAM, utilizatd de catre tehnica

AQ

ACE.

punct exterior
_- original

punct exterior dupa
constrangerea ACE

punct exterior
dupa clipping

I

»
|

Figura 4.66. Detalii referitoare la cazul particular corespunzator constelatiei extinse de tip 16-

QAM, utilizata de catre tehnica ACE.
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Figura 4.67. Detalii referitoare la constelatia extinsa de tip M-QAM, utilizata de catre tehnica

Una dintre tehnicile derivate utilizeaza un ‘gradient inteligent de proiectie

ACE.

’

(SGP), ce presupune ca la fiecare iteratie, doar o fractiune din efectul de limitare al
amplitudinii esantioanelor sa fie preluata in semnalul modificat. Aceasta abordare
reprezinta si diferenta fata de algoritmul de tip POCS, unde semnalul diferenta este
preluat intotdeauna in intregime. Daca admitem ca reducerea PAPR se face separat
pentru fiecare simbol OFDM, atunci acest algoritm poate fi descris prin urmatorii

pasi [124]:
1) Pentru un bloc de date X, reprezentand un simbol OFDM format din N
esantioane in domeniul frecventd, calculeazd transformata x = IFFT(X).
2) Se determina semnalul limitat )?[n], conform relatiei (4.106) utilizata si de
catre algoritmul precedent.
3) Se calculeaza semnalul diferenta din domeniul timp, conform expresiei:
xdlip[n] = x[n]-x[n] , (4.109)
4) Pentru fiecare esantion, se calculeaza proiectia vectorialda, conform cu

urmatoarea expresie :

Kprojln] = Re(x[n] xc,,p )/|x[n] (4.110)

unde Re() reprezintd partea reald a numérului complex considerat, iar ()*
indicd valoarea complex conjugata a marimii considerate.

BUPT



184

4.Tehnici de reducere a PAPR

5)

6)

7)

8)

9)

Calculeaza coeficientul de ajustare J, pentru toate esantioanele la care
factorul de proiectie este mai mare ca zero, Kkprjn]>0, utilizand

urmatoarea relatie:

Xmax — |X[n]

Kproj [”] - Kproj [”max] '

uln] = (4.111)

unde Xmax = max(]x|) , iar nmax reprezinta indicele acestui esantion.

Optional, daca se doreste ca cresterea puterii semnalului sa fie mentinuta
sub un anumit nivel, al carui PAPR este specificat de amplitudinea maxima
X/im, atunci, pentru esantioanele la care este indeplinitd conditia

Xmax — HIn]- Xclip[nmax ] < xjim , relatia anterioard se inlocuieste cu:

uln] = Xmax ~ Xlim
|Xc/ip[nmax] (4.112)

Calculeaza semnalul modificat, prin aplicarea unei fractiuni din semnalul
diferenta la semnalul original, conform expresiei:

x[n] = x[n]+ tmin - xcipln] (4.113)

unde Wmjn = min(u) . Dacd aceastd valoare este negativd, atunci algoritmul

se opreste la acest pas.
Determina reprezentarea din domeniul frecventa a acestui semnal, prin

efectuarea transformarii X = FFT(%).

Aplica constrangerile ACE asupra semnalului obtinut la pasul precedent,
pentru a elimina efectul distorsiunilor neliniare. Aceasta operatie, implica

utilizarea unei functii de tipul X :ace_constr(X), a carei implementare se

bazeaza pe una din cele doua metode de mentinere a coordonatelor
punctelor in cadrul constelatiei extinse, asa cum este aratat in diagramele
prezentate anterior. Acest semnal reprezintd noua secventa de date ce
urmeaza a fi prelucrata la urmatoarea iteratie.

Daca numarul maxim de iteratii a fost depadsit, sau nivelul minim al PAPR
urmarit a fost atins, algoritmul se opreste.

Ca o solutie alternativa la aceasta tehnica, in lucrarea [96] am propus o tehnica
derivata, ce presupune ca proiectia graduald a vectorilor inspre exteriorul
constelatiei extinse sa se realizeze printr-o compresie progresivd doar a varfurilor de
semnal, ce depasesc un prag apriori stabilit. In acest sens, noua tehnica utilizeaza
un algoritm de proiectie graduala in baza unei compresii (CGP) conform cu o functie
cvasi-liniara de forma celei prezentate in cadrul sectiunii dedicata tehnicilor de
compresie. Alegand in mod corespunzator coordonatele punctului de tranzitie dintre
componenta liniard si cea neliniard, compresia semnalului conform cu functia
neliniara descrisa prin intermediul expresiei (4.75) va conduce la o limitare
diferentiata si progresiva a varfurilor de semnal, ldsénd toate celelalte esantioane
nemodificate. Fiecare simbol OFDM astfel obtinut este supus constrangerilor ACE,
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astfel incéat la final se ajunge tot la o prelucrare liniara, asemeni celorlalte tehnici de
acest tip. Admiténd ca prelucrarea semnalului se face separat pentru fiecare simbol
OFDM, algoritmul ACE-CGP se deruleza conform urmatorilor pasi:

1)

2)

3)

4)

5)

6)

7)

8)

Admitand ca datele de intrare sunt sub forma a N esantioane complexe
reprezentand un simbol OFDM in domeniul frecventda, determina
reprezentarea in domeniul timp, aplicdnd transformata x = IFFT(X).

Determina valorile caracteristice xmaxzmax(]x|), xmean:mediaQXD

J1/2

respectiv. X¢p, =[E[|X|2j’kCR , unde kcg reprezintd coeficientul de

limitare prestabilit.
Stabileste pragul ajustabil, sub forma unei functii ce variaza intre valorile
limitd [X¢hr, Xmax], anterior evaluate. In cazul de fatd, pentru aceast

functie s-a considerat o variatie liniara conform expresiei:

R-m m
Xadi = —— X — - X
adj = o Xmax T Xthr (4.104)

I

unde m reprezinta indexul iteratiei curente, iar R este numarul total de
iteratii efectuat de acest algoritm.

Stabileste punctul de tranzitie, ce caracterizeaza functia cvasi-liniara
descrisa de expresia (75), conform cu urmatoarele formule:

Px = Xthr / X
{ X thr max (4.105)

Py = Xthr / Xadj

Efectueaza compresia varfurilor de semnal conform functiei de compandare
de tipul fuip(x)= A-sgn(x)~gc/,-n0x|/A), considerand amplitudinea de
normalizare A= max(]x|). Pentru a pastra valorile originale la restul

esantioanelor, semnalul compandat se scaleaza in mod corespunzator.
Astfel, aceste doua operatii sunt descrise prin intermediul relatiei:

Xt
Xcmp[n] = felin(x[n])- % ' (4.106)

Determina reprezentarea in domeniul frecventa a acestui semnal, aplicand
transformata Xc¢mp = FI—T(xcmp).
Aplica constrangerile ACE conform cu o functie X :ace_constr(Xcmp), a

carei implementare este in concordantd cu una din metodele descrise
anterior.
Obtine noua reprezentare in domeniul timp a simbolului OFDM, aplicand

transformata x = IFFT()?). Daca numarul total de iteratii a fost depasit, sau

s-a ajuns la o valoare PAPR acceptabild in raport cu un prag prestabilit,
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algoritmul se opreste aici. in caz contrar, se repeta executia fncepand cu al
doilea pas.

9) Optional, daca se doreste o diminuare a deplasarilor in cadrul constelatiei
extinse, atunci se va prelua doar o parte din semnalul diferentd, in baza
expresiei :

X[n] = x[n]+ p - ()'\('[n] - x[n]) , (4.107)

10) De asemenea, pentru ca reprezentarea numerica a celor doud componente
ale valorilor complexe corespunzatoare vectorilor modulatori sa se incadreze
intr-un interval dat, se poate recurge la o limitare superioara a deplasarilor
punctelor in cadrul constelatiei extinse. In acest sens, dupa efectuarea

transformatei Fourier X = FI—T(f(), se determina:

x[n] = sgnlreal(%[n])- min(real(%[n]) Are )+

j-sgn imag()?[n]) -min(imag()?[n]), Aim) ' (4.108)

unde Are si Aj;m sunt limitele superioare ale celor doud componente ale

esantioanelor complexe. Daca numarul total de iteratii nu a fost depasit, se
continua executia acestui algoritm incepand cu primul pas.

Pentru a aprecia performantele tehnicilor de tip ACE, am considerat ca secventa de
date de intrare, continutda in semnalul OFDM compus din N = 256 subpurtatoare
modulate 16-QAM, este formata din blocuri de date ale caror elemente nu sunt
corelate intre ele. Simularile au fost efectuate pentru cazul in care, algoritmii ACE-
POCS si ACE-SGP efectueaza un numar fix de opt iteratii, in cadrul carora limitarea
semnalului se face cu un raport faté de valoarea medie kcg =2, si un factor de
supraesantionare p = 8. Pentru algoritmul ACE-CGP a fost considerata functia de
compresie cvasi-liniara avand parametrul de compresie ¢ = 0.85, ce este aplicata
repetitiv, in cadrul aceluiasi numar de iteratii. De asemenea, pentru acest algoritm,
s-a considerat si limitarea superioara a coordonatelor punctelor in cadrul constelatiei
extinse, conform factorilor de amplitudine A.¢ /max(]real(pconst[m]]) = 2, respectiv

Aim / max(imag(peonst [M])) = 2, unde peonstlm] m e {1...M} reprezintd multimea

de puncte din cadrul constelatiei standard M-QAM utilizate. in cazul in care acesti
algoritmi utilizeaza prima modalitate de constrédngere a decalajelor coordonatelor
punctelor marginale ale constelatiei, eficienta de reducere a PAPR este conform
curbelor CCDF, a caror reprezentare graficd este data in Figura 4.68. Se poate
remarca faptul ca cele doua tehnici adaptive, de tip SGP si CGP, conduc la o
diminuare mai semnificativa a varfurilor de semnal, doar cu pretul unei sensibile
degradari a peformantelor BER, asa cum este aratat in Figura 4.69. Pentru semnalul
astfel obtinut in urma prelucrarii cu acesti algoritmi, distributia punctelor in cadrul
constelatiei extinse este conformd cu diagramele din Figura 4.72, Figura 4.73,
respectiv Figura 4.74. Daca mentinerea coordonatelor in cadrul constelatiei extinse
se realizeaza conform cu cea de-a doua metoda prezentatd, atunci acesti algoritmi
au eficientele de reducere a PAPR asemdnatoare, conform cu diagramele CCDF din
Figura 4.70. Insa, de aceasta datad, cresterea amplitudinii acestor vectori, conduce la
o degradare mai pronuntata a performantelor BER, conform cu diagramele din
Figura 4.71.
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CCDF (Pr[PAPR>PAPRO])

N
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Reducerea PAPR utilizand tehnica ACE

+ Semnalul Original
O dupa ACE POCS
% dupa ACE SGP
X dupa ACE CPR

T
|
|
|
8 9 10 1 12
PAPRO [dB]

Figura 4.68. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizand tehnica ACE,

BER

Figura 4.69. Performanta

aplicand primul mod de constrédngere a coordonatelor.

BER(SNR) al semnalului OFDM dupa aplicarea tehnicii ACE
=

+ Semnalul Original
O dupa ACE POCS
* dupa ACE SGP
X dupa ACE CPR

[ T N Y I

SNR [dB]

aplicarea tehnicii ACE, aplicand constragerile de tipul I.

BER a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtatoare dupa
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Figura 4.70. Reducerea PAPR a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256, utilizand tehnica ACE,

BER

Figura 4.71. Performanta BER a semnalului OFDM 16-QAM cu N=256 subpurtatoare dupa

CCDF (Pr[PAPR>PAPRO])
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8
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aplicand al doilea mod de constrangere a coordonatelor.

BER(SNR) al semnalului OFDM dupa aplicarea tehnicii ACE
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T - O dupa ACE POCS

7777777777777777777 % dupa ACE SGP

——————————— X dupa ACE CPR
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aplicarea tehnicii ACE, in conformitate cu constrangerile de tipul II.

14
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Dispersia punctelor in constelatia extinsa
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Figura 4.72. Distributia punctelor in cadrul constelatiei extinse, corespunzdtoare tehnicii ACE-
POCS.
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Figura 4.73. Distributia punctelor in cadrul constelatiei extinse, corespunzdtoare tehnicii ACE-
SGP.
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Dispersia punctelor in constelatia extinsa

|
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-2} ‘ I
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e

Figura 4.74. Distributia punctelor in cadrul constelatiei extinse, in cazul tehnicii ACE-CGP.

Este de mentionat faptul ca aceasta degradare a BER are un caracter relativ
si trebuie privita doar din perspectiva raportului de putere dintre semnalul util si
zgomot. Altfel spus, pentru un zgomot aditiv alb gausian al canalului de comunicatii
ce are un nivel energetic absolut fixat, cresterea amplitudinii vectorilor
corespunzatori punctelor marginale ale constelatiei, astfel incat distanta minima
dintre doua puncte invecinate sa ramana constanta, conduce la o putere mai mare
pentru semnalul util, ceea ce inseamna o imbunatdtire a calitatii comunicatiei de
date. Insd, in context relativ, unde puterea zgomotului din canal se raporteaza la
puterea semnalului util, performantele BER(SNR) scad corespunzator. Acest lucru
este de inteles, daca luam in considerare raportul dintre amplitudinea maxima a
vectorilor modulatori si distanta minima dintre doua puncte alaturate. Acesta este si
motivul pentru care in cadrul tehnicii derivate ACE, am aplicat si limitarea
superioara a domeniului de valori pentru componentele vectorilor modulatori.

La finalul acestei sectiuni, este de mentionat faptul ca in literatura de
specialitate au fost propuse si alte tehnici ACE derivate [125][126][127], care
utilizeaza alte metode de a mari eficienta de reducere a PAPR.

4.13. Alte tehnici

Pentru reducerea amplitudinii varfurilor de semnal, au fost elaborate si alte
tehnici, dintre care amintim tehnica erorii deliberate, ce presupune modificarea
valorii unor biti din componenta simbolului OFDM, astfel incat reprerezentarea in
domeniul timp sa prezinte un nivel PAPR mai scazut [128-129]. In acest caz,
comunicatia de date trebuie sa utilizeze un cod detector si corector de erori suficient
de bun, pentru a restabili semnalul original la receptor. De asemenea, alte tehnici
presupun utilizarea transformatei Wavelet, insa aceste tehnici nu reprezinta obiectul
de studiu al prezentei teze [130-131].

BUPT



5. TEHNICI HIBRIDE DE REDUCERE A PAPR

5.1. Criterii de combinare a tehnicilor standard

Asa cum am putut remarca din capitotul anterior, fiecare dintre tehnicile de
reducere a PAPR existente, are diferite caracteristici specifice, astfel incat alegerea
unei solutii concrete depinde mult de caracteristicile echipamentelor si canalului de
comunicatii utilizat. De asemenea, modul de implementare al tehnicilor mentionate
are un impact major asupra eficientelor acestora. Altfel spus, avantajele si
dezavantajele acestor tehnici pot avea o pondere mai mare sau mai mica, functie de
valorile parametrilor specifici, ce intervin in cadrul algoritmilor utilizati. Spre
exemplu, tehnica SLM are o eficientd de reducere a PAPR direct dependenta de
numarul de reprezentari multiple ale semnalului original. Utilizarea unui numar mare
de combinatii permite o diminuare mai pronuntatd a varfurilor de semnal, insa
cresterea acestuia peste un anumit prag va conduce la o saturare, fapt ce reprezinta
un castig mic in eficienta de reducere a PAPR in raport cu numarul de operatii
efectuate. O situatie similara se regdseste si in cazul tehnicii PTS, unde numarul
prea mare de iteratii si de faze nu aduce un castig semnificativ, insa efectuarea
numarului mare de transformate de tipul IFFT reprezintd un dezavantaj major. Un
alt inconvenient al acestor tehnici este si faptul ca numarul de operatii creste si la
receptor, care in situatiile in care informatia auxiliara aferentd nu este disponibil3,
este nevoit sa efectueze un numar identic de iteratii pentru identificarea semnalului
original. Limitarea eficientei datoritd numarului de iteratii si implicit al numarului de
operatii se regaseste si la tehnicile de precodare cat si la cele de intretesere
(interleaving) de subpurtatoare. Este adevarat ca utilizarea platformelor electronice
ce permit calculul de tip paralel, permite o imbunatatire a vitezei de calcul, insa si in
acest caz cresterea oricat de mult a numarului de reprezentari multiple pentru
semnalul original nu aduce un beneficiu considerabil, iar costurile suplimentare vor
creste pe masura peformantelor dispozitivelor integrate utilizate. Nici in cazul
celorlalte tehnici liniare nu se pot obtine eficiente de reducere a varfurilor de semnal
oricat de mari. In cazul tehnicii TR aceasta limitare a eficientei se datoreaza
numarului relativ redus de subpurtatoare alocate acestui scop in raport cu numarul
de subpurtdtoare utilizate pentru transmiterea datelor efective. Utilizarea unui
numar mic de subpurtdtoare rezervate reducerii PAPR se datoreaza atat benzii
limitate disponibile pentru transmiterea simbolurilor OFDM, céat si impactului asupra
numarului de operatii efectuate de catre algoritmii iterativi specifici acestei tehnici.
In mod similar si in cazul tehnicii TI, numarul de tonuri la care se aplica insertia
vectoriala de semnal este redus, tot din considerente de complexitate
computationala. Un caz aparte este cel al tehnicii ACE, unde obtinerea unor
reprezentari diferite pentru semnalul original, este limitata de raportul dintre
numarul de puncte situate pe marginea constelatiei, in raport cu numarul total de
simboluri distincte utilizate. De asemenea, nici in cazul tehnicilor neliniare, eficienta
de reducere a PAPR nu poate fi marita oricat de mult. Daca avem in vedere tehnica
clasica de limitare a amplitudinii semnalului, atunci motivul pentru care aceasta
eficienta nu poate creste oricat de mult este degradarea ratei erorii de bit, conform
cu pragul de saturare considerat.
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192 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

Si in cazul tehnicii de compresie a amplitudinii semnalului, rata erorii de bit
reprezinta un impediment in cresterea eficientei de reducere a PAPR, dat fiind faptul
ca o crestere prea mare a gradului de compresie devine aproape similara cu o
limitare de semnal. Acest lucru se datoreaza erorilor de calcul, dar mai ales faptului
ca diminuarea diferentelor intre doua esantioane va conduce la o decompresie mai
puternic afectata de zgomotul din canal. O compensare partiala a acestei probleme
poate fi obtinuta prin utilizarea tehnicilor de compresie adaptiva, insa in acest caz
trebuie avut in vedere faptul ca numarul suplimentar de functii de compresie,
conduce la cresterea numarului de opearatii ca in cazul tehnicilor liniare.

In aceste conditii, pentru cresterea eficientei de reducere a PAPR este
necesara adoptarea unor tehnici hibride, care sa permita exploatarea concomitenta
a diferitelor insusiri a tehnicilor standard mentionate anterior. Desigur, compunerea
tehnicilor standard nu poate fi facutda oricum. Pentru a obtine un castig in ceea ce
priveste eficienta de reducere a varfurilor de semnal, trebuie ca tehnicile
componente sa aiba principii de operare diferite, care sa permita modificarea
diferitelor aspecte ale semnalului original. Totodatda, concatenarea unor tehnici
standard trebuie sa tina cont de tipul de prelucrare impus de algoritmul utilizat, cat
si de formatul semnalului rezultat in urma aplicarii acestuia. In acest sens, trebuie
tinut cont de clasificarea tehnicilor standard considerate, conform cu Tabelul 5.1.
Comparand profilele acestor tehnici, in functie de tipurile de prelucrare si clasele de
algoritmi aferente acestora, putem deduce strategia de obtinere a metodelor
combinate.

Tehnica Tip Clasa Algoritm | Impact asupra Impact asupra
Prelucrare erorii de bit latimii de banda
SLM liniara, iterativ, nu nu
dom. frecv. modif. faze
PTS liniara, iterativ, nu nu
dom. frecv. modif. faze
TR liniara, iterativ,
. nu da
dom. frecv. adaugare tonuri
TI liniara, iterativ, nu nu
dom. frecv. insertie tonuri
Precodare liniara, iterativ,
nu nu
dom. frecv. transformare
Cod. Erori liniara, iterativ, da nu
dom. frecv. modif. vectori
ACE pseudo-liniara, iterativ
dom. timp si (optional), partial nu
frecv. modif. vectori
Clipping neliniara, neiterativ,
. L ! da nu
dom. timp limit. amplit.
Compresie | cvasi-neliniar, neiterativ, .
- . . partial nu
dom. timp amplif. nonlin.
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 doua tehnici
standard care sa difere prin tipul de prelucrare sau clasa algoritmului utilizat. In
acest fel, se obtine o crestere a eficientei de reducere a PAPR, noua tehnica
combinata mostenind partial sau integral, caracteristicile tehnicilor componente. De
exemplu, combinarea unei tehnici liniare cu una dintre tehnicile neliniare, va
conduce la o tehnica hibrida, iterativd, ce va avea un impact mai scazut asupra
performantei BER, decat in cazul in care aceeasi eficientd de diminuare a varfurilor
de semnal ar fi obtinuta doar prin intermediul tehnicii neliniare considerate. Daca
obiectivul este obtinerea unei tehnici combinate care sa nu afecteze performanta
BER, atunci trebuie alese doua tehnici standard liniare. O astfel de solutie ar putea fi
obtinuta prin compunerea unei tehnici ce obtine reprezentari multiple ale semnalului
original prin modificarea fazelor vectorilor modulatori, cu una dintre tehnicile ce
utilizeaza tonuri suplimentare. Deoarece in acest caz, ambele tehnici componente
presupun utilizarea unor algoritmi iterativi si tehnica compusa va avea aceeasi
trasatura. Un tip de combinatie aparte este cea in care ambele tehnici sunt
neliniare. Practic, acest caz se rezuma la compunerea tehnicii clipping cu cea de
compresie a reprezentarii semnalului util in domeniul timp. Este de mentionat faptul
ca dacd admitem ca semnalul original neprelucrat este reprezentat numeric cu
ajutorul unor numere binare de lungime limitata, amplitudinea acestuia nu va putea
avea valori oricat de mari. Acesta este cazul limitarii de amplitudine intrinseci
circuitelor digitale considerate si nu o operatie de clipping intentionata. O alta
limitare implicita este cea efectuata de catre amplificatorul de putere. Asa cum am
putut vedea in cadrul celui de-al doilea capitol al acestei teze, dispozitivele
amplificatoare introduc distorsiuni neliniare asupra semnalului util. Daca in unele
cazuri, aceste distorsiuni se rezuma la simpla limitare a amplitudinii semnalului, in
alte cazuri pot aparea si fenomene suplimentare cum este atenuarea sau efectul de
memorie. Din aceastd cauzd, pentru a contracara caracterul partial imprevizibil al
acestui tip de limitare, este necesara o limitare controlata, la un prag cunoscut, mai
mic decat cel intrinsec acestor dispozitive electronice. Astfel, cand mentionam
tehnica de clipping, ne referim la tehnica de clipping intentionat, care de cele mai
multe ori este urmata de o operatie de filtrare in domeniul frecventa, al carei scop
este cel de a inlatura zgomotul produs de distorsiunile din afara benzii de trecere a
semnalului util. Tinand cont de variantele posibile ce conduc la tehnici hibride, ce
prezinta o imbunatatire a eficientei de reducere a PAPR, putem distinge urmatoarele
cazuri, indicate in Tabelul 5.2.

In urmatoarele sectiuni ale acestui capitol, vom exemplifica cateva dintre aceste
tehnici, prezentdnd rezultatele obtinute, in ceea ce priveste eficienta totalda de
reducere a PAPR, perfomantele BER, cat si complexitatea computationala.

Tip prelucrare
tehnica combinata

Impact asupra ratei

Clasa Algoritm erorii de bit

liniara - liniara Iterativ nu
liniard - neliniara partial iterativ partial
neliniara - neliniara Neiterativ da

Tabelul 5.2. Clasificarea tehnicilor combinate de reducere a PAPR.
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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 si propuse in cadrul
prezentei teze si reprezinta cea mai intuitiva forma de compunere a tehnicilor
standard existente in prezent. Ideea de a utiliza un asemenea tip de tehnica
compusa a pornit tocmai de la observatia faptului cd un numar prea mare de iteratii
nu aduce un beneficiu semnificativ in ceea ce priveste eficienta de reducere a PAPR,
insa conduce la o crestere semnificativa a numarului de operatii. Dintre tehnicile
mixte posibile, au fost studiate urmatoarele combinatii: SLM-Limitare, PTS-Limitare,
TR-Limitare, TI-Limitare si Precodare-Compresie. Pentru fiecare dintre aceste tehnici
hibride se prezinta curbele caracteristice de tip CCDF(PAPR) si BER(SNR), precum si
distributia statisticd a amplitudinii esantioanelor semnalului fnainte si dupa
prelucrare. Acolo unde este cazul, cand prelucrarea in domeniul frecventa implica o
schimbare a formatului simbolurilor OFDM, se vor prezenta si spectrele in domeniul
frecventad, atat pentru semnalul original cat si pentru cel prelucrat. De asemenea, se
prezinta si un calcul estimativ al numarului de operatii, functie de caracteristicile
semnalului si parametrii algoritmilor utilizati, acest lucru fiind semnificativ, atunci
cand este vorba de alegerea valorilor parametrilor pentru algoritmii tehnicilor
componente. In unele cazuri, tehnica hibridd propusa a fost obtinutd prin
combinarea unor tehnici standard derivate, prezentate in cadrul capitolului anterior.
Din acest motiv, acest capitol se axeaza pe studiul rezultatelor obtinute prin
compunerea tehnicilor mentionate.

5.2.1. Metoda hibrida SLM-Clipping

Aceastd tehnicd de reducere a PAPR reprezintd prima tehnica hibrida
studiata si propusa in [106][132], fiind obtinutda prin compunerea seriald a unei
tehnici de tip SLM cu o tehnica de limitare. De regula, operatia propriu-zisa de
limitare a amplitudinii semnalului este urmata de un bloc de filtrare in domeniul
frecventa al carui scop este de a elimina zgomotul din afara benzii de trecere si de a
diminua efectele neliniare prezente in componentele spectrale ale semnalului util.
Astfel, diagrama bloc corespunzatoare acestei tehnici combinate este cea prezentata
in Figura 5.1.

r T T T T T T

: Tabel cu secvente | :

I ‘diferente fazoriale’ [~ I i

| x |

l | : Limitator Filtru dom. '

L | FT—> amplitudine =) frecventa #>
|

| A |

[ IFFT =N Evaluator | !___leﬂ’fg________________l

| PAPR |

:SLM |

Figura 5.1. Schema bloc a metodei hibride SLM-Clipping.
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Conform acestei scheme bloc, in prima etapa se realizeaza o transformare liniara a
semnalului OFDM original, prin aplicarea unor decalaje de faza care sa minimizeze
nivelul PAPR, dupa care semnalul rezultat este aplicat limitatorului de amplitudine ce
elimina varfurile de semnal ramase. Deoarece operatia de limitare in domeniul timp
introduce un zgomot datorat distorsiunilor neliniare, la final se efectueaza o operatie
de filtrare in domeniul frecventd, asa cum a fost prezentat in cadrul capitolului
anterior, in sectiunea dedicata tehnicii clipping. Datorita acestui mod de prelucrare,
numarul de varfuri de semnal cat si amplitudinea acestora fiind reduse, zgomotul
introdus de blocul limitator este semnificativ mai redus decat dacd, pentru
reducerea acestora s-ar utiliza doar tehnica de clipping. De asemenea, admitand ca
varfurile de semnal ce reapar in urma filtrarii au o amplitudine si o frecventa de
aparitie mult diminuate, putem afirma ca noua tehnica garanteaza o limitare a
varfurilor de semnal in jurul valorii de prag.

Pentru aprecierea performantelor acestei tehnici hibride, am considerat ca
blocul de prelucrare SLM utilizeaza K ={16,32} secvente diferite, ale caror
elemente pot avea Q = 4 valori distincte, iar blocul de limitare utilizeaza un raport
dintre valoarea de varf si cea medie de CR={2,3,4} dB. Pentru cazul in care
semnalul OFDM este format din N =128 subpurtatoare independent modulate 16-
QAM, eficienta de reducere a PAPR pentru diferitele combinatii ale parametrilor
mentionati este conform curbelor CCDF prezentate in Figura 5.2. Se poate remarca
faptul ca utilizarea unui numar mai mare de reprezentari multiple respectiv scaderea
pragului de limitare, conduc la o crestere a eficientei de reducere a PAPR.
Comparand curbele CCDF corespunzatoare tehnicii hibride cu cele de referinta, ce
corespund tehnicii SLM standard, putem remarca faptul ca aplicarea tehnicii de
limitare la un prag relativ mare, de CR =4, dupa prelucrarea cu SLM folosind
K =16 iteratii, este echivalentda cu utilizarea tehnicii SLM standard cu K = 32de
variante pentru semnalul util original. De asemenea, se poate remarca faptul ca
utilizarea a K =32 reprezentari diferite pentru semnalul original, ofera o
imbunatatire nesemnificativa a eficientei de reducere a PAPR, fata de cazul in care
numarul de variante distincte este K =16. Insa, o imbunatatire considerabila se
obtine prin scaderea valorii de prag la care se face limitarea amplitudinii. Utilizarea
tehnicii de limitare, ca solutie alternativa la utilizarea unui numar mare de
reprezentdri alternative ale semnalului OFDM, pe langa faptul ca determina o
reducere semnificativa a numarului de operatii, asigura si o diminuare considerabila
a domeniului de valori ale modului semnalului util, conform curbelor reprezentate in
Figura 5.3. Daca valoarea de prag utilizata este relativ mare, atunci distorsiunile
neliniare sunt relativ mici, nsa daca aceasta valoare limita este micsorata,
degradarea ratei erorii de bit creste considerabil, conform curbelor BER, pentru
cazul comunicatiei prin canalul AWGN, reprezentate in Figura 5.4. Dat fiind faptul ca
de multe ori, comunicatiile de date se efectueaza in canale cu fading, am luat in
considerare si cazul in care informatia este transmisa printr-un canal cu doua cai cu
acelasi timp de propagare, ce sunt caracterizate cu ajutorul distributiei Rice. Pentru
una din cdi este considerata distributia cu parametrii specifici 0;=0.2 si r;=0.1,

cu o atenuare de a; = 0.9, iar pentru cealaltd cale am considerat distributia Rice cu
0>=0.4 si rp=0.1, si o atenuare de a;=0.1. In aceste conditii, perfomantele

BER prezinta o degradare mai mare, conform curbelor reprezentate in Figura 5.5.
Este de remarcat diferenta de aproximativ o decada intre curbele corespunzatoare
pragului de limitare CR = 4 si curbele corespunzatoare valorii de prag CR = 3.
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Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida SLM-Clipping cu Filtrare

-
o\

CCDF (PH{PAPR>PAPRO)])

[

=
(=}

+ Semnalul Original
O cu SLM - nr. min. de

iteratii

% cu SLM - nr. max. de iteratii
¥ cu SLM 16 var.; Clip:
[>cu SLM 16 var.; Clip:
<] cu SLM 16 var.; Clip:
/\ cu SLM 32 var.; Clip:
YV cu SLM 32 var.; Clip:
_3|| O cu SLM 32 var,; Clip:

FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, 1T=1, CR=3.00
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.00
FL=4, IT=1, CR=4.00

2 3 4 5

T T
| |
| |
| |
8 9 10 1"

6 7
PAPRO [dB]

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

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

tehnica hibrida SLM-Clipping.
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10

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride CLM-Clipping cu Filtrare

-+ Semnalul Original

O cu SLM - nr. min. de iteratii
% cu SLM - nr. max. de iteratii
¥ cu SLM 16 var.; Clip:
[> cu SLM 16 var.; Clip:
<] cu SLM 16 var.; Clip:
A\ cu SLM 32 var.; Clip:
YV cu SLM 32 var.; Clip:
[ cu SLM 32 var.; Clip:

FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.00
FL=4, 1T=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.00
FL=4, 1T=1, CR=3.00
FL=4, IT=1, CR=4.00

BER

SNR [dB]

Figura 5.4. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM

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

prelucrat cu tehnica hibridéd SLM-Clipping.
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Degradarea performantelor BER, poate fi compensata cu ajutorul codurilor
detectoare si corectoare de erori, insa si In aceste conditii, aceste curbe pun in
evidenta faptul ca tehnica de limitare nu poate fi utilizata cu orice valori de prag.
Pentru alegerea valorilor pentru parametrii celor doua tehnici componente, un
aspect important este complexitatea computationalda. Dintre implementarile
optimizate ale transformatei Fourier, cele mai cunoscute sunt FFT Radix2 respectiv
SplitRadix. Ulterior au fost elaborate si alte tehnici modificate, care sa obtina
performante de precizie similare, reducand numarul de operatii cu aproximativ 5%.
Totusi, datoritd simplitatii expresiei analitice, pentru evaluarea complexitatii
computationale a tehnicii SLM, am considerat transformata FFT SplitRadix. Despre
cresterea numarului de operatii in functie de numarul de esantioane prelucrate ne
puteam face o impresie, daca analizam graficul din Figura 5.6, ce descrie aceasta
caracteristica pentru tehnicile FFT mentionate anterior, tinand cont de urmatoarele
expresii:

NOPEFT _Radix2 = 5 - Nes '/ng(Nes) ' (5.1)
NOPEFT _ splitRadix = 4+ Nes - 1092(Nes)— 6 - Nes + 8 , (5.2)

unde Ngg reprezintd numarul de esantioane de intrare ce urmeaza a fi prelucrate de

catre algoritmii FFT mentionati mai sus.
Pentru aprecierea complexitatii computationale a tehnicii SLM, trebuie tinut cont si
de numarul de operatii efectuate de catre celelalte blocuri componente.

x10° Numarul de operatii pentru FFT

IlRadix-2 !
Il Split Radix i
BlRadix Modificat [~ 1~~~ """ """~~~

4.5

Nr. operatii
N w
(4 w (%)) B

N

-
o

N=128 N=256 N=512 N=1024 N=2048 N=4096 N=8192
Nr. elemente

Figura 5.6. Numarul de operatii corespunzator diferitelor tipuri de transformate FFT
optimizate.
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5.2. Tehnici combinate cu prelucrare de tip liniar-neliniar 199

Unul dintre acestea este modulatorul de faza, care efectueaza cate o inmultire
complexa pentru fiecare subpurtatoare, fapt ce necesitd un numar de operatii
elementare ce poate fi usor obtinut, utilizand expresia:

NOPyg =4-N . (5.3)

Apoi, avand in vedere faptul ca selectia semnalului de transmis necesita o analiza in
domeniul timp, ce implica calculul modulului fiecarui esantion, dar si a marimii
PAPR, la complexitatea computationald a tehnicii SLM trebuie addugate
cuantumurile de operatii date de expresiile:

NOPampL = 10 - Nes (5.4)
NOPpppr = 2-Negg + 14 . (5.5)

Desigur, aceste relatii sunt aproximative, fiind deduse in baza unor considerente ce
sunt prezentate in cadrul sectiunii dedicate, de la sfarsitul acestui capitol.

Tindnd cont de numarul de iteratii, factorul de supraesantionare si expresiile de mai
sus, numarul de operatii elementare efectuat de catre algoritmul iterativ SLM este:

NOPs; = K - (NOPwr (N) + NOPrer  spiitradix (N - fse ) +

NOPampL (N - fse )+ NOPpapRr(N - fse ) = . (5.6)
—K-(N-(4+12 Ffso)+ N -foo - (4-l0g>(N - fse)-6)+ 22)

Pe de alta parte, blocul de limitare efectueaza un numar de comparatii egal cu
numarul de esantioane, dar diminuarea amplitudinii este efectuata doar pentru o
parte dintre acestea, conform ratei de trecere peste pragul impus. Din acest motiv,
numarul de operatii aferent acestui bloc poate fi aproximat cu expresia:

2
NOPcp =N - fep - 2+10-exp[—2A””’2 ] , (5.7)
e

Iar pentru blocul de filtrare in domeniul frecventd, care are de efectuat doua
transformate de tip FFT si un set de resetari la zero pentru esantioanele inserate
suplimentar, numarul de operatii necesar este:

NOPe T =2 NOPFFT_SpIitRadiX(N o)+ N - (fse — 1) = (5.8)

=N -(fse - (8-10gs(N - fse)-11)-1)+ 16 '
Urmarind succesiunea etapelor de prelucrare din cadrul diagramei bloc a tehnicii
hibride, putem remarca faptul ca tehnica de limitare necesita utilizarea modulelor
esantioanelor deja calculate. Astfel cd, in contextul unei implementari optimale ce
evita calculul redundant, tinand cont de expresiile prezentate anterior, numarul de
operatii necesare tehnicii compuse de tip SLM-Clipping, pentru cazul general cand
blocul neliniar efectueaza un numar de Nj; iteratii, este :
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200 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

NOPsipm _cLp _FLT = NOPspy — NOPampy +

5.9
Njt - (NOPampy + NOPcLp + NOPE,T) (>-9)

In Figura 5.7 am reprezentat grafic, dependenta numarului de operatii al tehniciilor
standard de tip SLM si Clipping, cat si al tehnicii hibride, functie de numarul de
subpurtatoare al simbolului OFDM, pentru cazul in care factorul de supraesantionare
este fse =4, iar numarul de iteratii al blocurilor de limitare si filtrare este Nj =1.

Din aceasta diagrama se poate remarca cresterea rapidd a numarului de operatii
functie de dimensiunea cadrului OFDM, dar si functie de numarul de reprezentari
alternative, motiv pentru care un numar mare de iteratii SLM este de evitat. Avand
in vedere faptul ca limitarea intentionata la un prag dat a semnalului util garanteaza
o reducere controlata a PAPR, utilizarea tehnicii hibride este mai avantajoasa decét
tehnica SLM standard. Totodata, asa cum se poate remarca si din Figura 5.7,
reducerea numarului de iteratii SLM compenseaza semnificativ cresterea numarului
de operatii, corespunzator tehnicii de limitare cu filtrare, fapt ce reprezintd un
avantaj important al tehnicii hibride. Astfel, complexitatea computationala in raport
cu puterea de calcul a platformei electronice considerate, reprezinta un criteriu
important in stabilirea parametrilor tehnicii compuse.

7 Numarul de operatii pentru tehnica SLM-CLP

ElSLM: Nr.iter=2
ElSLM: Nriter=8 |_ —  _—_ ____ e e RN S ]
Il SLM: Nr.iter=16 |
PSLM: Nriter=24 |- — 1 _ _ _ _ L ______
EECLP+FLT ‘ |

Ml Total: Nr.iter=2 |- — +— - - — — — i RN [
[l Total: Nr.iter=8 I I
Il Total: Nr.iter=16 |- — + — — — — — — L S S ]
Il Total: Nr.iter=24

Nr. operatii
N

-
N

[ i L e e T

0.6

0.4

0.2

Figura 5.7.

N=1024 N=2048 N=4096

Nr. elemente

ale simbolului OFDM.

Numarul de operatii necesare tehnicii hibride SLM-Clipping pentru diferite lungimi
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5.2.2. Metoda hibrida PTS-Clipping

Dat fiind asemanarea dintre tehnicile liniare SLM si PTS, aceasta tehnica
hibrida este similara cu tehnica combinata prezentata anterior, atat din punctul de
vedere al eficientei de reducere a PAPR cat si al complexitatii computationale.
Totusi, unele diferente pot aparea daca se are in vedere permutarea blocurilor, asa
cum am prezentat n lucrarea [133], unde tehnica PTS presupunea i
interschimbarea blocurilor. Aceastd procedurda de intretesere a unor grupuri de
subpurtatoare, permite o imbunatatire suplimentara a PAPR, insa presupune si
efectuarea mai multor iteratii atat la emitator cat si la receptor. Acest aspect a fost
si motivul pentru care am propus o metodd de indexare a blocurilor de
subpurtatoare, astfel incat, procedura de identificare a blocului sa fie mai simpla. In
cazul in care blocurile nu sunt interschimbate, aceasta metoda poate fi folosita
pentru transmiterea informatiei auxiliare, necesara identificarii decalajului de faza
aplicat subpurtatoarelor blocului corespunzator. Astfel, dat fiind faptul ca
subpurtatoarele pe care este transmisa informatia efectiva, sunt supuse unor
modificari de faza aleatoare, iar amplitudinea acestora nu poate fi modificatd in
contextul unor modulatii de tip M-QAM, decéat cu pretul introducerii unor simboluri
suplimentare, metoda propusa presupune utilizarea unor subpurtatoare aditionale,
destinate exclusiv transmiterii informatiei auxiliare. Avand in vedere faptul ca si
aceste subpurtatoare pot fi supuse unor modificari de faza, produse de canal,
codarea informatiei este realizatd sub forma diferentei de faza dintre o
subpurtatoare de referinta si cea care contine informatia propriu-zisa. Pentru
diminuarea efectelor de atenuare si zgomot, generate de canalul de comunicatii,
pentru aceste subpurtatoare am considerat o amplitudine relativ mare, sau cel putin
egala cu media modulului vectorilor corespunzdtori constelatiei de puncte
considerate. Inserarea acestor tonuri auxiliare in simbolul OFDM poate conduce la o
degradare semnificativa a PAPR. Pentru a contracara acest inconvenient, am
introdus in antetul fiecdrui bloc, pe lIanga cele doua tonuri mentionate, si doua tonuri
de compensare, de aceeasi amplitudine, insa cu faze opuse. In acest caz, formatul
simbolului OFDM modificat este conform diagramei din Figura 5.8. Pozitia tonurilor
de compensare a fost aleasa ca fiind imediat langa tonurile ce codeaza datele
auxiliare, in vederea minimizarii diferentelor de frecventa dintre acestea. Acest
subansamblu de purtdtoare se poate situa la inceputul, sfarsitul sau in interiorul
blocurilor considerate, astfel ca optional, pentru o determinare mai usoara a locatiei
acestuia, se pot introduce si niste subpurtatoare nule, care sa deserveascd ca
referinta de pozitie. In mod evident, extinderea simbolului OFDM pe mai multe
subpurtatoare va conduce la scdderea debitului mediu de date per subpurtdtoare,
fapt ce poate reprezenta un dezavantaj, daca numarul de blocuri este mare in raport
cu numarul de subpurtatoare al semnalului in format original. Totodata,
amplitudinea marita a tonurilor suplimentare conduce si la o usoara crestere a
puterii semnalului transmis. Faptul ca acest surplus de putere nu se regaseste in
subpurtatoarele ce contin datele utile, reprezintd inca un motiv de a evita un numar
prea mare de blocuri cu acelasi decalaj de faza in cadrul simbolului OFDM cu format
modificat.

Pentru a aprecia eficienta de reducere a PAPR a tehnicii hibride PTS-Clipping
am considerat ca semnalul OFDM format din N = 256 subpurtatoare independente,

modulate 16-QAM, este impartit in M = {4;8} blocuri compacte ce contin si tonurile

auxiliare grupate conform diagramei deja mentionate, pentru care am ales
amplitudinea egala cu media vectorilor constelatiei modulatoare. Asupra
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202 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

subpurtatoarelor din componenta acestor blocuri se aplicda o modificare de faza
conform unor seturi ce contin K = {2;8} valori distincte posibile. Impunand ca blocul

de limitare sa utilizeze un prag de CR = {2.0;3.5}dB, eficienta de reducere a PAPR

este conform curbelor CCDF din Figura 5.9. Ca si in cazul tehnicii hibride prezentata
anterior si de aceasta data, cresterea numarului de reprezentari alternative sau
scaderea pragului de limitare, conduce la o crestere a eficientei de reducere a PAPR.
Desigur, o limitare mai proeminentda a semnalului util conduce la o ingustare a
distributiei statistice a valorilor amplitudinii esantioanelor, conform cu diagramele
reprezentate in Figura 5.10, dar si la o degradare a performantelor BER in canalul
AWGN, conform curbelor din Figura 5.11. Pentru a pune in evidenta scaderea
performantelor BER in canalele cu interferenta, am considerat un model similar,
compus din doua cai de propagare ale caror caracteristici statistice sunt indentice cu
cele mentionate in sectiunea anterioara. Similitudinea dintre tehnicile SLM si PTS
face ca performantele BER sa fie identice, ceea ce inseamna ca utilizarea aceluiasi
model de canal este redundanta. Din acest motiv, in cazul simularilor pentru aceasta
tehnica, am considerat un decalaj de un esantion intre cele doua cai de propagare,
in contextul unui semnal supraesantionat cu un factor de fse =5, caz in care

performantele BER sunt conform curbelor reprezentate in Figura 5.12, pentru fiecare
dintre variantele considerate.

A «
. marker bloc _- subpurtatoare date
# il
Bloc 1 Bloc 2 Bloc 3
/ \ \
A 7 N
Amplitudine yd \ AN
£ N A
subpurtatoare date Frecventd
Legenda:
Ton Referinta Faza Ton Index Bloc Ton Spatiu/Delimitare
Ton #1 de compensare Ton #2 de compensare Subpurtdtoare date

Figura 5.8. Formatul unui simbol OFDM segmentat in blocuri indexate cu ajutorul unor
subpurtatoare alocate acestui scop.
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Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida PTS-Clipping cu Filtrare

-
o\

CCDF (PH{PAPR>PAPRO)])

[

=
(=}

O cu PTS:
% cu PTS:
¥< cu PTS:
[> cu PTS:
<] cuPTS:
A cuPTS:
Y cu PTS:
4| O cuPTS:

+ Semnalul Original

4 blocuri, 2 faze ; Clip:
4 blocuri, 2 faze ; Clip:
4 blocuri, 8 faze ; Clip:
4 blocuri, 8 faze ; Clip:
8 blocuri, 2 faze ; Clip:
8 blocuri, 2 faze ; Clip:
8 blocuri, 8 faze ; Clip:
8 blocuri, 8 faze ; Clip:

CR=2.00
CR=3.50
CR=2.00
CR=3.50
CR=2.00
CR=3.50
CR=2.00
CR=3.50

Figura 5.9. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite
PTS-Clipping, in cazul unui semnal OFDM cu

5 6

PAPRO [dB]

Distributia amplitudinilor semnalului OFDM

0.1 T T T T T : :
I I I -+ Semnalul Original
! { ! O cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip: FL=4, IT=1, CR=2.00
0.09- - - - - - f: ******* : — — = — 1 % 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
0087 =~~~ T SR\ T 17 77 7| < cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip: FL=4, IT=1, CR=2.00
| | A\ cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip: FL=4, IT=1, CR=3.50
007 - - - — [ ‘r __ ' _ _ |V cuPTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip: FL=4, IT=1, CR=2.00
| \ | O cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip: FL=4, IT=1, CR=3.50
| | | | | | |
L N L L - _____
0.06 | | | | | |
| | | | | |
w | | | | | |
0 0.05F - - 4-—-—=== Fo—— == | i - —— == e - = === —o
o | | | | | | |
| | | | | | |
| | | | | | |
0.04f - - e (I T T [ [
| | | | | | |
| | | | | | |
003 ML - ___ Lo oo NN [ Lo [
| | | | | | |
| | | | | |
| | | | | |
0.02-f—---—+4------ === 1= = === N~ - - ——-— +t--—-—--- I——=-=-=--q
| | | | | | |
| | | | | |
| | | | | |
0014~~~ -~~~ -p -~~~ [ R O~ T T T T T [
| | | | | |
| | | | |
0 I I I I
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.02 0.03 0.04
Amplitudine

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

cu tehnica hibridd PTS-Clipping.

valori ale parametrilor tehnicii hibride
N=256 subpurt. 16-QAM.
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BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride PTS-Clipping cu Filtrare

~+ Semnall

ul Original

O cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:
> cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:
¥ cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:
[> cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:
=| <] cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:
A cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:
Y cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:
[ cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:

FL=4, IT=1, CR=2.00
FL=4, 1T=1, CR=3.50
FL=4, IT=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50
FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50
FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50

BER

SNR [dB]

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

prelucrat cu tehnica hibridé PTS-Clipping.

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride PTS-Clipping cu Filtrare

—I---— T —---= =

~+ Semnal

ul Original

O cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip
% cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip:
—————————— ¥ cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip
[> cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip:

10 tozczc=dz=z===zl== =| <] cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip

A cuPTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip:
—| V cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip
: [J cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip:

FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50
FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50
FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50
FL=4, 1T=1, CR=2.00
FL=4, IT=1, CR=3.50

BER

SNR [dB]

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

prelucrat cu tehnica hibrida PTS-Clipping.
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Spectrul Semnalului OFDM dupa procesarea cu tehnica PTS-Clipping

-40 7 T T T T T T T ™ T i
| | | | | | | | | | |
| | | [ Iy | | | | |
| | | AL X — s Y | |
R & ./ AV/AV/ AN
45 | | | i/ Y -ﬁ |
| | | |
| | | |
| | | |
w0 --4---"-ft-=—--{- A"t -~~~ ——tq-F -~ T
T | | | |
@ | | | |
k=) | | | |
< Lo ___L____ | ) S A
9 -55 | | | |
T | | | |
° | | |
o | | |
8 60F--"d-———+-———— R
g | | |
3 | | |
o | | |
ﬁ 65 | | |
o R I R T e T T T T T T
-‘% : : ~+ Semnalul Original :
S | | O cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip: CR=2.00 \ |
0 .70 - - 4‘ —— - % cu PTS: 4 blocuri, 2 faze ; Clip: CR=3.50 - \-\ %~ '-——— +--—
X cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip: CR=2.00
[> cu PTS: 4 blocuri, 8 faze ; Clip: CR=3.50
75k — — o= ) - g R Q cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip: CR=2.00 | _ _ E—_—
R | | A\ cu PTS: 8 blocuri, 2 faze ; Clip: CR=3.50 | |
| | | YV cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip: CR=2.00 | | |
8 | | | O cu PTS: 8 blocuri, 8 faze ; Clip: CR=3.50 | | |
) -1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Frecventa [norm]

Figura 5.13. Densitatea spectrald 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
densitatii spectrale de putere a semnalului util, conform cu diagramele din Figura
5.13. Se pot remarca atat variatiile din interiorul benzii de trecere, corespunzatoare
zonelor unde se situeaza tonurile auxiliare, dar si largirea acesteia (care corespunde
la o scadere a eficientei spectrale a transmisiei) conform cu numarul total de
subpurtatoare din componenta simbolului OFDM expandat. Aceasta modificare a
simbolului OFDM reprezintda o diferenta substantiala intre cele doua tehnici, ce
determina un alt raport intre avantaje si dezavantaje. Asa cum am mentionat deja,
transmiterea informatiei auxiliare este favorabila receptorului, care va avea mai
putine operatii de efectuat, insa acest lucru conduce si la un consum energetic
(proportional cu largimea de banda si amplitudinea tonurilor suplimentare, introduse
in simbolul OFDM) mai ridicat. Facand abstractie de reformatarea simbolurilor
OFDM, performantele celor doua tehnici hibride sunt aproximativ aceleasi,
diferentele dintre curbele CCDF(PAPR) din Figura 5.9 si Figura 5.2 si dintre curbele
BER(SNR) din Figura 5.11 si Figura 5.4 respectiv din Figura 5.12 si Figura 5.5
datorandu-se numarului diferit de subpurtatoare din componenta semnalului OFDM
si a utilizarii unui prag de limitare diferit pentru unele cazuri. De asemenea, este de
precizat faptul ca similitudinea dintre aceste doua tehnici hibride se regaseste si in
marimea complexitatii computationale, care si in acest caz este descrisa de aceleasi
relatii prezentate anterior. Din acest motiv, putem spune ca pentru alegerea
parametrilor tehnicilor standard de prelucrare se folosesc aceleasi criterii ca si in
cazul tehnicii hibride prezentata anterior.

BUPT



206 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

5.2.3. Metoda hibrida TR-Clipping

Desi este compusa dupa acelasi principiu, aceasta tehnica hibrida reprezinta
o alternativa la tehnicile combinate prezentate anterior, datorita caracteristicilor
specifice tehnicilor de tip TR, asa dupa cum rezulta din [134]. Fiecare simbol OFDM
de la intrare, este expandat prin addaugarea de tonuri rezervate pentru reducerea
PAPR. Daca simbolul OFDM este astfel format incat sa contina la inceput un set de
subpurtatoare nealocate, atunci aceasta procedura se reduce la alegerea unui set de
tonuri. Apoi, utilizand tabela ce contine pozitiile tonurilor rezervate, respectiv tabela
cu valori admise pentru modularea acestora, algoritmul TR va genera diferite
secvente de valori ce vor fi aplicate acestor tonuri. Pentru fiecare dintre combinatii
se evalueaza 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 contin si date
redundante, zgomotul provocat de distorsiunile neliniare introduse in semnalul
OFDM prin operatia de limitare va avea un impact mai mic asupra subpurtatoarelor
ce contin datele utile. Aceasta diminuare a efectelor neliniare este proportionald cu
raportul dintre puterea zgomotului ce se regaseste in benzile de frecventa alocate
subpurtatoarelor TR si puterea totald a simbolului OFDM. Este evident faptul ca
pentru a evita un numar exhaustiv de operatii, este de dorit ca numarul de
subpurtatoare TR sa fie relativ mic. Acest fapt, conduce la o diminuare a raportului
de puteri mentionat, cu atat mai mult cu cat lungimea simbolurilor OFDM este mai
mare. Astfel, pentru a mentine acest raport la un nivel care sa conduca la o
contracarare semnificativa a degradarii performantelor BER, se poate opta pentru
introducerea unui set suplimentar de subpurtatoare nealocate, in masura in care
latimea de banda admisa pentru semnalul util ce urmeaza a fi transmis admite acest
lucru. Ca si in cazul tehnicilor combinate precedente, pe langa performanta BER, un
criteriu important in alegerea valorilor pentru parametrii de prelucrare, este si
complexitatea computationala.
Pentru evaluarea exactda a acestui parametru, trebuie avut in vedere numarul
suplimentar de subpurtatoare introdus in simbolul OFDM, ce conduce la o crestere
moderata a numarului de operatii necesare pentru calculul FFT.

Y |

: Generator combinatii | Tabela Alocare :

| de vectori modulatori [ Tonuri Rezervate I

| | b

| t I Ir Clipping |

: Tabela Valori I :

o % admise TR : | |

. g e Modulator | : Limitator |
c - TR t=—>{ Amplitudine | !

: %‘8 M : ' U :

£

| |YE | |

I ¢ Evaluator : | I

I IFFT —N PAPR [ Filtru Dom. I

I | : Frecventd =

I TR I I

Figura 5.14. Schema bloc a tehnicii hibride TR-Clipping.
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in cazul tehnicii TR secventiale, numarul de operatii este direct proportional cu
numarul de iteratii si poate fi aproximat cu urmatoarea expresie:

NOPrr_sc =Py K-((P: +N) - fsg -(4-log>((P: + N)-fsg )-6)+8)- (5.10)
(1+fpp)+12-(Pr +N)-fgg +15) ’ '

unde N este numarul de subpurtdtoare de date, P, este numarul de tonuri
rezervate utilizate din totalul de P; tonuri disponibile, K este numarul de valori
posibile pentru fiecare dintre aceste tonuri, fgg este factorul de supraesantionare,
iar fnp reprezintd un coeficient ce descrie cresterea numarului de operatii necesare
efectuarii transformatei FFT, datoritd faptului ca numarul de elemente nu este o
putere a lui 2, a carui valoare este de aproximativ 2.5%. De asemenea, avand in

vedere numarul extins de subpurtatoare, pentru operatiile de limitare si filtrare,
numarul de operatii se determina cu urmatoarele expresii:

2
—Aji
NOPcp = (N +Pr) foe .[2+10~exp[—2 ””} ] , (5.11)
e

NOPe T = 2-NOPepr (N + Pr) - fsg)- (1 + Fap ) + (N + Pr) - (Fse — 1) =

. 5.12
N+ ) fae (8- 10g2(N + Br) fae)-12)- (1 Frp)+ (W + ) -(fee - 1) * 52
in baza acestor relatii putem aprecia numarul total de operatii necesare tehnicii
hibride de tipul TR-Clipping, ca fiind:

NOPrr_sc _cLp_FLT = NOPrr_sc — NOPampp +

' (5.13)
Nit - (NOPampL + NOPcLp + NOPeT)

unde N, este numarul de iteratii din cadrul blocului neliniar, care de cele mai multe

ori poate fi omis. Admitand ca factorul de supraesantionare are o valoare moderata
de fgg =4, 1n Figura 5.15 am reprezentat numarul total de operatii necesare atat

tehnicii hibride cat si tehnicilor standard componente, functie de numarul de
subpurtatoare din componenta simbolului OFDM original, pentru cazurile in care
num&rul de tonuri rezervate poate fi P =1{4,8;12}, iar num&rul de valori admise

modularii acestora poate fi K = {3;5;9}. Din aceast grafic, se poate remarca faptul

ca unele dintre combinatii conduc la o crestere semnificativ mai mare a numarului
de operatii necesare algoritmului TR secvential. In aceste conditii este de dorit ca
fmbunatatirea PAPR sa fie realizata prin scaderea pragului de limitare si utilizarea
unui numar modest de subpurtatoare TR sau de valori admise pentru acestea. Acest
lucru este sugerat si de diferenta dintre numarul de operatii necesare acestei tehnici
hibride si numarul de operatii necesare tehnicilor hibride de tip SLM-clipping sau
PTS-clipping, pentru unele dintre cazurile considerate. Nu in ultimul rénd, in ceea ce
priveste complexitatea computationald, trebuie mentionat faptul ca in cazul altor
tehnici TR, precum cea cu grupare de purtatoare, numarul de operatii creste
semnificativ, proportional cu numarul de iteratii, caz in care cresterea eficientei de
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208 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

reducere a PAPR prin configurarea corespunzatoare a blocului neliniar este solutia
preferabila.

Pentru aprecierea caracteristicilor de procesare ale acestei tehnici hibride,
am considerat ca semnalul OFDM format din N = 256 subpurtdatoare modulate 16-
QAM cu blocuri de date avand o distributie aleatoare uniformad, este expandat prin
inserarea a R =24 tonuri rezervate, dintre care jumatate pe partea laterala
inferioara, iar restul pe partea laterald superioara a benzii de trecere. Dintre aceste
subpurtatoare, P:{4,8,12} tonuri sunt utilizate pentru reducerea PAPR, putand fi

modulate conform constelatiei de puncte reprezentata in Figura 5.16. Algoritmul TR
utilizat efectueaza o evaluare secventiala a tuturor valorilor posibile pe réand, pentru
fiecare dintre tonurile rezervate. Odata ce parametrul PAPR a fost minimizat, se
trece la urmatoarea subpurtdtoare rezervata, pana la epuizarea intregului set.
Pentru blocul de prelucrare neliniara, s-a considerat ca pragul de limitare poate avea
una din valorile CR:{2.5,'3.25,'4.0} si se efectueazd o singurd iteratie. Pentru

aceste valori ale parametrilor de procesare, eficienta de reducere a PAPR obtinuta
este conform curbelor CCDF reprezentate in Figura 5.17. Este de remarcat ca
aplicarea tehnicii de limitare conduce la o imbunatatire a eficientei de reducere a
PAPR, fatd de oricare dintre cazurile tehnicii TR secventiald considerata drept
referinta. In mod evident, cresterea numarului de subpurtatoare TR active, respectiv
scaderea pragului de limitare, conduc la o crestere semnificativa a eficientei de
reducere a PAPR si o modificare a distributiei valorilor amplitudinii semnalului util
conform cu diagramele din Figura 5.18. Desigur, limitarea amplitudinii conduce la
introducerea unoi zgomot suplimentar, motiv pentru care perfomanta BER pentru
fiecare dintre cazurile considerate, Tn contextul unui canal AWGN, este conform
curbelor din Figura 5.19.

116X 107 Numarul de operatii pentru tehnica TR-CLP
11'27-TR:nrApurt=4,nr.vaI=3 77777717 7777777 1777777771 7777777 1777 IR
10.s{ I@TR: nr.purt=4, nrval=5 |- - - — — _ AR ————— e m——— N R
10.4{I@TR: nr.purt=4, nrval=9 |- - - - - - e - - B e
107 M@ TR: nr.purt=8, nr.val=3 ******:* ******* :*******{ ******* :*** - — - —
9.6 TR: nr.purt=8, nr.val=5 |- - - - - — T = === 9= -- T
9.2 TR: nr.purt=8, nrval=9 |- -~ -~ — Fommmm- - - dA------= il M
8.81[ITR: nrpurt=12, nrval=3 |-~~~ ~~ P o A i A
8'4’|:|TR: nr.purt=12, nr.val=5 T T T T [ R I
81ITR: nr.purt=12, nrval=9 [ """~ TTT T T T T [ ot T T T T N I
7-2’-CLP+FLT ””” Fo o oo I ol |
o2/ MlTComb.: nrpurt=4,nrval=3 |~ TTTTTTTCTTTTTTATITIT) ]
6.4 Il TComb.: nr.purt=4, nrval=5 | ‘f 77777777777777 ﬂ‘ 777777 | ]

I
6l Il TComb.: nrpurt=4, nrval=9 | _ L ____ : 7777777 4
5.6||HBTComb.: nr.purt=8, nr.val=3 I |

5.0/ ITComb.: nrpurt=8, nrval=5 | __ ___L_______ [ -
4.g{HlTComb.: nr.purt=8, nr.val=9 |- _ _ _ _ _ o=
4.4H Il TComb.: nr.purt=12, nrval=3 |- - - — — _ L
4{IM@TComb.: nrpurt=12, nrval=5 |- - - - - - L______ ' ______ | I
HIEMlTComb.: nr.purt=12, nr.val=9 |- - — — - — I

Nr. operatii

N=512 N=1024 N=2048
Nr. elemente

Figura 5.15. Numarul de operatii necesare tehnicii hibride TR-Clipping pentru diferite lungimi
ale simbolului OFDM original.
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-
(=)

CCDF (Pr[PAPR>PAPRO0])

-
(=)

Cuadratura

Constelatia de puncte destinata modularii tonurilor rezervate

3 L
I I I I I I I I I I I
| | I I | | | | | | |
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1 L
| | I | | | I I | | |
I I I I I I I I I I I
| | I I | | | I | | I
0'57777777777\777\777T777777\777\777\7777777\777
I I I I I I I I I I I
| I I I I | I I I I |
OF--04-~--—--—--Fr-——-1--8---—--—-1t--1-- -0
I I I I I I I I I I I
I I I I I I I I I I I
OB —— 4 ——A———lm— — b — —— 4 —— ——— — b — = — — 4 — — —— — |
I I I I I I I I I I I
I I I I I I I I I I I
[ D N O IO PR
| | I | | | I | | | |
I I I I I I I I I I I
| | I | | | | I | | |
'1'5777T777777\777\777\7777777\777\777\7777777\777
I I I I I I I I I I I
I I .5\ I I I I I I .7\ I
A e e Bl el B Bt e il st Sl R
I I I I I I I I I I I
I I I I I I I I I I I
B R e i e e 1 o Rl e i e B
I I I I I I I I I I I
I I I I I I I I I I I
_3 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
3 25 2 15 -1 -05 0 05 1 15 2 25 3
In-Faza

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida TR-Clipping cu Filtrare

5.16. Constelatia de puncte utilizata pentru modularea subpurtatoarelor TR.

<+ Semnalul Original
O cu TR - nr. min. de subpurtatoare

% cu TR - nr. max.

X cu 4TR,; Clip:
[>cu 4TR.; Clip:
<] cu 4TR.; Clip:
/A cu 8TR.; Clip:
V cu 8 TR, Clip:
[ cu 8TR,; Clip:
O cu12 TR.; Clip:
3% cu 12 TR.; Clip:
%2 cu 12 TR.; Clip:

de subpurtatoare

FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00

12

Figura 5.17. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii
hibride TR-Clipping, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtatoare modulate 16-QAM.
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210 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR
Distributia amplitudinilor semnalului OFDM
0.09 : : :
‘ ‘ 1 1 —+ Semnalul Original
| | | O cu TR - nr. min. de subpurtatoare
0.08- - - — - - - I_ _ A BNA - - - — [ > cu TR - nr. max. de subpurtatoare
} } } } X cu 4 TR.; Clip: FL=4, IT=1, CR=2.50
| | | | >cu 4TR; Clip: FL=4, IT=1, CR=3.25
0.07F - —— - — - )/ S ., [ < cu 4TR.;Clip: FL=4, IT=1, CR=4.00
‘ | | | Acu 8TR; Clip: FL=4, IT=1, CR=2.50
| | | V cu 8TR,; Clip: FL=4,1T=1, CR=3.25
006 - — M o N Ocu 8TR; Clip: FL=4, IT=1, CR=4.00
} | | & cu12 TR, Clip: FL=4, IT=1, CR=2.50
| | ) | Y cu 12 TR;; Clip: FL=4, IT=1, CR=3.25
005 - — -\ _____ L S %2 cu 12 TR.; Clip: FL=4, IT=1, CR=4.00
LDL | | | | | | |
= l l l l : l l
0.04- - - - T - - - - T - - T - —
| | | | | | |
| | | |
| | | | | | |
0.03- - i Rt T AN T - - == T —
| | | | | |
| | | | | |
| | | | | | |
0.021- —— === + === -—-———- - - ——— - —— === - - === +-—--== —
| | | | | | |
| | | | | | |
| | | | | | |
0.01-fF - - — — |- — — — — — [T - - — - — = 4= = NNy - - - - — |- — — — — — 4= —
| | | | | |
| | | | | |
| | | | | |
0 | | | | |
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.0 .0, .04
Amplitudine

Figura 5.18. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat

cu tehnica hibridd TR-Clipping.

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride TR-Clipping cu Filtrare

~+ Semnalul Original
O cu TR - nr. min. de subpurtatoare
% cu TR - nr. max. de subpurtatoare

X cu
>cu
<l cu
A cu
YV cu
O cu
Ocu
< cu
X cu

4 TR.; Clip:
4 TR.; Clip:
4 TR.; Clip:
8 TR.; Clip:
8 TR.; Clip:
8 TR.; Clip:
12 TR.; Clip:
12 TR.; Clip:
12 TR.; Clip:

FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50

1
1

1, CR=3.25
1, CR=4.00

BER

6
SNR [dB]

Figura 5.19. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM

prelucrat cu tehnica hibrida TR-Clipping.
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Pentru aprecierea performantelor BER in canal multi-cale cu interferente, am
considerat o propagare pe doud cdi, ce introduc cate un zgomot multiplicativ cu
distributie de tip Rice. Pentru aceste cai am considerat ca parametrii au aceleasi
valori ca si in cazurile anterioare, adica 0;=0.2, r;=0.1, a; =0.9, respectiv

05=0.4, rp=0.1, a; =0.1, iar intérzierea dintre cdi conduce la un decalaj de un
esantion in conditiile unui factor de supraesantionare de fgg = 5. Astfel, efectuénd o

transmisie de date prin acest canal utilizand semnalul OFDM cu format conform
cerintelor tehnicii TR, se obtin curbele BER(SNR) reprezentate in Figura 5.20. Asa
cum este de presupus, un prag de limitare mai scazut determina o degradare mai
pronuntata a performantelor BER, avand un nivel de limitare mai ridicat.

Un alt aspect important al tehnicii hibride TR-Clipping este caracteristica de
densitate spectrald de putere a semnalului rezultat in urma prelucrarii. Asa cum se
poate observa in Figura 5.21, partile laterale ale benzii de trecere a semnalului
prezinta unele variatii mai mari, conform vectorilor modulatori ai subpurtatoarelor
TR. Dat fiind faptul ca am considerat ca numarul variabil de tonuri rezervate, a fost
obtinut prin utilizarea unei parti corespunzator proportionala dintr-un set fix de
subpurtatoare rezervate, extinderea latimii de bandda este aceeasi pentru toate
combinatiile alese. Aceastd expandare a benzii de terecere a semnalului util,
reprezinta principalul dezavantaj al tehnicii TR si ca atare si a tehnicii hibride TR-
Clipping. Chiar si in aceste conditii, aceasta tehnica reprezinta o solutie viabila, dat
fiind faptul ca la receptor nu este necesarda nici o operatie suplimentara, pentru
refacerea semnalului original.

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride TR-Clipping cu Filtrare
10 p==== F====o === === I e 1 :

-+ Semnalul Original

Z11 O cu TR - nr. min. de subpurtatoare

% cu TR - nr. max. de subpurtatoare

X cu 4 TR.; Clip: FL=4, T=1, CR=2.50

“IOcu 8TR.
O cu12TR.
Y cu12TR.
32 cu 12 TR.

>cu 4TR;
<lcu 47TR;
Acu 8TR;
Vcu 8TR;

Clip:
Clip:
Clip:
Clip:
; Clip:
; Clip:
; Clip:
; Clip:

FL=4,1T=1,
FL=4, IT=1,
FL=4,1T=1,
FL=4, IT=1,
FL=4,1T=1,
FL=4, IT=1,
FL=4, 1T=1,
FL=4, IT=1,

CR=3.25
CR=4.00
CR=2.50
CR=3.25
CR=4.00
CR=2.50
CR=3.25
CR=4.00

Figura 5.20. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal cu fading a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida TR-Clipping.
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Spectrul semnalului OFDM dupa procesarea cu tehnica TR-Clipping

a T T T T T T T ™ T T
| | | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | |
_40777J‘77,,J‘;,,,,L | : | :,,,,J‘,,f
| | | |
| | | |
| | | |
’ﬁ"45’77‘\7777‘r7777 . | e .
E | | | |
% | | | |
= | | | |
) I [ Oy [ A N U NN S A [ A
2 50 | | | |
T I I I I
® | | | |
° | | | |
DB Ak [
1:) | | | |
2 : : + Semnalul Original : :
2—607777‘7777‘7 77777777 OcuTR-nr.min.tonuri |+ | | R
% ! ! i ! % cu TR - nr. max. tonuri ! ! !
= | | || X cu 4TR,;Clip: CR=2.50 | , | |
I | | | [>cu 4TR,; Clip: CR=3.25 | | |
i e e ity (il '~ <lcu 4TR;Clip: CR=4.00 | =+ -~ —{f—=—-l-———d-—
‘ ‘ . |Acu 8TR;Clip: CR=250 | ‘ ‘
| | | V cu 8TR,; Clip: CR=3.25 | | |
ok -4 ___1L oo {_ 1 0Ocu 8TR;Clip: CR=4.00 | _ & ____ No_ | ___1__ |
‘ . | Ocu12TR; Clip: CR=2.50 | ‘
I I ¥ cu 12 TR,; Clip: CR=3.25 | |
75 : : X cu 12 TR,; Clip: CR=4.00 : :

-0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6
Frecventa [norm]

Figura 5.21. Densitatea spectrald de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-
QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride TR-Clipping.

5.2.4. Metoda hibrida TI-Clipping

Ca o solutie alternativa la tehnica hibrida prezentata in sectiunea anterioara,
aceasta tehnica hibrida presupune concatenarea tehnicii TI standard cu tehnica
clipping, eficienta acesteia fiind prezentata in lucrarea [135]. Dat fiind faptul ca
tehnica hibrida mosteneste insusirile tehnicilor componente, de aceastd data
prelucrarea semnalului nu necesita expandarea benzii de trecere. Insa, datorita
insertiei tonurilor auxiliare Tn subpurtatoarele ce contin date utile, receptorul este
nevoit sa efectueze o detectie ce necesita mai multe comparatii, conform
constelatiei de puncte extinsa. Ca si in cazul celorlalte tehnici combinate cu
prelucrare de tip liniar-neliniar, scopul utlilizarii tehnicii de limitare este de a elimina
varfurile de semnal ce au ramas in urma prelucrarii liniare. De asemenea, aplicarea
tehnicii neliniare dupa prelucrarea cu un algoritm TI, permite obtinerea unei
eficiente de reducere a PAPR mai buna, in conditiile unui numar mai mic de iteratii in
cadrul tehnicii liniare, fapt ce conduce la reducerea complexitatii computationale.
Dat fiind diferenta de format a simbolului OFDM fin raport cu tehnica TR, numarul de
operatii necesare tehnicii TI, in cazul utilizarii transformatei FFT de tip SplitRadix
este:

NOPrr_sc =P K -(1+ NOPirer + NOPampL + NOPpapR ) =

—P-K-(N-fsg -(4-log>(N -Fsg)+6)+ 23) ’ (5.14)
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unde N este dimensiunea simbolului OFDM, iar P este numarul de subpurtatoare la
care se aplica insertia unuia din cele K tonuri admise. In aceste conditii, numarul

total de operatii necesare tehnicii hibride TI-Clipping este dat de expresia:

NOPrr_sc _cLp-FLT = NOPrp_sc — NOPampy +

, (5.15)
Nit - (NOPampy + NOPcLp + NOPeLT)

unde Njt reprezinta numarul de iteratii in cadrul tehnicii liniare, a carei complexitate

computationala se evalueaza folosind expresiile (5.4) si (5.5). Chiar daca acest
rezultat in forma analitica este diferit fata de cel corespunzator tehnicii hibride
prezentatad in sectiunea anterioara, rezultatele numerice nu difera foarte mult. Din
acest motiv o reprezentare graficda nu mai este necesara, impactul complexitatii
computationale asupra deciziei in alegerea parametrilor fiind acelasi.

Simuldrile numerice au fost efectuate pentru cazul in care semnalul OFDM
este compus din N = 256 subpurtatoare modulate cu secvente de date aleatoare

uniform distribuite, dintre care P ={24,;36;48} utilizeazd constelatia de puncte

extinsd, a carei reprezentare graficd este data in Figura 5.22, iar pentru restul
subpurtatoarelor se utilizeaza constelatia standard 16-QAM. In aceste conditii,
eficienta de reducere a PAPR pentru aceasta tehnica hibrida este conform
diagramelor CCDF aratate in Figura 5.23. Aceste curbe arata ca aplicarea tehnicii
neliniare de limitare a semnalului conduce la o imbunatatire semnificativa a
eficientei de reducere a PAPR, insa ca si in cazul celorlalte metode deja prezentate,
aceasta procedura implica si o degradare a ratei erorii de bit. Acest fapt este pus in
evidenta prin intermediul curbelor BER pentru canalul AWGN din Figura 5.24.
Comparand aceste rezultate cu cele obtinute pentru tehnica compusa prezentata in
sectiunea anterioard, putem afirma cd cele doua tehnici hibride TR-Clipping
respectiv TI-Clipping, aduc aceleasi beneficii in ceea ce priveste prelucrarea de
semnal. Totusi, dacd ne referim la performantele BER in canalul cu interferente,
exista o diferenta semnificativa. Considerand ca parametrii canalului multicale sunt
aceiasi ca si in cazul tehnicii anterioare, vom obtine curbele BER din Figura 5.25. In
mod evident, aceste curbe au aceeasi forma, in sensul ca de la o anumita valoare a
SNR, apare un efect de saturare, insa la un nivel mai coborat decéat in cazul tehnicii
hibride anterioare. Ceea ce determind acest lucru, este pe de o parte modul de
organizare al punctelor suplimentare ce reprezintd acelasi simbol din cadrul
constelatiei extinse si pe de altd parte cresterea puterii pentru subpurtatoarele pe
care sunt transmise datele utile. Asa cum am mentionat in capitolul anterior in
sectiunea referitoare la tehnica TI, modificarea nivelului de putere este proportionala
cu numarul de tonuri inserate, respectiv cu amplitudinea medie a acestora.
Deoarece energia suplimentara continuta in subpurtatoarele TI se regaseste in
majoritatea esantioanelor reprezentarii in domeniul timp a semnalului util,
densitatea de probabilitate a amplitudinii acestora se modificd conform diagramelor
din Figura 5.26, unde se poate remarca o deplasare a anvelopei de tip Rayleigh spre
valori mai mari. Pe langa rezistenta mai mare la fluctuatiile din canal, un alt avantaj
important este cel al mentinerii [atimii de banda a semnalului la intervalul initial,
corespunzator latimii de banda a semnalului original. Asa cum se poate remarca din
Figura 5.27, singurele modificari se regasesc in zonele unde s-a utilizat constelatia
extinsa de puncte, latimea de banda avand variatii nesemnificative. Din acest motiv,
aceasta tehnica hibrida poate aduce unele avantaje fatd de tehnica anterioara, cu
conditia ca modificarea formatului simbolului OFDM in zona purtatoarelor de date sa
fie suportata de catre receptor.

BUPT



214

5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

Constelatia de puncte extinsa utilizata pentru modularea subpurtatoarelor Tl
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Figura 5.22. Constelatia de puncte extinsa utilizatd pentru modularea subpurtatoarelor TI.

Figura 5.23. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii
hibride TI-Clipping, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtdtoare modulate 16-QAM.
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BER

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride TI-Clipping cu Filtrare

% cu Tl - nr. max.
X cu 24 TI.; Clip:
[>cu 24 TI; Clip:
<] cu 24 TI.; Clip:
/\ cu 36 TI.; Clip:
WV cu 36 Tl; Clip:
[J cu 36 TI.; Clip:
O cu 48 TI; Clip:
Y cu 48 TI.; Clip:
52 cu 48 Tl.; Clip:

—+ Semnalul Original
O cu Tl - nr. min. de subpurt. modificate

de subpurt. modificate
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00

6
SNR [dB]

12

Figura 5.24. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicare

prelucrat cu tehnica hibrida TI-Clipping.

a tehnicii hibride TI-Clipping cu Filtrare

BER

QO cuTl-nr. min.

X cu 24 TI.; Clip:
[>cu 24 TI; Clip:
<] cu 24 Tl.; Clip:
7 A cu 36 TI.; Clip:
WV cu 36 Tl.; Clip:
[J cu 36 Tl.; Clip:
O cu 48 Tl; Clip:
¥ cu 48 Tl.; Clip:
= 52 cu 48 TI.; Clip:

3 cu Tl - nr. max.

‘ - -
3 + Semnalul Original

de subpurtatoare

de subpurtatoare

FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25
FL=4, IT=1, CR=4.00
FL=4, IT=1, CR=2.50
FL=4, IT=1, CR=3.25

SNR [dB]

Figura 5.25. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal cu fading a semnalului OFDM

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

Figura 5.27. Densitatea spectrala de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-

Distributia amplitudinilor semnalului OFDM
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cu tehnica hibridd TI-Clipping.

Spectrul semnalului OFDM dupa procesarea cu tehnica TI-Clipping
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QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride TI-Clipping.
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5.2.5. Metoda hibrida precodare-compresie

Daca tehnicile prezentate in sectiunile anterioare presupuneau eliminarea
varfurilor de semnal, aceasta tehnica compusa, realizeaza reducerea nivelului PAPR
prin efectuarea unor prelucrari al caror obiectiv este modificarea densitatii de
probabilitate a amplitudinii esantioanelor reprezentarii in domeniul timp al
semnalului util. Datoritd acestui mod de procesare numerica al semnalului,
reducerea PAPR nu se realizeaza prin diminuarea amplitudinii maxime, ci prin
cresterea amplitudinii medii a fiecaruia dintre simbolurile OFDM ce alcatuiesc
secventa de date. Varianta propusa in lucrarea [104] considera ca precodarea este
reprezentata de transformata complexa Hadamard aplicatd asupra simbolului OFDM
ce apriori este supus operatiei de permutare a subpurtatoarelor, obtinand astfel mai
multe reprezentari in domeniul frecventd pentru semnalul util, cu scopul
fmbunatatirii eficientei de reducere a PAPR. Apoi, semnalul obtinut este supus unei
amplificari neliniare conform unei functii de compresie, care in lucrarea de fata este
functia logistica generalizata. Deoarece ambele tehnici au fost prezentate detaliat in
capitolul anterior, nu vom mai insista asupra descrierii algoritmilor corespunzatori,
insa vom face evaluarea complexitatii computationale pentru varianta considerata.
Astfel, tinand cont de faptul ca tehnica liniara are de interschimbat pozitia fiecarui
vector modulator inaintea efectuarii transformatei liniare de precodare, iar apoi
trebuie sa evalueze parametrul decizional PAPR, numarul de operatii aferente poate
fi apreciat cu ajutorul urmatoarei expresii:

NOPpcop = K - (NOPyTL + NOPycHT + NOPIFFT + NOPpapR)
=K-(N+N-logo N+N-fgg -(4-log>(N -fsg)+6)+22) . (5.16)
—K-(N-(+logs N +fgg -(4-log>(N - fsg )+ 6))+ 22)

Dacd admitem ca estimarea exponentialei din componenta expresiei functiei
logistice se poate face cu o precizie acceptabild, utilizdnd primii noud termeni ai
dezvoltarii in serie Taylor, iar factorii constanti ai fiecarui termen sunt precalculati,
atunci numarul total de operatii necesare tranformarii neliniare poate fi aproximat
cu urmatoarea expresie:

NOP, gsT =51-N -fsg . (5.17)

Suma celor doud valori obtinute prin evaluarea celor doua expresii anterioare
reprezinta numarul de operatii necesare pentru aceasta tehnica hibrida. Dependenta
acestui parametru functie de dimensiunea simbolului OFDM original, precum si
numarul de iteratii utilizat, este reprezentata in Figura 5.28. Cresterea aproximativ
exponentialda a complexitatii computationale functie de numarul de subpurtatoare
din componenta semnalului OFDM sugereaza necesitatea evitarii unui numar prea
mare de iteratii in cadrul tehnicii componente liniare. Un alt motiv in acest sens,
este faptul cad utilizarea unui numar mare de iteratii nu aduce un beneficiu
semnificativ. Acest lucru poate fi remarcat din compararea diferitelor diagrame
CCDF din Figura 5.29, ce au fost obtinute pentru semnalul OFDM format din
N = 256 subpurtatoare necorelate, modulate conform constelatiei standard de tip
16-QAM.
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x10°

Numarul de operatii pentru tehnica Precodare-Compresie

Il Precodare: Nr.it=2
Il Precodare: Nr.it=4
[TPrecodare: Nr.it=8

[ICompresie - fct.logistica |

[ITotal: Nr.it=2
Il Total: Nr.it=4

Il Total: Nr.it=8
2

N=1024 N=2048 N=4096
Nr. elemente

Figura 5.28. Numarul de operatii necesare tehnicii hibride precodare-compresie pentru
diferite lungimi ale simbolului OFDM original.

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida Precodare-Compresie

CCDF (Pr[PAPR>PAPRO])
3

N
o.

1 + Semnalul Original
O dupa precodare - nr. max. var.
3 dupa compresie - grad maxim

[> cu Pcod.:
<] cu Pcod.:
A\ cu Pcod.:
Y cu Pcod.:

2 itr.; & Cmpr.:
2 itr.; & Cmpr.:
2 itr.; & Cmpr.:
8 itr.; & Cmpr.:
. 8itr.; & Cmpr.:

u=12.0
u=10.0
u=08.0
u=12.0
u=10.0

.: 8 itr.; & Cmpr.: u=08.0

8
PAPRO [dB]

Figura 5.29. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii
hibride precodare-compresie, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtdtoare modulate

16-QAM.
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Este evident faptul ca aplicarea compresiei asupra semnalului precodat
conduce la o imbunatatire substantiala a eficientei de reducere a PAPR. Totusi,
trebuie mentionat faptul ca tehnicile de compandare a semnalului util nu implica
diminuarea amplitudinii maxime. Asa cum am putut vedea in capitolul anterior, in
cazul tehnicilor de compandare, reducerea PAPR se datoreaza cresterii nivelului
mediu al amplitudinii semnalului util, conform functiei de amplificare neliniara
considerata. Acest aspect, poate fi remarcat prin compararea densitatilor de
probabilitate ale amplitudinii semnalului original si cel prelucrat, ce sunt
reprezentate grafic in Figura 5.30. Mai mult, extinderea domeniului de valori ale
amplitudinii semnalului de transmis, se realizeaza si prin aplicarea transformarii
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 operatii de atenuare liniard. Pentru a scala domeniul de valori ale
modului esantioanelor pe intervalul admis de catre 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 calitatii comunicatiei, singura sursa ce conduce la
modificari ale ratei erorii de bit este operatia neliniard, fapt ce poate fi remarcat in
Figura 5.31, unde sunt reprezentate curbele BER pentru cazul in care transmisia de
date se realizeaza prin canalul AWGN. De asemenea, degradarea peformantelor BER
are loc si in cazul comunicatiilor prin canalele cu interferenta. Acest lucru este pus in
evidenta in Figura 5.32, pentru cazul in care canalul multicale are aceeasi structura
si caracteristici ca cel considerat in cadrul sectiunii anterioare.

Distributia amplitudinilor semnalului OFDM

: : I -+ Semnalul Original
! ! ! O dupa precodare - nr. max. variante
0.09-+------ 17777777%7777777%777 3 dupa compresie - grad maxim
| | | X cu coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. = 12.0
: ! ! > cu coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. =
| | | < cu coding: 2 iteratii; si compresie: par.var. = 8.0
! ! ! A cu coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 12.0
0.07H 44— - —— - : 7777777 G ___ r___|Veu coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 10.0
|
|
|
|
|
|
|

| | [ cu coding: 8 iteratii; si compresie: par.var. = 8.0
]

"~ Amplitudine

Figura 5.30. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat
cu tehnica hibridd precodare-compresie.
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—IT-=-=-=T T———== =

BER

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride Precodare-Compresie

-+ Semnalul Original
O dupa precodare - nr. max. variante
3 dupa compresie - grad maxim

[> cu Coding: 2 iteratii; si Compresie:
<] cu Coding: 2 iteratii; si Compresie:
/\ cu Coding: 2 iteratii; si Compresie:
Y cu Coding: 8 iteratii; si Compresie:
[J cu Coding: 8 iteratii; si Compresie:
(> cu Coding: 8 iteratii; si Compresie:

par.var

par.var.
par.var.
par.var.

par.var
par.var

.=12.0
=10.0
=8.0
=12.0
.=10.0
.=8.0

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

SNR [dB]

prelucrat cu tehnica hibrida precodare-compresie.

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride Precodare-Compresie

BER

-+ Semnalul Original Bttt
O dupa precodare - nr. max. variante I Y T
% dupa compresie - grad maxm |7 77
10" [> cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0 ‘
<] cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0
A cu Coding: 2 iteratii; si Compresie: par.var. = 8.0
Y cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 12.0 | - - - — —
[J cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. = 10.0 |- - — — —
<> cu Coding: 8 iteratii; si Compresie: par.var. =8.0 |
0 2 4 6 8 10
SNR [dB]

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

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

Aceasta categorie de tehnici hibride a fost studiata in cadrul prezentei teze,
dat fiind faptul ca acest tip de prelucrare a semnalului nu conduce la o degradare
semnificativda a performantelor BER. Din multimea combinatiilor posibile, am
considerat tehnica combinatda de tip SLM-TR, si cea de tipul ACE-TR, deoarece
utilizarea tehnicilor PTS-TR si TI-TR conduce la rezultate asemanatoare. Pentru
evaluarea acestora, vom utiliza aceleasi metrici ca si in cazurile anterioare, conform
cu rezultatele numerice obtinute in urma simularilor efectuate pentru cate un
exemplu concret de semnal OFDM si canal de comunicatii.

5.3.1. Metoda hibrida SLM-TR

Concatenarea celor doua metode liniare de reducere a PAPR cu scopul
obtinerii tehnicii compuse trebuie sa tinda cont de largirea benzii de trecere a
semnalului de transmis conform cu numarul de tonuri rezervate, introduse in
simbolul OFDM. Din punctul de vedere al implementarii, acest lucru inseamna ca la
semnalul OFDM trebuie alocat un set de subpurtatoare de amplitudine nula pe
pozitiile corespunzatoare tonurilor rezervate, inainte de aplicarea tehnicii SLM [136],
asa cum se poate remarca in Figura 5.33. Dat fiind faptul ca tehnicile componente
de tip SLM si TR au fost deja prezentate si explicate in detaliu in cele doua capitole
anterioare, o descriere suplimentara a acestora nu mai este necesara. Desigur,
conform acestei scheme de prelucrare, semnalul de la iesire nu va prezenta nici o
distorsiune la nici una din subpurtatoarele de date.

Motivul pentru care aceasta tehnica hibrida a fost propusa, este posibilitatea
de a realiza o compensare intre numarul de iteratii necesare receptorului in a reface
semnalul original respectiv numadrul de subpurtatoare aditionale introduse fin
simbolul OFDM.

r _____________ a [ ______________________
Tabel cu secvente Generator Tabela
Diferente fazoriale combinatii de < alocare

'y vectori modulatori  |g— tonuri
rezervate

lL A

Modulator TR

I
I
|
I
I
|
I
|
I
1
I
I
| U Tabela
|
I
|
I
I
|
I
I
|

Jti

=

[a)

L

o

3

=) E i > >

[}

o

3 el
valori

C

5 IFFT IFFT || admise

x TR

L

Il 1l
Evaluator Evaluator
N PAPR PAPR ~
SLM TR

Figura 5.33. Schema bloc a tehnicii hibride SLM-TR.
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Aceasta posibilitate de control a formatului semnalului OFDM este importanta daca
numarul de subpurtdtoare nealocate disponibile din cadrul mesajului OFDM este
limitat, sau receptorul are resurse mai limitate in ceea ce priveste puterea de calcul.
Daca pentru receptor numarul de operatii necesare este proportional cu numarul de
iteratii al tehnicii SLM, la transmitdtor acest numar este suma valorilor obtinute
pentru cei doi algoritmi ce formeaza tehnica hibrida. Pentru a obtine expresia
algebricd pentru numarul de operatii necesare, vom tine cont de faptul ca
tranformata Fourier opereaza cu simboluri OFDM de bandad de trecere expandata.
Asfel, pentru tehnica SLM numarul de operatii este dat de expresia:

NOPsim_gx =K (1 +frp)- NOPErr  spiitkadix (Pe + N)- fse ) +
NOPyr (N)+ NOPampy (Pt + N)- fse )+ NOPoapr (Pe + N)-fse )) -
=K - (Pt +N)-foe - (4-10g2((Pt + N)-foe) - 6)+8)-(1+Ffnp) +
4.-N+12-(P +N)-fse +14)

(5.18)

Tinand cont de numarul de operatii necesare tehnicii TR, dat de expresia (5.7),
numarul total de operatii pentru tehnica compusa SLM-TR, este:

NOPsiym-1r = (P + N)- Fse - (4 1og2((P + N)-fse) - 6)+8)-
(1+Fpp)+(12-(P+N)-fse +14))- , (5.19)
(Ks/m +Pu'Ktr)+4'N'Ks/m +Pu'Kt'r)

unde P, este numarul de tonuri rezervate din cele Pr subpurtdtoare disponibile,
Ksim este numadrul de iteratii efectuate de catre algoritmul SLM, K¢ este numarul
de iteratii efectuate de catre algoritmul TR, iar fpp este coeficientul ce descrie

surplusul de operatii pentru transformata Fourier, datoritda faptului ca lungimea
simbolului OFDM nu este o putere intreaga a lui 2. Pentru a aprecia modul in care
creste complexitatea computationala odatda cu dimensiunea simbolului OFDM, am
selectat cateva valori particulare pentru numarul de iteratii ale celor doua tehnici
standard respectiv numarul de tonuri rezervate. Ca si in celelalte cazuri, considerand
ca factorul de supraesantionare este fgg =4, reprezentarea graficd a rezultatelor

obtinute este cea din Figura 5.34. Din aceasta diagrama se poate remarca faptul ca
ponderea cea mai mare este data de tehnica TR care de regula are de efectuat mai
multe iteratii decat tehnica standard de tip SLM. Acest aspect este relevant in
alegerea parametrilor pentru tehnica compusa, in contextul reducerii numarului de
operatii efectuate la transmitator. Desigur, se poate opta si pentru un spatiu de
cautare restrans, prin utilizarea unui numar foarte mic de tonuri rezervate sau
valori admise pentru acestea, insa atunci eficacitatea tehnicii scade corespunzator.
Desi acest lucru nu este de dorit, in cazul simbolurilor OFDM de lungime mare,
pentru care transformata Fourier este mult mai costisitoare din punct de vedere al
puterii de calcul necesare, un spatiu de cautare redus poate reprezenta o restrictie
importanta.
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%107 Numarul de operatii pentru tehnica TR-SLM
14
I I I I

13.5/ I TR: nr.purt=8, nr.val=3 S o R P E i —
13 Il TR: nr.purt=8, nr.val=9 S [, [ U B
12.5/ I TR: nr.purt=12, nr.val=3 ,7:7 7777777 :777777,%,,,,,,,%, _ ]
12/ Il TR: nr.purt=12, nr.val=9 S R R . ]
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Figura 5.34. Numadrul de operatii necesare tehnicii hibride SLM-TR pentru diferite lungimi ale
simbolului OFDM original.

Totusi, stabilirea valorilor pentru acesti parametri, depinde de resursele
computationale disponibile la receptor si transmitator.

Pentru a aprecia performantele acestei tehnici compuse, am considerat
semnalul OFDM compus din N = 256 subpurtatoare ce contin secvente aleatoare
uniform distribuite, modulate 16-QAM. Semnalul de intrare este prelucrat cu aceasta
tehnicd hibridd avand T =24 subpurtitoare aditionale, dintre care P ={8,14} sunt

tonuri rezervate, a caror amplitudine si faza pot avea valori confom constelatiei 16-
QAM, indicata in Figura 5.35, respectiv pentru algoritmul SLM utilizdndu-se un
numar de K = {4;20} iteratii. Admitand ca factorul de supraesantionare are valoarea

anterior mentionata, eficienta de reducere a PAPR obtinuta cu acesta tehnica hibrida
este conform diagramelor CCDF prezentate in Figura 5.36. Chiar daca fiecare dintre
tehnicile componente reduce semnificativ varfurile de semnal, utilizarea algoritmului
hibrid ofera o imbunatatire suplimentara. Utilizarea tonurilor aditionale conduce la o
banda de trecere mai larga, a carei forma depinde de valorile cu care au fost
modulate tonurile rezervate, aspect ce poate fi remarcat in Figura 5.37. Cresterea
nivelului energetic datorat amplitudinii mai mari a tonurilor rezervate implica o
crestere sensibilda a amplitudinii esantioanelor semnalului in domeniul timp. Pe de
altd parte, tehnica SLM conduce la o diminuare a nivelului mediu al semnalului in
domeniul timp, motiv pentru care, dupa prelucrarea cu ambele tehnici componente,
amplitudinea esantioanelor de semnal prezinta o densitate de probabilitate conform
cu diagramele din Figura 5.38. Nu in ultimul rand, trebuie mentionat faptul ca
semnalul astfel obtinut nu conduce la o degradare a ratei erorii de bit, micile variatii
datordndu-se modificarii nivelului energetic. Din acest motiv, performantele BER
pentru canalul AWGN si cel cu interferente considerat si in cazul anterior, sunt
conform cu diagramele prezentate in Figura 5.39, respectiv Figura 5.40.
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CCDF (PH{PAPR>PAPRO])

-
O.

N
o.

[

Constelatia de puncte destinata modularii tonurilor rezervate

4 \ \ \ \ \ \ \
7 L8 L9 L2
8- it Sttt ittt Sl Et St
2 - N S S
6 12
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° 50 0 3 10
AR ---- ¢ - ———"-——— - ———4-————@-————"Fk————& - — — —
S S S
4 13 14 15
O s aatrC EERS PR PO S
4 3 P i 0 1 2 3 4
In-Faza

5.35. Constelatia de puncte utilizata pentru modularea subpurtatoarelor TR.

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida SLM-TR

—+ Semnalul Original
O cu SLM - nr. max. de iteratii si faze

- S * cu TR - nr. max. de iteratii

T T NWREIR [>cu SLM: 4 iteratii, 4 faze; si TR: 8 subpurt.
- = A K <] cu SLM: 4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt.
) A\ cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 8 subpurt.
V cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurt.

T T T

]
ol - — -
[2o)
-
o
-
o

12
PAPRO [dB]

Figura 5.36. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii
hibride SLM-TR, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtdtoare modulate 16-QAM.
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Spectrul semnalului OFDM prelucrat
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| | * cu TR - nr. max. de iteratii | |
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Figura 5.37. Densitatea spectrald de putere pentru semnalul OFDM cu N=256 subpurt. 16-
QAM, pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii hibride SLM-TR.

Distributia amplitudinilor semnalului OFDM
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Figura 5.38. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat
cu tehnica hibridd SLM-TR.

BUPT



226 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride SLM-TR

—+ Semnalul Original
O 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
A\ cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 8 subpurtatoare
V/ cu SLM: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare

BER

| | |

L L L
5 6 7 8 9 10
SNR [dB]

o
N
oE -
Wl —
IN

Figura 5.39. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida SLM-TR.

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride SLM-TR
— = T

— I - —— — — — — — | —

-+ Semnalul Original

O cu SLM - nr. max. de iteratii si faze

* cu TR - nr. max. de iteratii

1 [>cu SLM: 4 iteratii, 4 faze; si TR: 8 subpurtatoare

<] cu SLM: 4 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare

: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 8 subpurtatoare

: 20 iteratii, 4 faze; si TR: 14 subpurtatoare
==

SNR [dB]

Figura 5.40. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal cu fading a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibridad SLM-TR.

BUPT



5.3. Tehnici combinate de tip liniar-liniar 227

5.3.2. Metoda hibrida ACE-TR

Aceasta tehnica hibrida are un caracter mai special, dat fiind faptul ca
prelucrarea liniara include si o etapa de procesare neliniarda, in cadrul tehnicii
componente de tip ACE. Ca si in cazul tehnicii hibride anterioare, cu prelucrare
liniard si de aceasta data este necesara introducerea subpurtatoarelor aditionale,
inainte de orice alta prelucrare, prentru a asigura compatibilitatea formatului
semnalului OFDM fintre intrarile si iesirile celor doi algoritmi standard considerati
[137]. Deoarece acesti algoritmi au fost explicati detaliat in capitolul dedicat
tehnicilor standard de reducere a PAPR, in cadrul acestei sectiuni vom trece direct la
prezentarea evaluarii complexitatii computationale. In conditiile in care tehnica ACE
utilizeaza un algoritm de tip POCS, trebuie avut in vedere ca pentru fiecare iteratie
se executa o transformata Fourier inversa, urmata de calculul amplitudinii, limitarea
acesteia, dupa care urmeaza a se executa o transformata Fourier directa pentru a
obtine noul simbol OFDM, ce urmeazad a fi modificat conform contrangerilor ACE.
Admitand ca aceste restrictii din domeniul frecventa sunt aplicate separat pentru
fiecare dintre cele douda componente I/Q, numarul de operatii necesare acestei
tehnici poate fi apreciat cu ajutorul urmatoarei expresii:

NOPace_pocs =R (2 NOPierr (Pt + N)- fse )+ NOPconsTR(N) +
NOPampL (Pt + N)- fsg)+ NOP g p((Pr + N)- fse)

=R-((P +N)-foe -(8-logo((P +N)-fse)-12)+ 16)- (5.20)

o2
(L+Fpp)+ 12N+ (Pt + N)- fse - 12+10-exp[_Ahmz_
2.0

unde R reprezintda numarul de repetitii din cadrul algoritmului, restul parametrilor
avand aceleasi semnificatii ca si in cazul tehnicii prezentate anterior. Avand
expresiile pentru numarul de operatii ale celor doua tehnici componente, putem
calcula cu usurinta si complexitatea computationala a tehnicii combinate. In Figura
5.41 este prezentat un grafic ce aratd variatia acestei marimi pentru diferite valori
ale parametrilor considerati. Prin comparatie cu graficul corespunzator tehnicii
compuse, prezentate in sectiunea anterioara, putem remarca o usoara diminuare a
complexitatii computationale, ce este cauzatda de numarul mai redus de iteratii,
efectuat de catre algoritmul ACE in raport cu algoritmul SLM, fapt ce reprezinta un
avantaj al acestei solutii.

Pentru a putea caracteriza aceastda metoda, vom lua in considerare
rezultatele simularilor efectuate pentru acelasi semnal OFDM de referinta, alcatuit
din N = 256 subpurtatoare independente, modulate conform constelatiei 16-QAM.
Astfel, in conditiile in care algoritmul ACE-POCS efectueaza R =4 iteratii, in care
utilizeaza un prag de limitare al semnalului de CR={2;4} dB, iar algoritmul TR
secvential utilizeazd constelatia de puncte din Figura 5.35, pentru modularea celor
P, =1{4;12} tonuri rezervate, dintr-un set de P =24 subpurtdtoare, eficienta de

reducere a PAPR este conform curbelor CCDF din Figura 5.42, avand o distributie a
valorilor amplitudinii esantioanelor de semnal, conform curbelor din Figura 5.43.
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x 107 Numarul de operatii pentru tehnica TR-ACE

12.5/IMTR: nr.purt=8, nr.val=3

12/{HMTR: nr.purt=8, nr.val=9

1150 B TR: nr.purt=12, nr.val=3

1l Il TR: nr.purt=12, nr.val=9
[TJACE-POCS: nr.iter=2

I ACE-POCS: nr.iter=4

I ACE-POCS: nr.iter=8

Il Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=2
I Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=4
8'5’-Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=3; nr.ace.it=8
8’-Tt:omb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=2
7-5’-Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=4
7| Il Tcomb.: nr.tr=8, nr.val=9; nr.ace.it=8
Sl Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=2 [
6l Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=4 |
5.5 Il Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=3; nr.ace.it=8
5HIM Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=2
4.5 Il Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=4
41 Il Tcomb.: nr.tr=12, nr.val=9; nr.ace.it=8

10y

9o

Nr. operatii
o
[$)]

35 --—--~-—-~ e - - e
| |
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25 - -—----~ l— === === 4=
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Nr. elemente

Figura 5.41. Numarul de operatii necesare tehnicii hibride ACE-TR pentru diferite lungimi ale

simbolului OFDM original.

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida ACE-TR

-+ Semnalul Original
QO cu ACE - nr. max. de iteratii si CR min.
3 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.
A\ cu ACE: CR=4.0 , nr.iter=4; si TR: 4 tonuri.
YV cu ACE: CR=4.0, nr.iter=4; si TR: 12 tonuri.
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Figura 5.42. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite valori ale parametrilor tehnicii
hibride ACE-TR, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtatoare modulate 16-QAM.
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Distributia amplitudinilor semnalului OFDM
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Figura 5.43. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat
cu tehnica hibridd ACE-TR.

Comparand aceste rezultate cu cele obtinute pentru tehnica SLM-TR, putem deduce
ca aceasta solutie prezinta o eficienta de reducere a PAPR sensibil mai buna, dat
fiind faptul ca s-au obtinut curbe CCDF similare, utilizand mai putine iteratii in cadrul
algoritmului TR secvential. In ceea ce priveste calitatea comunicatiei, dat fiind
caracterul liniar al modificarilor aplicate subpurtatoarelor de date, aceasta tehnica
nu conduce la degradarea performantelor BER, aceste grafice fiind similare cu cele
obtinute in baza simularilor efectuate pentru tehnica hibrida prezentata in sectiunea
anterioard. O asemanare se regaseste si la caracteristica spectrala, a carei variatie
semnificativa este determinata tot de modularea tonurilor rezervate, avand influente
minore asupra eficientei globale de reducere a PAPR [9]. Astfel, daca cresterile
valorilor pentru cele doud componente ale vectorilor modulatori generate de catre
algoritmul ACE nu reprezinta un inconvenient pentru convertoarele analog-
numerice, putem afirma ca tehnica ACE-TR are un randament mai bun decat tehnica
compusa de tipul SLM-TR. In sprijinul acestor afirmatii se adauga si faptul ca in
comparatie cu tehnica hibrida anterioara, utilizarea unui algoritm mixt de tipul ACE-
TR nu necesitd prelucrare suplimentara la receptor, acesta efectuand demodularea
simbolurilor OFDM in mod transparent.

BUPT



230 5.Tehnici hibride de reducere a PAPR

5.4. Tehnici combinate de tip neliniar-neliniar

Din cadrul acestei categorii de tehnici hibride, fac parte solutiile de reducere
a PAPR care introduc modificari ireversibile ale reprezentarii din domeniul timp sau
frecventa a semnalului util si necesitd prelucrari neliniare atat la transmitator cat si
la receptor. Astfel, tehnicile combinate din aceasta grupa implica utilizarea limitdrii
de semnal, filtrarii in domeniul frecventa si a compresiei de semnal. O categorie
aparte de tehnici sunt cele care utilizeazd mastile spectrale, insa acest tip de
prelucrare de semnal nu reprezinta subiectul prezentei teze.

5.4.1. Metoda hibrida limitare-compresie

Este evident ca aceasta tehnica hibrida este cea mai eficienta solutie pentru
reducerea PAPR, amplitudinea maxima a esantioanelor fiind datéd de pragul de
limitare, iar nivelul mediu al semnalului, crescand conform functiei de compresie
utilizata. In varianta cea mai complexd, aceasta tehnicd presupune si utilizarea
filtrului In domeniul frecventa pentru eliminarea partiala a zgomotului datorat
distorsiunilor neliniare, dar si a unor algoritmi adaptivi, care stabilesc valorile unor
parametri ai functiei de compresie pe baza caracterizarii statistice a semnalului util,
pentru reducerea degradarii BER sau imbunatatirea eficientei de reducere a PAPR.
Asfel, in Figura 5.44 este reprezentata schema bloc a acestei tehnici hibride, pentru
cazul in care se face abstractie de posibilitatea efectuarii mai multor iteratii in cadrul
tehnicii de limitare si filtrare. Ambele metode de reducere a PAPR din componenta
acestei tehnici hibride au fost prezentate in capitolul dedicat tehnicilor standard si
mentionate in cadrul acestui capitol, motiv pentru care alte descrieri nu mai sunt
necesare. Chiar daca in cadrul capitolului anterior au fost prezentate unele cazuri in
care tehnica de compresie a fost aplicata asupra semnalului deja limitat, aceasta
sectiune are ca scop prezentarea altor aspecte ale acestei tehnici hibride. Unul
dintre acestea se refera la complexitatea computationald, care in acest caz este mult
mai redusa decat in cazul celorlate tehnici hibride prezentate pana acum. Acest
lucru se datoreaza tehnicii de compresie de semnal, al carei algoritm neiterativ nu
trebuie sa efectueze calculul unei transformate de tip Fourier. De aici, rezulta faptul
ca numarul de operatii efectuat de algoritmul de compresie este dependent de
modul in care sunt calculate functiile algebrice sau trigonometrice din componenta
functiei de compandare considerata.

e —————— S — |

I Limitator Filtru dom.

——> amplitudine =) frecventa

Compresie |

> (Amplitudine) E—>

ﬂ t

|
|
|
Caracterizare Selectie :
|
|

Clipping

semnal > parametrii

—_——— e ——

Figura 5.44. Schema bloc a tehnicii hibride Clipping-compandare.
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Daca ne referim la functiile standard utilizate pentru compresie, de tip
logaritm sau exponential, atunci calculul numeric implica dezvoltarea in serie Taylor
CuU un numar acceptabil de termeni, pentru a asigura o precizie acceptabild. Acest
mod de calcul necesitd cateva zeci de operatii multiplicative si aditive pentru fiecare
esantion al reprezentarii in domeniul timp al semnalului transmis si receptionat.
Pentru a simplifica procedeul de calcul, fard a pierde din precizie, se poate opta
pentru interpolarea liniara, caz in care functia neliniara este aproximata printr-un
set de functii liniare definite pe intervale disjuncte si consecutive ale domeniului de
definitie normalizat. Daca segmentele de dreapta au aproximativ aceeasi lungime,
atunci este necesara o procedura, care sa identifice subdomeniul de valori in care se
incadreaza amplitudinea esantionului curent. Unul dintre algoritmii de cdutare
optimizati, este cel cu injumatatirea intervalului, ce presupune un set de comparari
succesive, pana cand se ajunge la identificarea unui subdomeniu, corespunzator
unei singure functii liniare. Numarul de operatii necesare acestei metode de
aproximare a functiei neliniare, este dat de suma dintre numarul de operatii
necesare determinarii ordonatei punctului de pe segmentul de dreaptd conform
relatiilor din geometria analiticd si numarul de operatii necesare algoritmului de
cautare a subintervalului corespunzator, putand fi aproximat cu urmatoarea
expresie:

NOPINTL 1IN =12+ 3-log2(M) , (5.21)

unde M reprezintd numarul de segmente utilizate pentru descrierea curbei
neliniare. Daca segmentele de dreapta sunt astfel alese incat toate subdomeniile de
definitie corespunzatoare acestora sa aibda aceeasi lungime, atunci numarul de
operatii necesare se reduce si mai mult, identificarea intervalului ce contine punctul
curent reducandu-se la o operatie de impartire cu rotunjire la valori intregi prin
adaugare. Deoarece aceastda metoda de aproximare este generica, putem afirma ca
numarul de operatii corespunzatoare acesteia, reprezintd complexitatea
computationala pentru orice functie neliniara. Totusi, daca functia de compresie are
o forma algebricd simpld, atunci numarul de operatii poate fi mai mic, daca se
opteaza pentru calculul matematic direct. Una din aceste functii, este raportul
polinoamelor de gradul intdi, propusa in [116] si prezentata pe larg in cadrul
capitolului anterior. Datd fiind simplitatea acestei functii, numarul de operatii de
efectuat per esantion de semnal se reduce extrem de mult. In baza acestor
considerente, numarul de operatii efectuate de catre tehnica hibrida limitare-
compresie, pentru simboluri OFDM de diferite lungimi, este indicat in Figura 5.45.
Este evident faptul ca dintre toate blocurile componente, cel mai mare numar de
operatii se executd in cadrul filtrului din domeniul frecventd. Totusi si In aceste
conditii, acest numar este mult mai mic, in raport cu celelalte tehnici prezentate,
fapt ce reprezintda un avantaj important al acestei solutii.

Un alt aspect important al acestei tehnici combinate este legatura dintre
eficienta de reducere a PAPR si impactul asupra ratei erorii de bit. Introducerea
distorsiunilor neliniare de catre blocul limitator, dar si modificarea densitatii de
probabilitate a amplitudinii esantioanelor de semnal, conduc la o degradare a
performantelor BER. Pentru a pune in evidenta acest lucru, am luat in considerare
diferite valori pentru pragul de limitare si parametrul variabil al functiilor de
compresie. Din multitudinea de functii de compandare al semnalului, am ales un set
de functii de tip raport de polinoame de ordinul intai si un set de functii de tip
exponential.
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X 10° Numarul de operatii pentru tehnica Limitare(cu Filtrare)-Compresie

Il Limitare+Filtrare

22 Wl Cmpr. Raport PolinomGr.1 |
|| Cmpr. Interpolare liniara (generica) I I
I Comb. Lim+Filtr+Cmpr.Rap.Polinom Gr.1 : :

[TIComb. Lim+Filtr+Cmpr.Interpolare [~~~ -~~~ -~~~ "~~~ "~

24

N

Nr. operatii
N

=

0.8

0.6

0.4

0.2

N=64 N=128 N=256 N=512 N=1024 N=2048 N=4096
Nr. elemente

Figura 5.45. Numarul de operatii necesare tehnicii hibride limitare (cu filtrare)-compresie
pentru diferite lungimi ale simbolului OFDM original.

Admitand cd semnalul OFDM original are aceeasi lungime si tip de modulatie ca si in
cazurile anterioare, in conditiile unui prag de limitare de CR = {2;3,4}, eficienta de

reducere a PAPR pentru cele doua seturi de functii considerate, este conform
curbelor CCDF reprezentate in Figura 5.46, respectiv Figura 5.47. Este evident ca
scaderea pragului de limitare si cresterea neliniaritatii functiei de compresie conduc
la o diminuare mai pronuntata a raportului dintre valoarea de varf si cea medie a
nivelului de semnal, insa cu pretul cresterii ratei erorii de bit. Astfel, performantele
BER 1n contextul unei comunicatii 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 simulari, se poate remarca faptul ca in conditiile
limitarii semnalului la pragul minim considerat, la performante BER aproape
identice, functia propusa de tip raport de polinoame de gradul intdi, prezinta o
eficienta de reducere a PAPR mai bund decdt cea corespunzatoare a functiei
exponentiale. Un alt aspect important este necesitatea limitarii amplitudinii
semnalului, care este pusa in evidenta si de faptul ca o gama de valori mari ale
semnalului original poate conduce la o compresie exageratd ce determind o
puternica degradare BER, asa cum se poate observa in cazul functiei propuse. Acest
fenomen se justificda si prin modificarea densitatilor de probabilitate ale
amplitudinilor, in special de catre blocul de compresie, asa cum indica diagramele
din Figura 5.52, respectiv Figura 5.53. Desigur, acest fenomen poate sa apara si
pentru alte functii, daca se opteaza pentru grade de compresie mari. Nu in ultimul
rand, trebuie precizat faptul ca scaderea calitatii comunicatiei are loc si in contextul
utilizarii canalului cu interferente cu doua cai de propagare usor decalate, considerat
si pentru simularile anterioare, caz in care performantele BER sunt conform
diagramelor din Figura 5.50 respectiv Figura 5.51.
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CCDF (Pr{PAPR>PAPRO])

CCDF (PH{PAPR>PAPRO])

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida CLIP-CMPR

-+ Semnalul Original
O doar clipping (prag min.)
***** S % doar cmpr.(gr.max.-rap.poli.gr.1)
***** { [> cu Clip: CR=2.0; si cmpr.: ¢=0.3
<] cu Clip: CR=2.0; si cmpr.: ¢=0.7
/\ cu Clip: CR=3.0; si cmpr.:
\ V cu Clip: CR=3.0; si cmpr.:
[J cu Clip: CR=4.0; si cmpr.:
: CR=4.0; si cmpr.:

-
O‘

-
o,
[

|
|
|
7
PAPRO [dB

23] E————

modulate 16-QAM.

Reducerea PAPR a semnalului OFDM utilizand tehnica hibrida CLIP-CMPR
10

~+ Semnalul Original

QO 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
A cu Clip: CR=3.0; & cmpr.: b=1.5
Y cu Clip: CR=3.0; & cmpr.: b=2.0
[ cu Clip: CR=4.0; & cmpr.: b=1.5

-
o

> cu Clip: CR=4.0; & cmpr.:

-
o
[

10°

16-QAM.

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

Figura 5.47. Eficienta de reducere a PAPR pentru diferite variante ale tehnicii hibride limitare-
compresie cu fct. exponentiald, in cazul unui semnal OFDM cu N=256 subpurtatoare modulate
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BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride CLIP-CMPR

<+ Semnalul Original
O 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: .2 par.var.=0.7
A\ cu Clip: .: par.var.=0.3
Y cu Clip: .. par.var.=0.7

[J cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.3
<> cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.7

SNR [dB]

Figura 5.48. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1.

BER(SNR) cu AWGN pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride CLIP-CMPR

-+ Semnalul Original
O 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
A cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=1.5
Y 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

SNR [dB]

Figura 5.49. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal AWGN a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. exponentiala.
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BER

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride CLIP-CMPR

10

-+ Semnalul Original
O doar clipping (prag. min.)

3 doar compresie (grad max. - rap.poli.gr.1) |~~~ '~~~ " I T 7T 7 r--ToaT T o
[> cu Clip: CR=2.0; si compr.:
<] cu Clip: CR=2.0; si compr.
A cu Clip: CR=3.0; si compr.:
Y cu Clip: CR=3.0; si compr.:
[J cu Clip: CR=4.0; si compr.
> cu Clip: CR=4.0; si compr.

: par.var.=0.7

par.var.=0.3
par.var.=0.7

: par.var.=0.3
: par.var.=0.7

0

2 4

6 8

10 12 14 16 18 20
SNR [dB]

Figura 5.50. Rata erorii de bit pentru comunicatia prin canal cu fading a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1.

BER

BER(SNR) cu Fading pentru OFDM dupa aplicarea tehnicii hibride CLIP-CMPR

+ Semnalul Original
QO doar clipping (prag min.)

% doar compresie (grad max.
[> cu Clip: CR=2.0; si compr.:
<] cu Clip: CR=2.0; si compr.:
: par.var.=1.5
Y cu Clip: CR=3.0; si compr.:
[ cu Clip: CR=4.0; si compr.:
> cu Clip: CR=4.0; si compr.:

/\ cu Clip: CR=3.0; si compr.

- fct. exp.)
par.var.=1.5
par.var.=2.0

par.var.=2.0
par.var.=1.5
par.var.=2.0

0

2 4

6 8

SNR [dB]

Figura 5.51. Rata erorii de bit pentru communicatia prin canal cu fading a semnalului OFDM
prelucrat cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. exponentiala.
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Distributia amplitudinilor semnalului OFDM
0.1 : :
1 1 1 -+ Semnalul Original
| | | QO doar clipping (prag min.)
009--------- - —-—+/-—--X--+-- -1 % dupa 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
0.08- - - - ----- : - N AR\ T‘ ~ = 7] A cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.3
\ | Y cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=0.7
007k - - — — — _ i A Sy _ [ cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.3
’ : ‘ <> cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=0.7
| ) | | |
0.06F - — — — SR/ (R | A /4 AV 4 AN - - - - - oo - - —— = -
| | | |
i | |
G 0.05 | : |
05 ——— -5/~ 1————~ . i il e [ -
o | ] | | |
| | | | |
| | | ! |
0.041- - -4/~ Y A T N IR T T T T [ ]
| | | | |
| | | | |
0.03 -4 4 - - - —1— G [T - 0 W [ |
| | | | |
| | |
| | |
002F-A—f-—-———f/~—————— 4= === A"\ Xr-—————--- m— === —
| | |
| | ) |
| | ) | |
0.01-/ix— - [ T ] NN\ [ 7
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I I | I
0 | | | =
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Amplitudine

Figura 5.52. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat
cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. rap. polinoame grad 1.

Distributia amplitudinilor semnalului OFDM

0.1 I I I : :
‘ ‘ ‘ -+ Semnalul Original
| | | O doar clipping (prag min.)
0.09F - - ---- -~ - ----- - ==\~~~ — + - — — 1 % doar compresie (grad max. - fct. exp.)
g : [> cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=1.5
| | <] cu Clip: CR=2.0; si compr.: par.var.=2.0
0.08f - - - - -~ :’ - TN\ T‘ ~ =~ 1A cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=1.5
| | Y cu Clip: CR=3.0; si compr.: par.var.=2.0
007 -————//-_ ___ ) Ay \_ 1 ___ ] OcuClip: 0; si compr.: par.var.=1.5
: ‘ : < cu Clip: CR=4.0; si compr.: par.var.=2.0
| | | |
0.06F - — — =/} - — - [y Ay S/ D . \ 3 U NG oo - - —— = -
| | | |
| | | |
| | | | |
0 0.05F - -~/ - - -~ — == =-\y\ — — — — -\~ AR------ === m————— == =
| | |
| ) | |
0.04 -~ - - - e e G S L o------ g
| ( | |
| | |
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| | | | |
| | | | |
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| | |
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Figura 5.53. Densitatea de probabilitate a valorilor amplitudinii semnalui original si prelucrat
cu tehnica hibrida limitare-compresie cu fct. exponentiala.
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In incheierea acestei sectiuni, mai trebuie mentionat faptul ci rezultate
asemanatoare se obtin si in cazurile in care compresia de semnal se realizeaza in
baza altor functii neliniare precum legea-u, inversul sinusului hiperbolic, functia
logistica, sau diferitele variante ale functiei de tip logaritm-in-logaritm, prezentate in
cadrul capitolului anterior. Insa, pentru studiul acestei tehnici hibride, alegerea celor
doua functii a fost facuta din considerente de complexitate computationala.

5.5. Considerente asupra evaluarii complexitatii
computationale

Deoarece viteza de calcul, joacd un rol important in dezvoltarea oricarui
echipament, inclusiv a sistemelor de comunicatii, in cadrul acestui capitol am facut
multe referiri la marimea ‘complexitate computationald’, ce a fost evaluata prin
numarul de operatii necesare a fi efectuate de catre un bloc component sau un
algoritm de prelucrare numerica. In deceniile trecute acest lucru se facea utilizandu-
se drept unitate de marime ‘ciclul masina’, ce reprezinta o singura tranzitie sau
modificare de stare a registrilor din microprocesor. Motivul acestei alegeri, se datora
faptului ca operatiile elementare de inmultire consumau un numar mai mare de
impulsuri de tact, de la oscilatorul de referintd, decat operatiile elementare de
adunare. Evolutia microprocesoarelor, dar si a celorlate tipuri de circuite
programabile, pe langa viteza marita, a cunoscut si modificari in arhitectura
nucleelor ce permit efectuarea calculului paralel, avand totodata si seturi de
instructiuni optimizate. Din acest motiv, unitatea de masura pentru apreciarea
complexitatii computationale se considera a fi operatia in virgula flotanta (FLOP) de
tipul a-x + b, ceea ce inseamna ca operatia de adunare este la egalitate cu operatia
de inmultire, din punctul de vedere al timpului de procesor. Pornind de la aceasta
premisa si tindnd cont de metricile oferite de universitatea Massachusetts Amherst,
determinarea numarului de operatii a fost facuta in contextul in care echipamentul
electronic necesita 1 FLOP pentru adunare, scadere sau inmultire, respectiv 8 FLOP-
uri pentru Tmpartire si extragere de radacina patrata. Nu in ultimul rand, pentru
salturile conditionate am considerat ca sunt necesare 2 FLOP-uri.

5.6. Alegerea tehnicii hibride

Asa cum am mentionat incad de la Tnceputul acestui capitol, tehnicile hibride
mostenesc trasaturile tehnicilor componente, fapt ce poate sugera care sunt
criteriile pentru alegerea unei tehnici hibride pentru o aplicatie de comunicatii data.
Este de subinteles faptul cd eficienta de reducere a PAPR ramane principalul criteriu
in luarea unor decizii, in conditiile in care nu sunt impuse alte constrangeri. In cazul
in care pentru un semnal OFDM, doua sau mai multe tehnici combinate prezinta
aceeasi eficienta, atunci in mod evident, minimizarea complexitatii computationale,
poate fi cel de-al doilea criteriu ca importanta. Necesitatea transmiterii datelor cu
debite foarte mari, determina o preferinta pentru tehnicile cu prelucrare exclusiv
liniard. Pe de alta parte, Iatimea de banda disponibild sau formatul simbolului OFDM,
poate reprezenta un alt criteriu. Insa, in conditiile in care codurile detectoare si
corectoare de erori pot compensa deficitul de performanta BER cauzat de tehnicile
neliniare, se poate opta si pentru solutii cu prelucrare liniar-neliniara, sau exclusiv
neliniara.
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6. CONCLUZII SI PERSPECTIVE

In cadrul acestei teze au fost propuse diferite solutii alternative pentru
reducerea PAPR a semnalelor de tip OFDM. Pe de o parte, au fost dezvoltate cateva
tehnici derivate care, prin modificarea anumitor etape sau proceduri ale algoritmilor
corespunzatori unor tehnici standard, prezinta o imbunatatire a eficientei de
reducere a PAPR sau diminueaza degradarea performantelor BER, cauzata de
prelucrarea neliniara a semnalului. Pe de altd parte, au fost propuse tehnici hibride,
care sa permita o reducere mai eficienta a PAPR, in conditiile in care tehnicile
componente fisi ating performanta maxima, sau ar conduce la o complexitate
computationala extrem de mare. De asemenea, pentru a justifica importanta
subiectului studiat, dar si pentru a pune in evidenta beneficiile reducerii PAPR, s-a
elaborat o analiza teoretica a legaturii dintre proprietatile statistice ale semnalului
OFDM si unele dintre caracteristicile amplificatoarelor de putere. In urmatoarele
sectiuni, se prezinta un rezumat al principalelor rezultate personale ce au fost
prezentate in cadrul acestei teze si se indica cateva directii de cercetare pentru
viitoarele lucrari.

6.1. Sumarul contributiilor

Se prezintd sectiunile din cadrul capitolelor tezei, ce contin contributii originale
sub forma unor analize teoretice, sau a unor solutii alternative pentru reducerea
PAPR, ale caror avantaje sunt puse in evidenta cu ajutorul simularilor numerice.

® Capitolul 3 este dedicat studiului diferitelor tipuri de amplificatoare de putere
de inalta frecventa. In sectiunea 3.3.2 s-a facut o analizd a impactului
distorsiunilor neliniare asupra diferitelor caracteristici ale semnalului
transmis.

» S-a determinat expresia raportului semnal-zgomot de limitare, in
functie de valoarea modala si factorul de amplificare liniara.

» S-au determinat variatiile puterii medii de eroare, cauzate de
distorsiunile de limitare, in functie de valoarea modala caracteristica
semnalului si de factorul de amplificare liniara.

» S-au definit doud marimi sub forma unor rapoarte de putere, ce
indica abaterea modelului neliniar fata de modelul liniar limitator al
amplificatorului luat ca referinta.

» Generalizand expresia raportului semnal-zgomot-cu-distorsiuni, se
arata dependenta acestei marimi functie de valoarea modala ce
caracterizeaza semnalul de intrare si functie de raportul semnal-
zgomot Gaussian, pentru cateva valori ale factorului de amplificare.

» Expresia generalizata a raportului semnal-zgomot-cu-distorsiuni este
folosita pentru a exemplifica dependenta dintre rata erorii de bit si
raportul semnal-zgomot pentru canalul AWGN pentru diferite valori
ale factorului de amplificare considerat.

» In mod similar, se arata dependenta capacitatii canalului, functie de
raportul semnal-zgomot pentru canalul AWGN, pentru cateva valori
ale factorului de amplificare considerat.
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6.Concluzii si perspective

In capitolul 4 sunt prezentate tehnicile standard de reducere a PAPR,
precum si principalele caracteristici ale acestora. Tot in cadrul acestui capitol
sunt propuse cateva tehnici derivate, precum si cateva metode alternative
pentru transmiterea informatiei auxiliare.

>

in sectiunea 4.4 se propune utilizarea variatiei de fazd pentru a
incorpora informatia auxiliara in subpurtatoarele de date, pentru
cazul in care tehnica SLM se aplicd unui semnal modulat conform
constelatiei de puncte de tipul M-QAM.
In sectiunea 4.7 este propusa o tehnica TR derivata, ce permite o
imbunatatire a eficientei de reducere a PAPR prin extinderea
spatiului de cautare.
In sectiunea 4.8 se prezinta eficienta de reducere a PAPR cand
tehnica de tip TI utilizeaza un nou tip de constelatie extinsa.
Pentru imbunatatirea eficientei de reducere a PAPR, in sectiunea 4.9
este sugerata utilizarea transformatei Hadamard cu ordonare
genericé, conform principiului de intretesere a esantioanelor.
In baza simularilor de tip Monte Carlo, in sectiunea 4.10 se arata ca
eficienta de reducere a PAPR a tehnicii clipping poate fi imbunatatita,
dacd esantioanele de la iesirea filtrului de semnal sunt reaplicate la
intrare.
Pentru tehnica de compresie a semnalului, in sectiunea 4.11 s-a
propus utilizarea unor functii neliniare noi. Rezultatele numerice
obtinute in urma simularilor arata avantajele utilizarii acestor functii.
®=  Totodatd, in sectiunea 4.11.1 sunt propuse tehnici de
compresie adaptivd ce permit o imbunatatire suplimentara a
eficientei de reducere a PAPR sau a performantelor BER.
®  Sectiunea 4.11.2 este dedicata analizei statistice de ordinul
intdi si doi, a semnalului comprimat. Utilizand calculul
analitic si numeric, se aratda cum se modifica diferitele
marimi statistice functie de variatia unor parametri
caracteristici, inclusi in expresiile algebrice ale functiilor
neliniare propuse.
Sectiunea 4.12 este dedicata diferitelor tehnici de tip ACE si a
diferitelor modalitati de control a domeniului de valori extins, admis
pentru punctele marginale din constelatia de puncte. Dupad
prezentarea variantelor clasice reprezentate de algoritmii POCS si
SGP, se prezintd o solutie alternativd (CGP) care realizeaza proiectia
punctelor marginale finspre exteriorul constelatiei, functie de
rezultatul obtinut in urma compresiei de semnal. Cu ajutorul
simularilor, se arata ca in conditiile in care domeniul de valori extins
corespunzator punctelor marginale are o limita superioara, noul
algoritm propus, prezinta o degradare mai mica a performantelor
BER in comparatie cu algoritmul SGP.

Tinand cont de caracteristicile si limitarile tehnicilor standard, in Capitolul 5
sunt propuse cateva tehnici hibride, ce sunt impartite pe trei grupe, functie
de tipul de prelucrare de semnal corespunzator: exclusiv liniar, mixt,
respectiv doar neliniar.
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» Astfel, sectiunea 5.2 este dedicata tehnicilor compuse, care implica
atat metode liniare cat si metode neliniare de prelucrare a
semnalelor.

®  Cu ajutorul diagramelor CCDF obtinute in urma simularilor,
este pusa in evidenta imbunatatirea eficientei de reducere a
PAPR corespunzatoare acestor solutii alternative.

= De asemenea, avantajele acestor tehnici combinate sunt
puse in evidenta si prin intermediul diagramelor BER(SNR)
pentru canalul AWGN céat si pentru un model de canal cu
interferente.

"  Pentru fiecare dintre aceste solutii, s-a evaluat si
complexitatea computationald, pentru a pune in evidenta
incarcarea de procesor de semnal, ce poate fi evitatd, daca
se opteaza pentru utilizarea solutiilor hibride.

®=  Totodatd, in sectiunea 5.2.2 este propusa o nouda modalitate
de a transmite informatia aditionald necesara tehnicii PTS,
folosind grupe de subpurtatoare aditionale, astfel modulate

. incat sa nu altereze procesul de reducere a PAPR.

» In sectiunea 5.3 sunt prezentate rezultatele numerice
corespunzatoare tehnicilor cu prelucrare exlusiv liniara.

®  Cu ajutorul curbelor CCDF din sectiunea 5.3.1 se arata ca
eficienta de reducere a PAPR poate fi Tmbunatatita, n
conditiile in care doar una dintre tehnicile componenete, SLM
sau TR, realizeaza un numar considerabil de iteratii.

» fn sectiunea 5.3.2 este propusd tehnica hibrid4 de tip ACE-
TR, in vederea imbunatatirii eficientei de reducere a PAPR,
evitand totodata o crestere exageratd a numarului de

R operatii.

» In sectiunea 5.4 se studiaza tehnica compusda de tipul clipping-
compresie.

® Se arata dependenta curbelor CCDF(PAPR) si BER(SNR)
functie de variatia pragului de limitare si a unor parametrii
specifici legilor de compresie considerate.

= Avantajul utilizérii functiei neliniare de tipul raport de
polinoame de gradul intdi, este evidentiat si din perspectiva
complexitatii computationale.

6.2. Propuneri pentru continuarea cercetarii

Optimizarea amplificarii semnalelor de banda larga de tip OFDM reprezinta un
domeniu complex, in care exista o serie de subiecte si probleme interesante, ramase
pentru a fi studiate. Cateva dintre acestea sunt sugerate in lista urmatoare.

e Reducerea PAPR folosind tehnici de limitare adaptiva, ce permit o atenuare
variabild a varfurilor de semnal, in functie de amplitudinea acestora si
caracteristicile statistice ale semnalului in ansamblu.
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6.Concluzii si perspective

Implementarea unor metode de refacere a semnalului original din cel limitat,
folosind modele de canal neliniar, sau prin transmiterea unor informatii
auxiliare.

Imbunatatirea anumitor caracteristici ale tehnicii ACE, prin utilizarea altor
criterii de constrangere a domeniului admis punctelor marginale din
constelatie.

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

Elaborarea altor algoritmi pentru tehnica TR, care sd utilizeze alte criterii de
parcurgere a spatiului de cautare. In acest sens, o posibila optiune este de a
conditiona explorarea maximala a unor subspatii, functie de variatia PAPR.
Identificarea altor functii neliniare pentru compresia semnalului OFDM, care
sa permita o reducere mai buna a PAPR, in conditiile conservarii
performantelor BER originale.

Tehnici de compresie adaptiva a semnalui in domeniul timp, ce utilizeaza
alte criterii de selectie a functiilor neliniare dintr-un set dat.

Utilizarea functiilor compuse in vederea optimizarii compresiei de semnal.
Modelarea functiilor neliniare existente cu ajutorul functiilor liniare pe
subintervale, in vederea reducerii numarului de operatii, fara diminuarea
eficientei de reducere a PAPR.

Studiul modificarii functiilor de transfer ale amplificatoarelor de putere cu
efect de memorie, in prezenta semnalului prelucrat cu diferite tehnici de
reducere a PAPR.

BUPT



Bibliografie

[1]

(2]

(3]

(4]

(5]

(6]

(7]

(8]

(9]

[10]

[11]

[12]

[13]

[14]

[15]
[16]

[17]

R.W.Chang, "Synthesis of band-limited orthogonal signals for multichannel
data transmission", Bell System Tech. ], Vol. 45, pp. 1775-1796, December
1966.

B.R.Saltzberg, "Performance of an efficient parallel data transmission
system", IEEE Transactions on Communication Technology, Vol. 15, No. 6,
pp. 805-811, December 1967.

S.B. Weinstein and P.M. Ebert, "Data transmission by frequency-division
multiplexing using the discrete Fourier transform", IEEE Transactions
on Communication, Vol. 19, No. 5, pp. 628-634, October 1971.

Steven G. Johnson and Matteo Frigo, "A modified split-radix FFT with fewer
arithmetic operations", IEEE Transactions on Signal Processing, Vol. 55,
No.1, pp. 111-119, January 2007.

James W. Cooley and John W. Tukey, "An algorithm for the machine
calculation of complex Fourier series", Math. Computing, Vol. 19, No. 90, pp.
297-301, April 1965.

Henrik V. Sgrensen and C. Sidney Burrus. "Efficient Computation of DFT
with Only a Subset of Input or Output Points", IEEE Transactions on Signal
Processing, Vol 41. No. 3, pp. 1184-1200, March 1993.

Alan Edelman, Peter McCorquodalez and Sivan Toledox, "The Future Fast
Fourier Transform?", Society for Industrial and Applied Mathematics, Vol.
20, No. 3, pp. 1094-1114, year 1999.

A. Peled and A. Ruiz. "Frequency domain data transmission using reduced
computational complexity algorithms", IEEE International Conference in
Acoust., Speech and Signal Processing, Vol. 5, pp. 964-967, Denver, CO,
April 1980.

Specification EN300401-2001a, Radio Broadcasting Systems: Digital Audio
Broadcasting to Mobile, Portable and Fixed Receivers, ETSI, Sophia-
Antipolis.

Specification EN300744-2001b, Digital Broadcasting Systems for Television,
Sound and Data Services; Framing Structure, Channel Coding and
Modulation for Digital Terrestrial Television, ETSI, Sophia- Antipolis.
Standard 802.11a, Wireless LAN Medium Access Control (MAC) and Physical
Layer (PHY) specifications: High Speed Physical Layer in the 5 GHz Band,
1IEEE.

Standard 802.11b Wireless LAN Medium Access Control (MAC) and Physical
Layer (PHY) specifications: Higher-Speed Physical Layer Extension in the 2.4
GHz Band, IEEE.

Specification: EN101475-2001, Broadband Radio Access Networks (BRAN);
HIPERLAN type 2; Physical (PHY) Layer, ETSI, Sophia-Antipolis.

Standard 802.16e-2005, “IEEE Standard for Local and metropolitan area
networks Part 16: Air Interface for Fixed Broadband Wireless Access
Systems", IEEE.

Borko Furht and Syed A. Ahson, "Long Term Evolution: 3GPP LTE Radio and
Cellular Technology", Crc Press, April 2009, ISBN 978-1-4200-7210-5.

T. Starr, J. Cioffi, and P. Silverman, Understanding Digital Subscriber Lines,
Prentice Hall, January 1999, ISBN 978-0137805457.

Recomandation G.992.1, Asymmetrical Digital Subscriber Line (ADSL)
Transceivers: Transmission media and System, ITU, July 1998.

BUPT



244

Bibliografie

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

[24]

[25]

[26]

[27]

[28]

[29]

[30]

[31]

[32]

C. Berrou, A. Glavieux and P. Thitimajashima, "Near Shannon Limit Error-
Correcting Coding and Decoding: Turbo Codes", IEEE Int. Conf. on
Communications, Vol.2, pp. 1064-1070, Geneva, Switzerland, May, 1993.
Henrik Schultze, Christian Lueders, "Theory and Applications of OFDM and
CDMA Wideband Wireless Communications", John Wiley & Sons Ltd, July
2005, ISBN-13 978-0-470-85069-5.

Lingzhi Cao and Norman C. Beaulieu, "Exact Error-Rate Analysis of Diversity
16-QAM  with Channel Estimation Error", IEEE Transactions on
Communications, Vol. 52, No. 6, pp. 1019-1029, June 2004.

Leszek Szczecinski, Cristian Gonzalez, and Sonia Aissa, "Exact Expression
for the BER of Rectangular QAM With Arbitrary Constellation Mapping", IEEE
Transactions on Communications, Vol. 54, No. 3, pp. 389-392, Maerch
2006.

A.A.M. Saleh, “Frequency-independent and frequency-dependent nonlinear
models of TWT amplifiers,” IEEE Trans. Comm., Vol. 29, No. 11, pp. 1715-
1720, November 1981.

A. Ghorbani and M. Sheikan, “The effect of solid state power amplifiers
(SSPAs) nonlinearities on MPSK and M-QAM signal transmission,”, 6th
International Conference on Digital Processing of Signals in
Communications, pp. 193-197, Loughborough, September 1991.

D. Jarman, "A Brief Introduction to Sigma Delta Conversion," Intersil
Corporation, Melbourne, Florida, USA Report AN9504, May 1995.

Ayana Suzuki, Mamiko Inamori, Yukitoshi Sanada, "Subcarrier Weighting
Scheme in OFDM Receiver with SigmaDelta A/D Converter on Multipath
Fading Channels", IEEE Vehicular Technology Conference Fall, pp.1-5,
Ottawa ON, September 2010.

David J. Young, and Norman C. Beaulieu, "The Generation of Correlated
Rayleigh Random Variates by Inverse Discrete Fourier Transform", IEEE
Transactions on Communications, Vol. 48, No. 7, pp. 1114-1127, July 2000.
Kareem E. Baddour, and Norman C. Beaulieu, "Autoregressive Modeling for
Fading Channel Simulation", IEEE Transactions on Communications, Vol. 4,
No. 4, pp. 1650-1662, July 2005.

B. Sklar, “Rayleigh fading channels in mobile digital communication systems
—-part I: Characterization", IEEE Communications Magazine, Vol. 35, No. 7,
pp. 136 - 146, July 1997.

B. Sklar, “"Rayleigh fading channels in mobile digital communication systems
—-part II: Mitigation", IEEE Communications Magazine, Vol. 35, No. 9, pp.
148 - 155, September 1997.

B. Muquet, Z. Wang, G. Giannakis, M. de Courville, and P. Duhamel, “Cyclic
prefixing or zero padding for wireless multicarrier transmissions?,” IEEE
Transactions on Communications, Vol. 50, No. 12, pp. 2136 - 2148,
December 2002.

Panayiotis D. Papadimitriou, Costas N. Georghiades, "Zero-padded OFDM
with improved performance over multipath channels", IEEE Conf. on
Consumer Communications and Networking, pp. 31-34, Las Vegas, NV, USA,
2004.

Wang, Jian , Song, Jian; Yang, Zhi-Xing; Yang, Lin; Wang, Jun , "Frames
theoretic analysis of zero-padding OFDM over deep fading wireless
channels", IEEE Transactions on Broadcasting, Vol. 52, No. 2, pp. 252-260,
June 2006.

BUPT



Bibliografie 245

[33]

[34]

[35]

[36]

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

[44]

[45]

[46]

[47]

[48]

Henkel Werner, Georg Taubdck, Per Odling, Per Ola Bérjesson, Niklas
Petersson, "The cyclic prefix of OFDM/DMT - an analysis", International
Seminar on Broadband Communications Access, Transmission, Networking,
pp. 22:1-3, Zurich, 2002.

Jorge Luis Seoane, Sarah KateWilson, Saul Gelfand, "Analysis of intertone
and interblock interference in OFDM when the length of the cyclic prefix is
shorter than the length of the impulse response of the channel", IEEE Global
Telecommunications Conference, Vol.1, pp. 32-36, Phoeniz AZ, November
1997.

Mickaél D. Batariere, Kevin L. Baum, Thomas P. Krauss, "Cyclic prefix
length analysis for 4G OFDM systems", IEEE Vehicular Technology
Conference, Vol. 1, pp. 543-547, September 2004.

You-Seok Lee and Hyoung-Nam Kim, "Iterative Extrapolation for Channel
Equalization in DVB-T Receivers", IEEE Transactions on Broadcasting, Vol.
54, No. 3, pp. 461-467, September 2008.

M. R. Raghavendra and K. Giridhar, "Improving Channel Estimation in OFDM
Systems for Sparse Multipath Channels", IEEE Signal Processing Letters,
Vol. 12, No. 1, pp. 52-55, January 2005.

Osvaldo Simeone, Yeheskel Bar-Ness, and Umberto Spagnolini, "Pilot-
Based Channel Estimation for OFDM Systems by Tracking the Delay-
Subspace", IEEE Transactions On Wireless Communications, Vol. 3, No. 1,
pp. 315-325, January 2004.

Wen Zhou andWong Hing Lam, "A Fast LMMSE Channel EstimationMethod
for OFDM Systems", EURASIP Journal on Wireless Communications and
Networking Volume 2009, Article ID 752892.

Li Ye, Jr. Leonard J. Cimini, and R. Sollenberger Nelson, "Robust Channel
Estimation for OFDM Systems with Rapid Dispersive Fading Channels", IEEE
Transactions On Communications, Vol. 46, No. 7, pp. 902-915, July 1998.
Vineet Srivastava, Chin Keong Ho, Patrick Ho Wang Fung and Sumei Sun,
"Robust MMSE Channel Estimation in OFDM Systems with Practical Timing
Synchronization", IEEE Wireless Communications and Networking
Conference, Vol. 2, pp. 711-716, Atlanta Giorgia USA, 2004.

P. Kenington, “High-Linearity RF amplifier Design”, Artech House Publishers,
2000, ISBN 978-1580531436.

C. Cripps, “"RF Power Amplifiers for Wireless Communications, Second
Edition”, Artech House Publishers, 1999, ISBN-13: 978-1596930186.

S.N. Ali, T. Johnson, "A New High Efficiency RF Switch-mode Power Amplifier
Architecture for Pulse Encoded Signals", pp. 1-6, IEEE 13th Annual Wireless
and Microwave Technology Conference, Cocoa Beach, FL USA, April 2012.

A. S. Gilmour, “Klystrons, Traveling Wave Tubes, Magnetrons, Cross-Field
Amplifiers and Gyrotrons”, 2011, ISBN: 978-1608071845.

D.S. Komm, R.T. Benton, H.C. Limburg, W.L. Menninger, X. Zhai, "Advances
in space TWT efficiencies", IEEE International Vacuum Electronics
Conference, Monterey, CA, USA, 2000.

T.A. Hargreaves, C.M. Armstrong, R.B. True, R. Watkins, M.L. Barsanti, A.
Schram, "Linear TWT development", IEEE 29th International Conference on
Plasma Science, Banff Alberta, Canada, 2002.

D.R. Whaley, R. Duggal, C.M. Armstrong, C.L. Bellew, C.E. Holland, C.A.
Spindt, "Low-voltage field emitter array operation in cold cathode TWT",
IEEE 20th International Vacuum Nanoelectronics Conference, Chicago, IL,
USA, 2007.

BUPT



246

Bibliografie

[49]

[50]

[51]

[52]

[53]

[54]

[55]

[56]

[57]

[58]

[59]

[60]

[61]

[62]

[63]

[64]

D.R. Whaley, R. Duggal, C.M. Armstrong, C.L. Bellew, C.E. Holland, C.A.
Spindt, "Operation of a low-voltage high-transconductance field emitter
array TWT", IEEE 35th International Conference on Plasma Science,
Karlsruhe, Germany, 2008.

Chen Zhao, S. Aditya, Ciersiang Chua, "Analysis of Coupled Planar Helices
with Straight-Edge Connections for Application in Millimeter-Wave TWTs",
IEEE Transactions on Electron Devices, Vol. 60, No. 3, pp. 1244-1250,
March 2013.

M. Casto, M. Lampenfeld, Pengcheng lJia, P. Courtney, S. Behan, P.
Daughenbaugh, R. Worley, "100W X-band GaN SSPA for medium power
TWTA replacement”, IEEE 12th Annual Wireless and Microwave Technology
Conference, pp. 1-4, Clearwater Beach, FL, USA, 2011.

Marc Franco and Allen Katz, "Class-E Silicon Carbide VHF Power Amplifier",
IEEE/MTT-S International Microwave Symposium, pp. 19-22, Honolulu, HI,
USA, 2007.

C. Meliani, J. Flucke, A. Wentzel, J. Wirfl, W. Heinrich, and G. Trankle,
"Switch-Mode Amplifier ICs with over 90% Efficiency for Class-S PAs using
GaAs-HBTs and GaN-HEMTs", IEEE MTT-S International Microwave
Symposium Digest, pp. 751-754, Atlanta, GA, USA, 2008.

V. Vadala, A. Raffo, S. Di Falco and G. Vannini, "GaN HEMT nonlinear
characterization for wideband high-power amplifier design", European
Microwave Integrated Circuits Conference, pp. 9-12, Manchester, UK, 2011.

J.B. King and T.J. Brazil, "Nonlinear Electrothermal GaN HEMT Model Applied
to High-Efficiency Power Amplifier Design", IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, Vol. 61, No. 1, January 2013.

R. van Nee and R. Prasad, "OFDM for Mobile Multimedia Communications”,
Artech House Publishers, Boston London, 1998, ISBN: 978-0890065303.

V. Petrovic, "Reduction of Spurious Emissions from Radio Transmitters by
means of Modulation Feedback", IEEE Conference on Radio Spectrum
Conservation Techniques, pp. 44-49, Birmingham, UK, September 1983.

V. Petrovic, "VHF SSB Transmitter Employing Cartesian Feedback", IEE
Conference on Telecommunications, Radio and Information Technology, pp.
161-165, Birmingham, UK, May, 1984.

Standard EN 300 392-2 Terrestrial Trunked Radio (TETRA) voice and data.
Part 2: Air Interface, ETSI, Sophia Antipolis, 2010.

J.L. Dawson, T.H. Lee, "Cartesian feedback for RF power amplifier
linearization", Vol.1, pp. 361-366, Proceedings of the American Control
Conference, Boston, MA, USA, 2004.

F. Carrara, A. Scuderi, G. Palmisano, "Wide-bandwidth fully integrated
Cartesian feedback transmitter" Proceedings of Custom Integrated Circuits
Conference, pp. 451-454, San Jose CA USA, 2003.

Sang-Gee Kang, IlI-Kyoo Lee, Ki-Suk Yoo, "Analysis and design of
feedforward power amplifier", IEEE International Microwave Symposium
Digest, Vol.3, pp. 1519-1522, Denver, CO, USA, 1997.

Yong-Chae Jeong, Dal Ahn, Chul-Dong Kim, Ik-Soo Chang, "Feedforward
Amplifier using Equal Group-Delay Signal Canceller", IEEE International
Microwave Symposium Digest, pp.1530-1533, San Francisco, CA, USA,
2006.

M. Vasic, O. Garcia, J.A. Oliver, P. Alou, D. Diaz, J.A. Cobos, A. Gimeno, J.M.
Pardo, C. Benavente, F.]J. Ortega, "Efficient and Linear Power Amplifier

BUPT



Bibliografie 247

[65]

[66]

[67]

[68]

[69]

[70]

[71]

[72]

[73]

[74]

[75]

[76]

[77]

[78]

Based on Envelope Elimination and Restoration", IEEE Transactions on
Power Electronics, Vol. 27, No.1, pp. 5-9, January 2012.

Feipeng Wang, Donald F. Kimball, Jeremy D. Popp, Annie Hueiching Yang,
Donald Y. Lie, Peter M. Asbeck and Lawrence E. Larson, "An Improved
Power-Added Efficiency 19-dBm Hybrid Envelope Elimination and
Restoration Power Amplifier for 802.11g WLAN Applications", IEEE
Transactions On Microwave Theory And Techniques, Vol.54, No. 12,
pp.4086-4099, December 2006.

M. Helaoui, F.M. Ghannouchi, "Linear amplification with Nonlinear
Components (LINC)", IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Express
Briefs, Vol. 57, No.1, pp. 6-10, January 2010.

A. Bateman, "The combined analogue locked loop universal modulator
(CALLUM)", IEEE Vehicular Technology Conference, Vol.2, pp. 759-763,
Denver, CO, USA, May 1992.

E. Bertran, P.L. Gilabert, G. Montoro, J. Berenguer, "Overview of Power
Amplifier Linearization Based on Predistorsion Techniques", WSEAS 8th
International Conference on Simulation, Modeling and Optimization, pp.
309-314, Santander, Cantabria, Spain, September 2008.

G. Montoro, P. L. Gilabert , E. Bertran, A. Cesari, J. A. Garcia, "An LMS-
Based Adaptive Predistorter for Cancelling Nonlinear Memory Effects in RF
Power Amplifiers", IEEE Asia-Pacific Microwave Conference, pp. 1-4,
Bangkok, Thailand, December 2007.

G. Montoro, P. L. Gilabert, E. Bertran, A. Cesari, and D. D. Silveira, "A New
Digital Predictive Predistorter for Behavioral Power Amplifier Linearization",
IEEE Microwave And Wireless Components Letters, Vol. 17, No. 6, pp. 448-
450, June 2007.

Saleh A. A. M., “Frequency-Independent and Frequency-Dependent
Nonlinear Models of TWT Amplifiers”, IEEE Transactions on Communications,
Vol. 29, No. 11, pp. 1715-1720, November 1981.

Ghorbani A, Sheikhan M., “The effect of solid state power amplifiers (SSPAs)
nonlinearities on MPSK and M-QAM signal transmission” , International
Conference on Digital Processing of Signals in Communications, pp 193-
197, Loughborough, September 1991.

Rapp C., “Effects of HPA-nonlinearity on a 4-DPSK/OFDM-signal for a digital
sound broadcasting system”, Second European Conference on Satellite
Communications, pp.179-184, Lieége, Belgium, October 1991.

M. Honkanen, S-G. Haggman, “New Aspects on Nonlinear Power Amplifier
Modeling in Radio Communication Systems Simulations”, IEEE International
Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio Communications, Vol. 3,
pp. 844-848, Helsinki Finland, 1997.

G. P. White, A. G. Burr, T. Javornik “Modelling of nonlinear distortion in
broadband fixed wireless access systems,” IEEE Electronics Letters, Vol. 39,
No. 8, pp. 686-687, April 2003.

Hugo Durney Wasaff, PhD Thesis, "Adaptive Pre-Distortion for Nonlinear
High Power Amplifiers in OFDM Systems", Universitat Politécnica de
Catalunya, Barcelona, February 2004.

Hyunseuk Yoo, PhD. Thesis, "PAPR Reduction in Coded-OFDM Systems by
using Multiple Candidates and Deliberate Clipping", Université de Bretagne-
Sud, France, November 2011.

H. Ochiai and H. Imai, “Performance of the deliberate clipping with adaptive
symbol selection for strictly band-limited ofdm systems”, IEEE Journal on

BUPT



248

Bibliografie

[79]

[80]

[81]

[82]

[83]

[84]

[85]

[86]

[87]

[88]

[89]

[90]

[91]

[92]

Selected Areas in Communications, Vol. 18, No. 11, pp. 2270-2277,
November 2000.

Seung Hee Han, Jae Hong Lee, "An overview of peak-to-average power ratio
reduction techniques for multicarrier transmission”, IEEE Wireless
Communications, Vol.12, No. 2, pp.56-65, April 2005.

Tao Jiang, Yiyan Wu, "An Overview: Peak-to-Average Power Ratio Reduction
Techniques for OFDM Signals", IEEE Transactions on Broadcasting, Vol. 54,
No. 2, pp. 257-268, June 2008.

Y. Louet et J. Palicot, "Synthése de la notion de facteur de créte et
application aux modulations monoporteuse", GRETSI Symposium on Signal
and Image Processing, Louvain la Neuve, Belgique, Septembre 2005.

S. H. Mdiler and J. B. Huber, "A novel peak power reduction scheme for
OFDM", "The 8th IEEE International Symposium on Personal, Indoor and
Mobile Radio Communications", Vol. 3, pp. 1090-1094, Helsinki, Findalnd
1997.

R. W. Bauml, R. F. H. Fisher, and J. B. Huber, “Reducing the Peak-to-
Average Power Ratio of Multicarrier Modulation by Selected Mapping,”
Electronics Letters, Vol. 32, No. 22, pp. 2056-2057, October 1996.
Stéphane Y. Le Goff, Boon Kien Khoo, Charalampos C. Tsimenidis, and
Bayan S. Sharif, "A Novel Selected Mapping Technique for PAPR Reduction in
OFDM Systems", IEEE Transactions on Communications, Vol. 56, No. 11, pp.
1775-1779, November 2008.

Emad Alsusa and Lin Yang, "Novel Redundancy-Free and SER-Improved
Selective Mapping Technique with Coded Phase Sequences for PAPR
Reduction in OFDM Systems", IEEE International Conference on
Communications, Vol. 6 pp. 2887-2892, Istambul, Turkey, June 2006.

A. Rahim Leyman, Xin Liu, Hari K. Garg, Yan Xin, "Automatic Classification
of Imperfect QAM Constellation Using Radon Transform", IEEE International
Conference on Communications, pp. 2635 - 2640 , Glasgow Scotland, June
2007.

Suckchel Yang, Yoan Shin, "Partitioned-SLM Scheme with Low Complexity
for PAPR Reduction of OFDM Signals", IEEE International Symposium on
Personal, Indoor and Mobile Radio Communications, pp.1-5, Helsinki,
Finland, September 2006.

Lingyin Wang and Yewen Cao, “Improved SLM for PAPR Reduction in OFDM
Systems”, International Workshop on Intelligent Systems and Applications,
pp.1-4, Wuhan China, May 2009.

S. H. Muller and J. B. Huber, "OFDM with reduced peak-to-average power
ratio by optimum combination of partial transmit sequences”, Electronics
Letters, Vol. 33, No. 5, pp. 368-369, February 1997.

Youngseok Oh, Eui-Rim Jeong, Sungho Choi, Wooseok Nam, and Yong H.
Lee, "Side Information-Free PTS-PAPR Reduction via Pilot Assisted
Estimation of Phase Factors in an OFDM Frame with a Preamble", IEEE
International Symposium on Personal Indoor and Mobile Radio
Communications, pp.41-45, Instanbul Turkey, September 2010.

A. Ghassemi and T. A. Gulliver, "PTS-Based Radix FFT for PAPR Reduction in
OFDM Systems", IEEE Wireless Communications and Networking
Conference, pp. 1323-1328, Kowloon, Hong Kong, March 2007.

L. Wang and J. Liu, “"PAPR Reduction of OFDM Signals by PTS With Grouping
and Recursive Phase Weighting Methods”, IEEE Transactions on
Broadcasting, Vol. 57, No. 2, pp. 299-306, June 2011.

BUPT



Bibliografie 249

[93]

[94]

[95]

[96]

[97]

[98]

[99]

[100]

[101]

[102]

[103]

[104]

[105]

[106]

[107]

Z. Fedra, R. Marsalek, V. Sebesta, "Interleaving Optimization in OFDM PAPR
Reduction", Radioelektronika International Conference, pp. 1-3, Brno, Czech
Republic, April 2007.

J. Tellado and J. M. Cioffi, “Efficient algorithms for reducing PAR in
multicarrier systems”, IEEE International Symposium on Information
Theory, p.191, Cambrige MA, USA, August 1998.

P. Venkatasubramanian and J. Ilow , "Opportunistic Configurations of Pilot
Tones for PAPR Reduction in OFDM Systems", IEEE International Symposium
on Personal, Indoor and Mobile Radio Communications, pp. 1-5, Athens
Greece, September 2007.

V.Cuteanu, A. Isar, “PAPR Reduction of OFDM Signals using Gradual
Projection Active Constellation Extension and Sequential Block Grouping
Tone Reservation Hybrid Scheme”, pp.188-203, IARIA International Journal
on Advances in Telecommunications, 2012.

E. Bouquet, S. Haese, M. Drissi, C. Moullec, and K. Sayegrih, “An innovative
and low complexity PAPR reduction technique for multicarrier systems”, The
9th European Conference on Wireless Technology, pp. 162-165, Manchester
UK, September 2006.

C. L. Wang, Y. Ouyang, and H. C. Chen, “A low-complexity peak-to-average
power ratio reduction technique for OFDM-based systems”, IEEE Vehicular
Technology Conference, Vol. 6, pp. 4380-4384, Los Angeles, CA USA,
September 2004.

Y.Z. Jiao, X.J. Liu, and X.A. Wang, "A Novel Tone Reservation Scheme with
Fast Convergence for PAPR Reduction in OFDM Systems", IEEE Consumer
Communications and Networking Conference, pp. 398-402, Las Vegas, NV
USA, January 2008.

Seungsoo Yoo, Seokho Yoon, Sun Yong Kim, lickho Song , “A novel PAPR
reduction scheme for OFDM systems: selective mapping of partial tones
(SMOPT)”, IEEE Transaction on Consumer Electronics, Vol. 52, No. 1, pp.
40-43, February 2006.

J. Tellado, “Peak-to-Average Power Reduction for Multicarrier Modulation”,
Ph.D. thesis, Stanford University, September 1999.

A.A. Al-Shaikhi and J. How, "Alternative Symbol Representations with Radial
Symmetry for PAPR Reduction in OFDM Systems", IEEE International
Conference on Communications, pp. 2942-2948, Glasgow Scotland, June
2007.

Aye Aung, Boon Poh Ng, “Natural-ordered complex Hadamard transform®,
Elsevier, Signal Processing, Vol. 90, No. 3, pp. 874-879, March 2010.

V. Cuteanu, D. Isar, "Hybrid PAPR reduction scheme using Walsh Hadamard
precoding and signal companding", International Symposium on Electronics
and Telecommunications, pp.195 - 198, Timisoara, Romania, November
2012.

J. Armstrong, "New OFDM Peak-to-Average Power Reduction Scheme”, IEEE
Vehicular Technology Conference, Vol. 1, pp. 756-760, Rhodes Greece, May
2001.

V. Cuteanu, "Analysis of a new Hybrid Clipping-SLM PAPR Reduction",
Buletinul Stiintific al Universitatii "Politehnica" din Timisoara, Transactions
on Electronics and Communications, pp. 9-12, Vol. 57(71), No. 1, Timisoara,
Romania, 2012.

M. Deumal, C. Vilella, J. L Pijoan, P. Bergada, “Partially Clipping (PC) Method
For The Peak-To-Average Power Ratio (PAPR) Reduction in OFDM”, IEEE

BUPT



250

Bibliografie

[108]

[109]

[110]

[111]

[112]

[113]

[114]

[115]

[116]

[117]

[118]

[119]

[120]

[121]
[122]

[123]

International Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio
Communications, Vol. 1, pp. 464-468, Barcelona Spain, September 2004.
Rajiv Saxena, Hem Dutt Joshi, "A New Peak Clipping Algorithm for PAPR
Reduction in OFDM", Electrical and Electronic Engineering, Vol. 1, No. 2, pp.
49-54, December 2011.

Luging Wang, PhD. Thesis "Peak-to-Average Power Ratio Reduction in OFDM
Systems", University of Alberta, Canada, 2008.

H. Chen and A.M. Haimovich, "Iterative Estimation and Cancellation of
Clipping Noise for OFDM Signals", IEEE Comm. Letters, Vol. 7, No. 7, July
2003.

X. Wang, T. T. Tjhung, C. Sum Ng, and A. A. Kassim, “On the SER Analysis
of A-Law Companded OFDM System”, in Proc. Global Telecommunication
Conference, Vol.2, pp. 756-760, San Francisco, CA USA, December 2000.
Jaewoon Kim and Yoan Shin, "An Effective Clipped Companding Scheme for
PAPR Reduction of OFDM Signals", IEEE International Conference on
Communications, pp. 668-672, Beijing China, May 2008.

Tao Jiang, Yang Yang, and Yong-Hua Song, "Companding Technique for
PAPR Reduction in OFDM Systems Based on an Exponential Function", IEEE
Global Telecommunications Conference, Vol. 5, pp. 2798-2801, St. Louis,
MO USA, 2005.

Taleb Moazzeni, Henry Selvaraj, Yingtao Jiang, "A novel Multi-Exponential
Function-based Companding Technique for Uniform Signal Compression over
Channels with Limited Dynamic Range", Intl. Journal of Electronics and
Telecommunications, Vol. 56, No.2, pp. 125-128, September 2010.

Wisam F. Al-Azzo, Borhanuddin M. Ali, Sabira Khatun, and Syed M. Bilfagih,
“Time domain statistical control for PAPR reduction in OFDM system”, IEEE
Asia-Pacific Conference on Communications, , pp.141-144, Bangkok,
Thailand, October 2007.

V. Cuteanu and A. Isar, “PAPR reduction of OFDM signals using hybrid
clipping-companding scheme with sigmoid functions”, International
Conference on Applied Electronics, pp. 75-78, Plzen, Czech Republic,
September 2011.

V. Cuteanu and A. Isar, “PAPR Reduction Scheme with Clipping and
Quasilinear Sigmoid Compression Functions”, Applied Electronics, pp. 59-64,
Plzen, Czech Republic, September 2012.

V. Cuteanu, “PAPR Reduction of OFDM Signals using Adaptive Companding
Scheme”, International Conference on Applied Electronics, pp. 59-62, Plzen,
Czech Republic, September 2013.

V.Cuteanu, D. Isar, “PAPR Reduction of OFDM Signals Using Logarithm
Based Compression Functions”, nr.pg. 4, Radioelektronika 2014, Bratislava,
Slovak Republic.

Li-Chun Wang, Wei-Cheng Liu and Yun-Huai Cheng, "Statistical Analysis of a
Mobile-to-Mobile Rician Fading Channel Model", IEEE Transactions on
Vehicular Tehnology, Vol. 58, No. 1, pp. 32-38, January 2009.

G. L. Stiber, “Principles of Mobile Communication”, Second Edition, Kluwer
Academic Publishers, 2001, ISBN: 0-792-37998-5.

Roger A. Dana, "Statistics of Sampled Rician Fading", Defense Nuclear
Agency, Alexandria, USA, February 1993.

Harold T. Yura and Steen G. Hanson, "Mean level signal crossing rate for an
arbitrary stochastic process", Optical Society, Vol. 27, No. 4, April 2010.

BUPT



Bibliografie 251

[124]

[125]

[126]

[127]

[128]

[129]

[130]

[131]

[132]

[133]

[134]

[135]

[136]

[137]

B.S. Krongold and D. L. Jones, "PAR Reduction in OFDM via Active
Constellation Extension", IEEE Transactions on Broadcasting, Vol. 49, No. 3,
pp. 258-268, September 2003.

A. Kliks and H. Bogucka, "“Improving Effectiveness of the Active
Constellation Extension Method for PAPR Reduction in Generalized
Multicarrier Signals”, SpringerLink, Wireless Personal Communication, vol.
61, no. 2, pp. 323-334, May 2010.

Luging Wang and Chintha Tellambura, "An Adaptive-Scaling Algorithm for
OFDM PAR Reduction Using Active Constellation Extension", IEEE 64th
Vehicular Technology Conference, pp.1-5, Montreal Quebec, Canada,
September 2006.

Zhixing Yang, Haidong Fang, and Changyong Pan, "ACE With Frame
Interleaving Scheme to Reduce Peak-to-Average Power Ratio in OFDM
Systems", IEEE Transactions on Broadcasting, Vol. 51, Part. 4, pp. 571-575,
December 2005.

Houshou Chen and Hsinying Liang, "A Modified Selective Mapping with PAPR
Reduction and Error Correction in OFDM Systems", Wireless
Communications and Networking Conference, pp. 1329-1333, Kowloon,
Hong Kong, March 2007.

Craig Jamieson and Jacek Ilow, "Bit Mapping and Error Insertion for FEC
Based PAPR Reduction in OFDM Signals" , IEEE Global Telecommunications
Conference, pp.1-5, San Francisco, USA, December 2006.

S. Khalid, and S.I. Shah, "PAPR reduction by using discrete wavelet
transform" , International Conference on Emerging Technologies, pp.179-
182, Peshawar, Pakistan, November 2006.

M. Baro, and J. Ilow, "PAPR Reduction in OFDM Using Wavelet Packet Pre-
Processing", IEEE Consumer Communications and Networking Conference,
pp.195-199, Las Vegas, NV, USA, January 2008.

V. Cuteanu and A. Isar, “PAPR Reduction of OFDM Signals Using Selective
Mapping and Clipping Hybrid Scheme”, The 20th European Signal Processing
Conference, pp. 2551-2555, Bucharest, Romania, August 2012.

V. Cuteanu and A. Isar, “PAPR Reduction of OFDM Signals using Partial
Transmit Sequence and Clipping Hybrid Scheme”, The Eight Advanced
International Conference on Telecommunications, pp. 164-171, Stuttgart,
Germany, June 2012.

V. Cuteanu, A. Isar and C. Nafornitd, “PAPR Reduction of OFDM Signals
using Sequential Tone Reservation - Clipping Hybrid Scheme”, Proceedings
of SPAMEC, pp. 49-42, Cluj-Napoca, Romania, September 2011.

V. Cuteanu, A. Isar, and C. Nafornita, “PAPR Reduction of OFDM Signals
Using Multiple Symbol Representations - Clipping Hybrid Scheme”,
Proceedings of SPAMEC, pp. 45-48, Cluj-Napoca, Romania, September
2011.

V. Cuteanu and A. Isar, “Hybrid PAPR Reduction Scheme with Selective
Mapping and Tone Reservation”, Applied Electronics, pp. 55-58, Plzen,
Czech Republic, September 2012.

V. Cuteanu and A. Isar, “"PAPR Reduction of OFDM Signals using Active
Constellation Extension and Tone Reservation Hybrid Scheme”, IARIA AICT,
pp. 156-163, Stuttgart, Germany, June 2012.

BUPT



