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Rezumat:

In aceasta teza se studiaza cateva aplicatii ale functiilor wavelet
(undisoare) in transmisia de date pe canale radio. Atentia este
focalizata asupra folosirii undisoarelor intr-o tehnica de
transmisie multi-purtatoare, denumitd wavelet OFDM. Se arata ca
metoda bazata pe functii wavelet are rezultate mai bune decat
OFDM-ul traditional in conditiile unei transmisii printr-un canal cu
fading plat, variabil in timp. Localizarea temporala a undisoarelor
“purtatoare” este extrem de importantd. Daca se considera
selectivitatea in frecventa a canalului, se demonstreaza ca
performantele WOFDM depind atat de undisoara mama, céat si de
numarul de scari (iteratii) ale transmisiei WOFDM. De data
aceasta, undisoarele cu o localizare in frecventa mai buna permit
obtinerea unor performante superioare.
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Cuvant Tnainte

Aceasta teza este dedicatd utilizarii undisoarelor in transmisiile multi-
purtatoare. Modulatia cu purtatoare multiple a cunoscut, in ultimele decenii, o larga
utilizare. Astfel, diverse variante ale OFDM (Orthogonal Frequency Division
Multiplexing) sunt propuse la ora actuala in majoritatea standardelor de transmisiuni
pe canale radio, dar si in diverse aplicatii de transmisie pe canale cu fir. Se pot
enumera aici standardele DAVB (Digital Audio and Video Broadcasting), IEEE 802.11
(retele WiFi), IEEE 802.16 (WiMAX), 3GPP release 8 (LTE), tehnologiile DSL (Digital
Subscriber Loop) sau transmisia de date pe linii de alimentare cu tensiune.

Tehnologiile enumerate mai sus sunt cele mai cunoscute aplicatii ale
modulatiilor multi-purtatoare. Utilizarea pe scara larga a acestora dovedeste
fiabilitatea si robustetea lor si justifica interesul acordat acestei directii in cercetarea
stiintifica. Aplicatiile enumerate anterior folosesc diverse versiuni ale OFDM.

Pe langa numeroasele sale avantaje, OFDM prezinta insd si o serie de
dezavantaje, care se constituie in impedimente serioase in implementarea practica
si diminueaza performantele OFDM. La ora actuald existd doud directii de cercetare
principale in domeniul modulatiilor multi-purtatoare:

1. Pe de o parte, se cautd solutii si algoritmi care, pastrand principiile de
baza din OFDM (aceleasi tipuri de purtdtoare, aceiasi algoritmi numerici de
implementare a modulatorului si demodulatorului), s& reduca impactul
dezavantajelor acestei tehnici.

2. Pe de altd parte, tot mai multe lucrari si cercetdri pledeaza pentru
implementarea modulatiilor multi-purtatoare pe baze noi, prin folosirea altor familii
de purtéﬂtoare ortogonale decat exponentialele complexe din OFDM.

In a doua categorie de metode se incadreazd undisoarele. Folosirea
undisoarelor intr-o metodda de transmisie multi-purtatoare reprezintd o tema de
cercetare care se afla in plind expansiune. Principalele aplicatii ale metodelor multi-
purtdatoare pe bazad de undisoare prezentate in literatura sunt transmisia de date
prin reteaua de alimentare cu energie electrica, pe de o parte, si transmisia pe
canale radio, pe de altd parte. Teza de fata se ocupa de transmisia pe canale radio,
dar o parte din rezultatele obtinute si din concluziile extrase este aplicabila si
transmisiei de date pe liniile de alimentare cu energie electrica

Transmisia pe canale radio, a cunoscut in ultimele decenii o expansiune
remarcabild. Aceste canale sunt insa dificil de gestionat, semnalele transmise prin
ele fiind supuse atenudrii, propagarii pe trasee multiple sau interferentelor externe.
Date fiind aceste impedimente, credem ca transmisiile multi-purtatoare pe baza de
undisoare pot constitui, prin flexibilitatea si robustetea lor, o alegere buna in
transmisia fara fir. Aceste tehnici incearca sa combine avantajele OFDM-ului clasic
cu acelea pe care le confera folosirea undisoarelor. Domeniul fiind relativ nou,
lucrarile ce exista in literatura nu sunt nici pe departe la fel de numeroase ca si
acelea care trateaza diverse aspecte ale OFDM-ului traditional, si ele au o natura
relativ dispersata.

In lucrarea de fata sunt sintetizate diversele aplicatii ale undisoarelor in
transmisiile de date, cu sublinierea avantajelor si dezavantajelor presupuse de
utilizarea acestora in transmisii pe canale radio. De asemenea, din studiile si
experimentele personale, au reiesit cateva concluzii si solutii originale.
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Sinteza lucrarii

In capitolul I sunt expuse principiile de bazd ale modulatiei OFDM, cea mai
raspanditd metoda de modulatie multi-purtatoare. Sunt tratate aspectele cele mai
importante din OFDM: transmisia in paralel pe purtatoare multiple, implementarea
modulatorului si a demodulatorului si folosirea prefixului circular.

In capitolul al doilea e prezentatd o imagine de sintezd a folosirii
undisoarelor in transmisia de date, care se referd la formarea impulsurilor cu
ajutorul undisoarelor si la transmisia multi-purtatoare folosind undisoare. Legat de
cea de a doua aplicatie, in paragraful 2.4.1 am prezentat o prima contributie
originalda, prin care am demonstrat cd orice functie care genereaza baze
ortonormale prin translatie cu intregi satisface criteriul lui Nyquist de
interferenta nula inter-simbol, si poate fi deci folositéd ca functie formatoare de
impulsuri. Familiile de undisoare se supun acestei constrangeri, ca si caz particular.

in capitolul III am ficut o comparatie intre metoda OFDM traditionald, si
cea bazata pe folosirea undisoarelor, denumitd in teza WOFDM (Wavelet-based
OFDM). In acest sens, am prezentat dezavantajele principale ale metodei OFDM si
am aratat faptul ca unele dintre aceste dezavantaje sunt eliminate in WOFDM. Tot in
acest capitol am prezentat o serie de experimente si simulari, pentru a compara
performanta BER (Bit Error Rate) a celor doua tehnici, pentru canale cu fading plat
si variabile in timp (paragraful 3.2). Aceste comparatii reprezinta o contributie
personala. Capitolul continud cu o analiza teoretica a localizarii in timp si frecventa
a familiilor de purtatoare folosite in OFDM si WOFDM. Astfel, am demonstrat ca
localizarea timp-frecventa a undisoarelor este superioara aceleia a
exponentialelor complexe de durata limitata, folosite in OFDM, ceea ce este
o contributie personala (paragraful 3.3). In paragraful 3.4 am comparat cele
doua metode prin prisma performantei BER, atunci cand datele sunt codate folosind
turbo-coduri. Am aratat ca, si in aceasta situatie, metoda bazata pe undisoare aduce
un castig fata de transmisia OFDM clasica. Rezultatele redate si comentate in
paragraful 3.4 sunt de asemenea o contributie personala.

In capitolul IV am facut o analizd experimentald detaliata a transmisiei
WOFDM prin canale variabile in timp, cu fading plat. Analiza vizeaza modul in care
trebuie alesi parametrii transmisiei, si anume undisoara mama si numarul de iteratii
din modulatorul IDWT (Inverse Discrete Wavelet Transform). Rezultatele obtinute
in capitolul IV sunt o contributie personala. In acest sens, am prezentat si o
demonstratie matemtica a robustetii adusa de folosirea undisoarei Haar si de
implementarea unui numar cat mai mic de iteratii in modulatorul IDWT. Astfel, am
aratat ca, daca folosim undisoara amintita si implementam o singura iteratie a
algoritmului de calcul al IDWT, variabilitatea in timp a canalului, data de catre fading,
nu introduce nicio eroare de detectie, in cazul in care in canal nu exista alte
zgomote (de exemplu AWGN). In paragraful 4.1.1 am calculat probabilitatea de
eroare in acest caz, ea fiind nula. Acest rezultat este o contributie personala.

in capitolul V, am realizat un studiu experimental al transmisiei WOFDM,
pentru cazul unor canale care sunt atat variabile in timp, cat si selective in frecventa.
Experimentele au urmarit sa determine parametrii optimi ai transmisiei WOFDM
printr-un asemenea canal. Se arata ca, in cazul canalelor selective in frecventa,
alegerea parametrilor se supune unor constrangeri cu totul diferite fata de acelea
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8 Sinteza lucrarii

prezentate in capitolul anterior. Rezultatele prezentate si discutate in acest capitol
reprezinAté o contributie personala.

In capitolul VI sunt trecute in revista contributiile personale, si, legate de
acestea, concluziile tezei.
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1. MODULATIA MULTI-PURTATOARE CU
PURTATOARE SINUSOIDALE

1.1 Conceptul de modulatie multi-purtatoare

Originile tehnicii de multiplexare cu diviziune in frecventd se regasesc
departe in timp, acum mai bine de un secol. Este vorba despre transmiterea mai
multor semnale de debite joase (de exemplu, semnale de telegrafie) printr-un canal
de banda larga, utilizdnd o frecventa purtatoare diferitd pentru fiecare semnal.
Pentru a facilita demultiplexarea transmisiilor la receptor, frecventele purtatoare
folosite au fost separate astfel incat sa se evite suprapunerea spectrelor ocupate de
fiecare dintre semnalele transmise. S-au folosit in acest scop benzi de frecventa "de
gardad", care sa permita separarea fiecarui spectru cu ajutorul unor filtre simplu de
implementat. Din cauza acestor intervale de garda, eficienta spectrala a unui astfel
de sistem este redusa (fig. 1.1).

Utilizator 1 \

C )Mediu de transmisie )

Utilizator 2 |—

Utilizator N 4 S 1N\ / S 2\ / SN\ R
< > | frecventd
interval interval
garda gard3

Fig. 1.1: Principiul accesului multiplu cu diviziune in frecventa.

Indepartatd incd de conceptul de modulatie multi-purtdtoare, multiplexarea cu
diviziune in frecventa reprezenta mai degraba o tehnica de acces multiplu, care
rezolva problema partajarii unui mediu de transmisie unic de catre mai multi
utilizatori.

Pasul inspre ceea ce inseamna modulatia multi-purtatoare, a putut fi facut in
ipoteza ca, in loc sa transporte semnale provenite de la utilizatori distincti,
purtatoarele utilizate sa fie modulate de cdtre simboluri care apartin unui singur
utilizator. In acest caz, sursa de informatie ar putea genera date direct intr-un
format paralel, sau date secventiale (seriale) aduse la intrarea unui convertor serial-
paralel. Odata obtinut formatul paralel al datelor, fiecare flux paralel va fi transmis
pe cate o subpurtatoare distinctda. O asemenea transmisie paraleld, sau "simultana",
este comparabild ca debit total generat cu o transmisie seriala de debit inalt care
utilizeaza aceleasi resurse (aceeasi banda de frecvente totald), unde insd modularea
are loc pe o singura purtatoare. Este evident ca implementarea sistemului paralel cu
emitatoare si receptoare multiple ar fi mai costisitoare decat implementarea
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10 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

sistemului serial, care cere un singur modulator si un singur demodulator. Mai mult
decat atat, primele sisteme de transmisie paraleld pe purtatoare multiple faceau si
ele apel la intervale de frecventa de garda intre subcanale, diminuand eficienta
spectrala.

Daca ne raportam la debitele transmise in cazul tehnicii multi-purtatoare,
remarcam ca pe fiecare subcanal in parte se transmit semnale cu debite joase. Pe
de alta parte, semnalul transmis serial, cu debit anlt, se dovedeste mult mai
sensibil la fenomenul de interferenta inter-simbol (IIS). In acest caz, durata scurta a
simbolurilor transmise face ca ele sa ocupe intreaga latime de banda disponibil3,
spre deosebire de latimea de banda redusa a fiecarui simbol transmis in paralel.
Este de presupus c3, in cazul transmisiei paralele, raspunsul in frecventa al canalului
poate fi considerat aproximativ plat pentru fiecare subcanal in parte, reducandu-se
astfel efectul negativ introdus de selectivitatea in frecventa a canalului. Conceptul
este ilustrat in figura 1.2, pentru 16 subcanale (subpurtatoare). Astfel, anterior
dezvoltarii unor tehnici de egalizare fiabile, transmisia paraleld oferea o posibilitate
reald de atingere a unor debite inalte in canale dispersive, ea fiind folosita in ciuda
costului sau ridicat si a eficientei spectrale reduse.

_C()

AT T \\/

f
Fig. 1.2: Principiul transmisiei pe subcanale multiple.

Una dintre primele solutii care a fost avansata pentru rezolvarea problemei eficientei
spectrale vine din partea unei companii americane (Collins Radio), care propune in
deceniul 6 sistemul Kineplex, proiectat pentru a transmite date printr-un canal de
inalta frecventa, afectat de fading selectiv in frecventa [Bah,Sal’02]. Rata de date
vizata era de 2400b/s. Intr-un asemenea sistem se utilizau 20 de purtatoare,
modulate folosind o modulatie diferentiala de faza in cuadratura DQPSK (Differential
Quadrature Phase Shift Keying), fara filtrare. Spectrul fiecarui ton are forma
sin(kf)/f ,conducand la interferentda intre spectrele ce corespund diverselor

purtdtoare. Caracteristica de frecventa de tip sinus cardinal rezulta din semnalul tip
"poarta dreptunghiulara" ce corespunde simbolurilor de transmis (in timp), care
translatat in frecventa prin transformarea Fourier, conduce inspre forma de oscilatia
atenuatda caracteristica sinusului cardinal. Similar multiplexului cu diviziune de
frecventa folosit in zilele noastre, subpurtatoarele erau separate intre ele prin
intervale de frecventd care sunt egale cu inversul duratei unui "simbol multi-
purtatoare" transmis (sau, echivalent, cu inversul duratei "de observare" a
demodulatorului).

Schema demodulatorului este ilustrata in figura 1.3. Fiecare purtatoare este
detectata utilizdnd o pereche de circuite calate pe frecventa sa. Semnalul
receptionat este transmis pe doua ramuri, pe una dintre ele introducédndu-se o
intarziere egalda cu durata de transmisie a unui simbol, facand astfel posibila
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1.2 - Multiplexul ortogonal cu diviziune de frecventa 11

calcularea diferentei de faza dintre doua simboluri consecutive, si permitand astfel
detectarea informatiei transmise. Performantele obtinute prin utilizarea acestui
sistem au fost relativ bune, dar cu pretul unui cost de implementare ridicat.

Tehnica descrisda garanteaza ortogonalitatea purtatoarelor, ortogonalitate
necesara pentru a separa semnalele transmise pe fiecare subpurtatoare in parte.
Totusi, spectrul de tipul sinus cardinal al fiecdrei subpurtdtoare are cateva
proprietati care sunt indezirabile. Fiindcd o asemena functie se intinde pe intreaga
axa a frecventelor, toate subpurtatoarele folosite in transmisie se vor suprapune pe
axa frecventelor. Mai mult decat atat, orice sistem de transmisie radio trebuie sa
asigure un interval de garda la stdnga si la dreapta benzii dedicate, care sa elimine
interferentele cu sisteme ce lucreaza in benzi de frecventa invecinate. Ori, energia
lobilor laterali din spectrul (sin(kf)/f) este suficient de mare incat sa produca
interferente in benzile adiacente. Se prefera din acest motiv utilizarea unor semnale
de banda limitata care sa moduleze fiecare subpurtatoare (in locul impulsurlor
rectangulare), care pot fi obtinute prin intermediul unor filtre Nyquist formatoare de
impulsuri. Rezultatul unei asemenea abordadri va fi ca fiecare subpurtatoare
modulata va afecta doar canalele adiacente (nivelul de interferenta fiind mai mic),
fara a fi influentatda ortogonalitatea subpurtatoarelor. In plus, atenuarea in benzile
adiacente va fi suficient de mare pentru a satisface constrangerile practice.

D Detector > S,
faza
sin(2nfyt)
s(t) . D Detector |5 g,
/r faza
sin(2nf;t)
D Detector > s
faza _2
sin(2nf,t) :

Fig 1.3: Schema de principiu a receptorului Kineplex.

1.2 Multiplexul ortogonal cu diviziune de frecventa (OFDM)

Asa cum rezulta din paragraful precedent, ideea care sta la baza modulatiei
OFDM s-a nascut cu mult timp Tn urma. Introducerea ei in sisteme folosite pe scara
larga a trenat insa vreme indelungata, din pricina complexitatii de implementare,
care in sistemele pe baza de circuite analogice conducea la dificultati si costuri de
implementare prohibitive.

Expansiunea modulatiei OFDM s-a produs de fapt odatd cu maturizarea
tehnicilor de procesare numerica de semnal si a algoritmilor asociati. In acest caz, o
importantd particulard o prezinta algoritmul rapid de calcul al Transformarii Fourier
Discrete (TFD), care este punctul cheie al modulatorului si demodulatorului OFDM,
asa cum se va vedea in cele ce urmeaza [Bin'90, Cim’85]. Utilizarea acestei tehnici a
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12 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

cunoscut o dezvoltare rapida mai ales in sisteme care folosesc transmisia fara fir.
Astfel, o gamad larga de standarde si solutii proprietar folosesc OFDM la nivelul fizic
pentru a transmite informatia prin canalul radio. Intre acestea se pot aminti DAVB
(Digital Audio & Video Broadcasting) [ETSI'00], WiFi (IEEE 802.11) [IEEE'O3],
WiMAX (IEEE 802.16)[IEEE’'04], LTE (Long Term Evolution, standard 3GPP release
8) [Fur,Ahs'09] sau Flash OFDM (solutie Flarion) [Fla’04]. Mai mut decéat atat,
versiuni de transmisii multi-purtatoare s-au adoptat si in transmisii pe fir, cu
rezultate remarcabile. La acest capitol se poate aminti tehnologia ADSL (transmisii
de debite impresionante de date prin cablurile telefonice de cupru folosite in
telefonia analogica clasica) [Bin’‘00]. De asemenea, o aplicatie in plina expansiune
ce foloseste pricipiul modulatiilor ortogonale consta in transmisia de date prin
reteaua publica de alimentare cu tensiune electrica PLC (Power Line Communication)
[Lam, Hub’00, Kat'01].

In cele ce urmeaza, se vor prezenta conceptele de baza ale modulatiei
OFDM. Astfel, dupa exemplificarea conceptului de modulatie multi-purtatoare, se va
argumenta si explicita_importanta ortogonalitdtii pentru demodularea corecta a
transmisiei efectuate. In continuare se va prezenta o descriere matematica a
modulatorului OFDM, si se va explica importanta conceptului de "prefix circular",
strans legat de modulatia OFDM. Capitolul se va incheia cu o sectiune dedicata
expunerii dezavantajelor tehnicii discutate.

1.2.1. Schema bloc a unui sistem OFDM

in figura 1.4 se prezintd schema bloc a unui lant de transmisie folosind multiplexul
ortogonal cu diviziune de frecventa.

[Sk]l [Xk]l [Xn]l [chn]l ej'2r‘|fc‘t
k=0,...,N-1  k=0,..,N-1 n=0,...,N-1 n=-L+1,...,N-1
> _p| Modulare || Modulator[—p| Prefix | p
Simboluri >/P P BB i | IFFT i |Circular| || /5
de informatie
nal
[T, [vid, [yn], [ycpal, Cana
Simboluri k=0,...,N-1 k=0,..,.N-1 n=0,..,N-1 n=-L+1,...,N-1
estimate < < < <
«—| Detectie |g «—| EXxtragere (o
PIS i i FFT | prefix | i S/P
gi2nfet

Fig.1.4: Schema bloc a unui sistem de transmisie bazat pe OFDM.

Simbolurile de informatie sunt o secventa de biti, rezultatd eventual in urma unei
codari de canal a sirului initial de date. Succesiunea astfel obtinuta este convertita in
format paralel (pe N ramuri) si supusad unei "modulari in banda de baza". Prin
aceasta se intelege ca, in functie de constelatia de modulatie aleasa pe fiecare
ramura, grupurile de biti sunt convertite in simboluri complexe. Pentru exemplificare,
sa alegem cazul modulatiei QPSK, pentru care fiecare dibit este convertit intr-un
numar  complex (notat cu Sk in figura 1.4) din multimea

(N2 +j2,V2 -2, N2 - jJ2,-J2 + j¥2} . Pe fiecare ramurd in paralel,
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1.2 - Multiplexul ortogonal cu diviziune de frecventa 13

simbolurile de modulatie vor modula o purtatoare complexa. Tot acest proces este
implementat prin intermediul algoritmului Inverse Fast Fourier Transform (IFFT)
care reprezinta punctul cheie al modulatorului OFDM. Faptul ca modularea este
realizata prin aplicarea unei transformate Fourier inverse ne poate conduce spre
interpretarea simbolurilor de intrare in modulator ca fiind "esantioane" definite in
frecventd. Aceasta reprezintd insd doar un detaliu de modelare a lantului de
transmisie, fara importanta practica. In ceea ce priveste constelatia de modulatie
folosita, ea poate fi aceeasi sau diferita pe fiecare ramura in parte, ca rezultat al
unui mecanism inteligent de optimizare a transmisiei, care se bazeaza pe estimarea
canalului. Spre exemplu, sistemul de modulatie "Discrete Multi Tone" (DMT)
[Fis,Hub’96] folosit in ADSL, testeaza canalul cu un semnal pilot, urmand sa
"Incarce" fiecare subpurtatoare in functie de "gradul de incredere" al acesteia
[Son’00]. Mecansimul este cunoscut sub numele de "bit loading" si face apel la
teorema "waterfilling" [Hay’94]. Acest principiu este relativ simplu de implementat
in mediile de transmisie ghidate, unde canalul se considera de obicei invariant in
timp. Tehnici asemanatoare, dar mai complexe se utilizeaza si in sistemele radio de
tipul WiFi sau WiMAX, unde se foloseste OFDM cu acces multiplu
[Won,Che,Let,Mur99].

In fata simbolului OFDM obtinut de catre modulatorul IFFT se insereaza un
prefix circular care are menirea de a separa intrAe ele doua blocuri OFDM succesive si
de a facilita egalizarea canalului la receptor. In practica, toate aceste operatii se
implementeaza prin procesare numerica de semnal, astfel incat ceea ce intelegem
prin simbol OFDM la acest nivel este de fapt o secventa de N+L numere complexe.
Pentru a se obtine semnalul ce corespunde modulatiei OFDM, este nevoie de
conversia semnalului digital din banda de baza intr-un semnal analogic (folosind un
convetor numeric-analogic si un formator de impulsuri). Semnalul analogic astfel
obtinut, va fi la randul lui translatat la frecventa radio de transmisie de catre un
convertor de radio-frecventa.

Receptorul implementeaza operatiile complementare: semnalul este
translatat in banda de baza si convertit in semnal digital. Dupa inldturarea prefixului
circular se poate folosi un egalizor de canal (nereprezentat in figura). Daca se fac
cateva ipoteze simplificatoare (adeseori neacoperite insa in practicd), si anume:
canal estimat perfect, liniar si invariant in timp si durata a prefixului circular mai
mare decéat durata raspunsului la impuls al canalului, atunci acest egalizor de canal
este unul foarte simplu, constand intr-o multiplicare cu o constantd a semnalului
receptionat pe fiecare subpurtatoare, care sa compenseze coeficientul complex al
raspunsului in frecventa al canalului [OIt'04]. Secventa astfel obtinuta este adusa la
intrarea blocului Fast Fourier Transform (FFT) care joaca rolul de demodulator.
Simbolurile complexe de iesire sunt transformate in grupuri de biti in conformitate
cu constelatia de modulatie folosita pe fiecare dintre subpurtatoare. Daca se
foloseste si un cod corector de erori, atunci decodorul ar putea ingloba intreaga
parte de detectie, la iesire obtindndu-se valoarea estimata a bitilor transmisi.

1.2.2 Necesitatea transmisiei paralele multi-purtatoare

Intr-un mediu de comunicatie radio, semnalul transmis se propagd pe un numér
mare de trasee, care ajung la receptor cu intarzieri si energii diferite. Acest fenomen
este cunoscut sub numele de propagare multicale si conduce la aparitia IIS la
receptie. Simplificand lucrurile (considerdnd canalul ca fiind un Sistem Liniar si
Invariant in Timp), propagarea multicale produce acelasi efect ca si un filtru, care

BUPT



14 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

disperseaza in timp semnalul de la emitator. Fenomenul poate fi modelat matematic
printr-o operatie de convolutie.

Efectele propagarii multi-cale intr-un canal radio pot fi descrise atat in
domeniul frecventd, cat si in domeniul timp [SkI’'97-1]. In primul caz se foloseste
termenul de fading selectiv in frecventa, iar in al doilea caz se pune in evidenta
tocmai dispersia temporald a semnalului. Consecinta practica a propagarii multicale
o constituie limitarea superioara a ratei de transmisie a semnalelor digitale prin
canalul radio. Pentru a combate acest fenomen, caracterul selectiv al canalului se
compenseaza prin implementarea unor procedee de egalizare complexe la nivelul
receptorului [Skl'97-2]. Acestea se bazeaza pe estimarea si urmarirea in timp a
comportamentului canalului, si conduc la complexitate de calcul si dificultate de
implemementare crescute. De fapt, asa cum se va arata printr-un exemplu numeric
in cadrul acestei sectiuni, este important de mentionat ca fenomenul de propagare

multicale este cu atat mai daunator, cu cat ratele de transmisie dorite sunt mai mari.

Pentru a ameliora problemele ridicate de catre selectivitatea in frecventa a
canalului, elementul de noutate pe care il aduce conceptul de modulatie multi-
purtatoare este inlocuirea transmisiei seriale pe o singura purtatoare, cu un debit
fnalt, cu mai multe transmisii paralele de debit redus. Generand N transmisii
paralele, vom fi capabili sa reducem de N ori latimea de banda a fiecarui flux, pentru

ca durata simbolurilor transmise pe fiecare purtatoare va creste la randul ei de N ori.

Suma ratelor de pe fiecare subcanal va conduce in final la rata de transmisie dorita,
dar cu avantajul ca selectivitatea in frecventa va afecta mult mai putin fiecare
subcanal in parte decat in cazul canalului unic de la transmisia serialda. Doua
exemple (unul numeric si unul grafic) vor fincerca sa Iintdreasca aceasta
argumentare. Sa consideram o transmisie de 10Mb/s printr-un canal radio, pentru
care se aloca o latime de banda de 10 MHz. In acest caz durata de transmisie a
fiecarui bit in parte va fi inversa debitului, adicd 0.1 ys. Pe de alta parte, fenomenul
de propagare multicale produce efecte de imprastiere in timp a semnalului care sunt
masurabile si care depind de caracteristicile morfologice si topografice ale mediului
considerat (forme de relief, cladiri, densitate de populatie etc). Cu titlu de exemplu,
sa consideram o imprastiere de propagare multicale de cca. 10 us, valoare uzuala
pentru mediul urban. Comparand aceasta valoare cu durata bitului, rezultd ca
efectul produs de transmisia unui singur bit de informatie va afecta semnalul (si
implicit detectia la receptor) pe durata a 100 de biti consecutivi. Daca se considera
acum o transmisie OFDM pe 1024 subpurtatoare, atunci latimea de banda a fiecarui
subcanal este de cca. 10 KHz, deoarece durata simbolurilor transmise pe fiecare
subpurtatoare va fi de 100 ys, care este de 10 ori mai mare decat imprastierea de
propagare multicale. Daca in primul caz propagarea multicale va avea efecte
pronuntate, dificil de combatut, in cel de-al doilea exemplu, doar o mica parte din
fiecare simbol (mai precis inceputul sau) va fi interferatda de catre simboluri
precedent transmise.

In exemplul grafic din figura 1.5, se aratd o transmisie paraleld pe 3
purtatoare, ale caror spectre se suprapun reciproc, dar pot fi totusi separate datorita
ortogonalitatii, proprietate care va fi explicata mai tarziu. Se observa durata mai

mare a simbolurilor paralele transmise, asa cum s-a mentionat in paragraful anterior.
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Fig.1.5: Principiul unei transmisii paralele multi-purtatoare.

1.2.3 Descrierea modulatorului OFDM

Asa cum rezulta din cele prezentate pana acum, ideea de baza a modulatiei
OFDM este transmisia simultana multi-purtatoare, pe mai multe subcanale de banda
relativ ingusta. Din punct de vedere matematic, fiecare purtatoare modulata poate fi
descrisa ca fiind o exponentiald complexa:

se(t) = A(t)elloct+oc(t)] (1.1)

Atat amplitudinea semnalului, A-(t), cat si faza acestuia, ¢.(t)pot varia in timp,
dupa o lege datad de catre forma semnalului modulator. Totusi, putem considera ca
acesti parametri sunt constanti pe durata de transmisie a fiecarui simbol, T.

intr-o transmisie seriald clasicd se utilizeazd un singur semnal purtdtor. In
consecintda, daca dorim sa alegem o ratda de transmisie egala cu R, atunci fiecare
simbol de transmis va avea durata Tg = 1/R, timp in care valoarea amplitudinii si a
fazei semnalului transmis in canal vor fi constante.

Pe de alta parte, modulatia OFDM foloseste pentru transmisie N
subpurtatoare. In acest caz se vor transmite simultan N fluxuri, fiecare cu o rata de

simbol R/N. Semnalul care este transmis in canal pentru un singur simbol OFDM
rezultd ca o suma a tuturor acestor fluxuri:

N-1 ,
sq(t) = % 3" An(t)ellent (V)] (1.2)

unde :
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16 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

op = 0p + NAo (1.3)
in relatia (1.2), A,, si ¢, sunt amplitudinea, respectiv faza corespunzdtoare celui
de-al n-lea simbol de informatie transmis, iar «, este pulsatia purtdtoarei cu

indexul n. Relatia (1.3) ne aratd cd purtatoarele sunt spatiate intre ele cu un
interval notat Aw. Durata simbolurilor transmise pe fiecare purtatoare (timp in care
putem considera amplitudinea A, si faza ¢, ca fiind constante) este N/R, duratd
egald cu aceea a simbolului OFDM (7). In acest caz, ecuatia (1.2) poate fi pusd sub
forma:
g Nt _
ss(t) =2 > Anel(ent+on) pentry  t e [KT,(k+1)T] (1.4)
n=0

Pentru ca fiecare simbol OFDM inglobeaza informatia corespunzatoare a N simboluri
seriale consecutive, informatie continuta in A,si ¢,, este nevoie sa esantionam cu

frecventa 1/ Tg pentru a obtine o versiune discretizata a simbolului. Rezultatul este

generarea a N esantioane pe durata T a unui simbol OFDM. Expresia esantionului cu
indexul k va fi:

N-1 )
ss(kTg) = % > A,,ej[(“"’*”“‘“)kTS“"”J,k ~0,..,N-1 (1.5)
n=0
Daca simplificdm ipotezele considerand «p = 0, valoarea esantionului devine:
1 & j inAwkT,
ss(kTS):NZAneWneJ”A“’ S,k=0,...,N-1 (1.6)
n=0

in acest punct, relatia (1.6) poate fi comparatd cu expresia transformarii Fourier
rapide inverse:

N-1
1 n i
9(KTs) =~ G[E]emﬁk/’v (1.7)
n=0

in relatia (1.6) Anej("n poate fi interpretat ca "spectrul esantionat" (cu pasul in
frecventd Qp =1/T ) al unui semnal de intrare, ale cdrui esantioane fn domeniul

timp sunt generate de cdtre modulatorul OFDM. Relatiile (1.6) si (1.7) sunt
echivalente daca:
Sy Ao 11 (1.8)
2z NTg T

1.2.4 Legatura dintre tehnica OFDM si Transformarea Fourier Discreta

Ultima relatie dedusa in paragraful precedent este similara aceleia pe care o
cere ortogonalitatea. De altfel, faptul ca purtatoarele folosite sunt ortogonale da
tuturor metodelor ce se supun acestui principiu si numele de "modulatii ortogonale".
Asa cum ne arata relatiile (1.6) si (1.7), impunerea ortogonalitatii stabileste o
legdturd fericitd cu transformarea Fourier discreta inversa [Wei, Ebe'71], legatura
care va fi studiatd in profunzime in aceasta sectiune. In acest caz, transformarea
fiind inversabild, recuperarea semnalului la demodulator poate fi facuta prin
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1.2 - Multiplexul ortogonal cu diviziune de frecventa 17

intermediul transformarii directe, care permite implementarea demodulatorului
OFDM.

Daca se considera, in cele ce urmeaza, ca subpurtatoarele folosite in
transmise sunt separate prin intervalul de frecventa indicat de relatia (1.8), atunci
spectrele acestor subpurtatoare sunt ilustrate in figura 1.6. Fiecare sinus cardinal
din acest spectru corespunde unei purtatoare sinusoidale modulate cu un simbol de
informatie reprezentat printr-un semnal dreptunghiular de durata egala cu aceea a
unui simbol OFDM. Se poate remarca faptul ca fiecare purtatoare trece prin 0 la
frecventele centrale corespunzatoare celorlalte subpurtatoare. La aceste frecvente,
interferenta inter-purtatoare este nula, fapt care permite separarea subpurtatoarelor
la receptor. Situatia este similara aceleia descrise de teorema lui Nyquist de
interferenta nula inter-simbol, In care interferenta se refera insa la domeniul
timpului. Asa cum rezulta din relatia (1.1), purtatoarele sunt exponentiale complexe,
care sunt compuse din sinusoide (parte imaginara) si cosinusoide (parte reala).

1/T
>

Fig. 1.6: Spectrul purtdtoarelor folosite in OFDM.

Forma subpurtatoarelor ortogonale sinusoidale este aratata in fig. 1.7. Se observa
ca pe durata de transmisie a unui simbol OFDM fiecare subpurtatoare parcurge un
numadr intreg de cicluri, conditie care deriva din ortogonalitatea subpurtdtoarelor.

In ciuda faptului ca purtatoarele sunt exponentiale complexe, din motive de
claritate a expunerii si pentru a permite o ilustrare grafica simpla ne vom referi doar
la componenta lor sinusoidald, fara a restrange generalitatea afirmatiilor. Daca se
considera constructia receptorului OFDM, el poate fi privit ca un banc de corelatoare,
care folosesc aceleasi sinusoide ca si acelea de la emisie. Semnalul receptionat (o
suma de sinusoide ponderate cu valoarea simbolurilor de informatie) este trecut prin
acest banc de corelatoare. Pe fiecare ramura a corelatorului, o singura sinusoida din
semnalul receptionat va conduce la o corelatie semnificativd, si anume acea
sinusoida care este similara (aceeasi frecventa) cu cea folositda in corelator, toate
celelalte producand un efect nesemnificativ.
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18 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

Amplitudine

Fig.1.7: Subpurtdtoarele ortogonale din OFDM.

Din punct de vedere matematic,afirmatia precedentd se bazeaza pe binecunoscuta
proprietate conform careia sinusoidele aflate in raport armonic sunt ortogonale intre
ele:

(k+1)T
T/2,dacam=n

(1.9)
0,dacam#n

sin(mfgt) - sin(nfpt) - dt = {
kT

Pentru ca relatia (1.9) sa fie valida, trebuie respectatd conditia: foz%. 0

reprezentare grafica a etapelor demodularii este data in figura 1.8. Astfel, in figura
1.8a) se reprezinta un simbol OFDM obtinut moduldand cu simboluri bipolare
echiprobabile 20 de purtatoare cu frecvente cuprinse intre 510 si 700 KHz.
Purtdtoarele sunt separate printr-un interval Af =1/T =10 kHz , durata unui
simbol fiind astfel de T=100us. Pentru doud dintre iesirile multiplicatoarelor ce
compun demodulatorul, rezultatul este redat in figura 1.8b). Prima iesire
corespunde unui simbol transmis de +1, iar cea de a doua unui -1. Semnalul astfel
rezultat este integrat pe durata a 100 ps, corespunzatoare simbolului OFDM
transmis. Evolutia in timp a semnalului de la iesirea integratoarelor este ilustrata in
figura 1.8c. In fiecare caz, corelatia cu celelalte purtatoare (in afara de aceea
corespunzand ramurii “curente") nu contribuie semnificativ la semnalul de iesire. In
consecinta, o operatie simpla de esantionare si comparare cu pragul ne conduce la
luarea unei decizii corecte.
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a)

b)

)

amplitudine [V]

amplitudine [V]

amplitudine [V]

amplitudine [V]

amplitudine [V]

Simbolul OFDM

01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
timp [s] x 10
Semnale la iesirile multiplicatoarelor
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
x 107
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
timp [s] x 10"

Semnale la iesirile integratoarelor

01

.
02 03 04 05 06 07 08 09 1
timp [s] x 10

Fig. 1.8: Simbolul OFDM (a), semnalul dupa multiplicatoare (b) si acela

de la iesirea integratoarelor (c).
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Cel mai semnificativ "obstacol" presupus de demodulare il constituie dificultatea de
implementare practica, bazatd pe hardware, a bancului de oscilatoare sinusoidale,
care sa genereze semnale ortogonale intre ele si perfect sincronizate cu acelea de la
emisie. Acesta este de fapt si motivul care a stat in calea dezvoltarii expansive mai
timpurii a tehnicilor multi-purtatoare. Solutia acestei probleme a fost gasita odata cu
dezvoltarea tehnicilor de prelucrare numerica a semnalului.

Mai concret, asa cum s-a aratat mai devreme, exista legaturi evidente intre
strategia de modulatie/demodulare din OFDM si tehnicile numerice de calcul a
transformarii Fourier discrete. Pentru a surprinde mai bine natura acestei legaturi,
se va realiza in continuare o analiza mai detaliatda a Transformarii Fourier Discrete
Inverse. Mai precis, se va studia implementarea numerica a acestei transformate, ce
presupune "esantionarea in frecventa" a unui spectru care prin natura sa, este
continuu dupa variabila Q. Formula care descrie aceastd transformare reprezintd o
suma de exponentiale complexe discrete. Suma poate fi descompusa in sinusoide si
cosinusoide, ponderate de secventa complexa X[k] (vezi fig. 1.9).

.2
JjO=—n
X[0].e N ——
X(1]-e N ’

x[n],
2 20,1..,N-1

. 2
FN-9Zn
X[N-1]-e N —»

Fig. 1.9: Implementarea modulatorului OFDM prin intermediul IFFT.

Rezultatul indicat Tn (1.10) este un semnal discret in timp, notat cu X[I’l].

N-1 i 2n N-1
x[n] = ZX[k]~eJk N ZX[k](cos(kﬁn)q.sm(kﬁ
N N

k=0 k=0

n=0,1,....N-1

Ceea ce este foarte important in relatia (1.10), este ca exponentialele complexe
sunt ortogonale intre ele si ca separarera acestora in domeniul frecventei discrete
este AR = 2z/N . Acest ecart de frecventd, exprimat pentru semnalul in timp discret
x[n], poate fi echivalat cu acela al unui semnal in timp continuu x(t) (simbolul OFDM
analogic) care a fost esantionat cu pasul T, =Tg . Aceastd echivalare se poate face

n)1.10)

cu relatia:
AQ/T,
_ Ao AT 1 _ 1 (1.11)
2r 2r NT, T
Schema ilustrata in figura 1.9 poate fi interpretata ca implementare a unei operatii
de sinteza: cele N esantioane ale semnalului de iesire x[n] sunt “sintetizate" din N

Af
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sinusoide si cosinusoide de frecvente kZN—” (adica aflate n raport armonic),

ponderea fiecarei armonici fiind determinata de catre simbolul modulator X[k].
Privind lucrurile prin prisma transformarii Fourier inverse implicate (algoritmul IFFT),
esantioanele de transmis pot fi interpretate ca fiind definite in domeniul frecventa.
Astfel, in forma cea mai simpla posibilda, transmisia unui bit de 1 sau 0 pe
purtdtoarea k se va regasi prin prezenta, respectiv absenta purtatoarei in cauza din
compozitia semnalului x[n]. Simplificdnd si mai mult lucrurile, daca presupunem ca
intr-un bloc de biti de transmis un singur bit este 1 iar toti ceilalti sunt 0, simbolul
OFDM care rezulta va fi pur si simplu o exponentiala complexa (adica o sinusoida -
partea imaginara si o cosinusoida - partea reala) de frecventd datda de indexul
bitului de 1 (adicd de pozitia acestuia in blocul de date).

Intrucat transformarea Fourier este inversabild, receptorul se bazeaza pe
aplicarea transformarii directe asupra blocului de date receptionat. Dupa conversia
la joasa frecventa si esantionare, semnalul in domeniul timp receptionat este
demodulat prin trecerea sa printr-un bloc de "analizd" bazat pe transformarea
Fourier Discreta implementata prin intermediul Fast Fourier Transform (FFT).
Demodulatorul prelucreaza cele N esantioane temporale ("observate" pe durata unui
simbol sosit la receptie) si determina amplitudinea si faza cu care fiecare purtatoare
contribuie la compozitia semnalului receptionat. Descrierea matematica a acestei
operatii este data in relatia (1.12).

1 N-1 _j,n.ﬁ.k 1 N-1 2 .. 2r
X[k]:NZX[n].e N :N X[n](COS(kWn)—]'SIn(kWn))/ (1.12)
n=0 n=0

k=0,1,...,N -1

1.2.5 Utilizarea prefixului circular in OFDM

Asa cum rezultd din cele prezentate, folosind tehnica OFDM datele se
transmit in blocuri, a caror conversie din numeric in analogic ne conduce la
"simboluri OFDM". Intrucat acest simbol este obtinut in banda de baza, fiind de fapt
un bloc de esantioane numerice, se va folosi uneori, in cele ce urmeaza, si termenul
sinonim de "bloc OFDM". Acest lucru se impune pentru a evita confuzia de termeni
atunci cand se discuta despre interferenta inter-simbo.

Toate canalele utilizate in aplicatii practice, fie ca este vorba de canale
dispersive cu fir, fie ca avem de-a face cu canale radio, vor "Imprastia" in timp
simbolurile OFDM, conducand la nivelul receptorului la aparitia unei interferente
intre doua blocuri consecutive. Acest tip de interferenta este denumit interferenta
inter-bloc sau interferenta inter-simboluri OFDM si este ilustrata in figura 1.10.
Trebuie notat aici cd, asa cum se prezintd in paragraful 1.2.2, transmisia paraleld
multi-purtatoare este, prin natura sa, rezistentd la interferenta inter-simbol. Intr-
adevar, cum se observa si din figura 1.10, doar o mica parte din simbolul i+1 este
afectata de catre simbolul precedent transmis, cu indexul /. Acest lucru se intampla
datorita duratei mari a simbolurilor OFDM, metoda ce face uz de transmisia paralela
pentru a atinge debitele nalte cerute de catre aplicatiile moderne. Totusi, si aceasta
interferenta care afecteaza doar inceputul simbolului este supdratoare si trebuie
eliminatda. O abordare simpla pentru a contracara acest tip de interferenta este
utilizarea unei pauze ("interval de liniste") intre doua simboluri consecutive. Metoda
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22 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

este cunoscutd in literatura si sub numele "zero padding" [Muq,Cou’00]. Daca se
considera o transmisie printr-un canal liniar, si dacd pauza de transmisie este
suficient de mare, atunci efectul rezidual provenit de la simbolul precedent va fi
"absorbit" de catre acest interval de garda. Esantioanele afectate de efectul rezidual
nu vor fi luate in calcul la demodulator, care "observa" mediul de transmisie doar pe
durata simbolului util, ignorédnd semnalele sosite in perioada intervalului de garda.

a)
Simbol i-1 Simbol i Simbol i+1 >

Canal de
transmisie

b)
[ i-1 i i+1 <

> i |

Interval de Interval de
interferentd  interferentd

Fig. 1.10: Transmisia unor blocuri succesive (a) si interferenta la receptor (b).

Totusi, desi facila, utilizarea pauzei de transmisie intre simboluri prezinta
dezavantaje importante. Este vorba in primul rand despre faptul ca lipsa semnalului
in anumite portiuni va duce la dificultati de sincronizare la receptor. Aceasta
problema este de exact aceeasi naturd cu aceea ridicata la codarea digitalda a
semnalului in banda de baza: perioadele lungi de semnal neschimbat (lipsa
tranzitiilor) cauzeaza probleme de sincronizare a receptorului. Prin urmare, din
punctul de vedere al receptorului, este preferabil ca el sa primeascda permanent
semnal, pentru ca aceasta il ajuta la stabilirea inceputului si sfarsitului fiecarui
simbol OFDM. O a doua problemad pe care o ridica perioada de pauzd in transmisie
este aceea a egalizarii. Intr-adevar, chiar daca intre doua blocuri OFDM succesive nu
vor mai exista interferente in cazul utilizarii intervalului de liniste, ele vor continua
sa existe in interiorul fiecarui bloc. Este vorba de aceasta data de IIS din interiorul
unui bloc, interferenta ce apare intre simbolurile de date care compun un bloc OFDM.
Daca se considera un canal liniar, atunci efectul pe care canalul il are asupra
semnalului transmis poate fi modelat prin operatia de convolutie. In cazul realist al
unui canal neideal, esatioanele receptionate la un moment de timp tk nu vor fi
identice cu acelea emise, ci vor putea fi calculate ca o suma ponderata de
esantioane anterior emise, ponderile fiind date de coeficientii rdspunsului la impuls
al canalului. Acest tip de efect se combate de obicei printr-un procedeu care se
numeste egalizare. Folosirea pauzei de transmisie nu faciliteaza efectuarea egalizarii,
de aceea este nevoie In acest caz de metode destul de complexe pentru a
contracara interferenta in interiorul blocurilor OFDM.

Alternativa a fost oferita de o idee simpla si ingenioasa: aceea a prefixului
circular [Pel,Rui’'80, Wei,Ebe’71, Hen,Tau’02]. Astfel, fiecare simbol OFDM "original"
va fi extins cu o anumita duratd, prin copierea ultimei portiuni a simbolului la
inceputul acestuia. Aceasta metoda conferda un aspect de periodicitate semnalului,
fapt ce nu doar faciliteaza sincronizarea, ci permite si egalizarea mai simpla a
canalului. Formarea prefixului circular este aratata in figura 1.11. Astfel, se
considera un exemplu simplu, de transmisie a doua simboluri OFDM consecutive,
constituite din unde cosinusoidale defazate intre ele, printr-un canal radio cu doua
cai de propagare. Ipotetic, asemenea simboluri OFDM pot fi obtinute moduland o
singura purtatoare cu simbolul "1", si punand pe "0" toti ceilalti biti din blocul de la
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1.5

a)
1
0.5
[0}
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: Semnal transmis
: Copie multicale

Simbol ‘

b)

Amplitudine

l—— simboli —>

0.015 0.02 0.025
timp

Fig. 1.11: Interferenta inter-bloc din cauza propagarii multicale(a),
prefixul circular elimina aceasta interferenta (b).
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intrarea modulatorului. Asa cum se observa (fig. 1.11a), la receptor semnalul
ajunge nu doar pe calea directa ci si pe o cale intarziata si atenuata. Exista, la
inceputul celui de-al doilea simbol, un interval pe durata cdruia acesta este
interferat de copia intarziata a simbolului precedent. In figura 1.11 b), simbolurile
sunt extinse cu un prefix care are o durata egala cu un sfert din durata utila a
simbolului. Se observa ca acest prefix circular este suficient pentru a absorbi
propagarea multicale, evitandu-se astfel interferenta inter-bloc.

Intrucat, termenii de "bloc" si "simbol" OFDM se folosesc in mod alternativ,
se intalneste uneori, in contextul OFDM, afirmatia ca folosirea prefixului circular
elimina interferenta inter-simbol. Trebuie precizat insa ca aceasta afirmatie se refera
strict la simbolurile OFDM. Asa cum s-a explicat, un asemenea simbol, in digital,
este compus din N esantioane obtinute prin aplicarea IFFT asupra simbolurilor de
transmis. In interiorul unui bloc de N esantioane insa, IIS nu este eliminatd prin
simpla folosire a prefixului circular. In aceste circumstante, valorile esantioanelor
obtinute la iesirea canalului vor fi afectate de catre esantioane precedente, dar care
fac parte din acelasi simbol OFDM. Acest tip de interferentd continua sa existe, si el
se regaseste in figura 1.11 prin faptul ca fiecare cosinusoida este interferata la
receptie de o copie intarziata a ei insasi.

Cu toate ca prefixul circular nu elimina IIS care exista in interiorul fiecarui
simbol OFDM, el faciliteazd combaterea acesteia. Astfel, este suficient ca
demodulatorul FFT sa fie urmat de un egalizor simplu de canal, pentru a elimina in
intregime aceste interferente. In paragraful urmator se va explica modul in care
folosirea prefixului circular influenteaza procedura de egalizare a canalului.

1.2.5.1 Egalizarea canalului cu ajutorul prefixului circular

Sa consideram in cele ce urmeazd o secventa de date de transmis
{XO, X1/-~/XN—1} , in care fiecare simbol X, este un numar complex, obtinut prin

maparea bitilor initiali pe constelatia de modulatie utilizata. Cele N simboluri din
domeniul timp corespunzdtoare simbolului OFDM, sunt calculate prin aplicarea
Transformarii Fourier Rapide Inverse, dupa cum ne indica relatia 1.12. Informatia
este continutd de amplitudinea si faza simbolurilor complexe Xx. In continuare,
ultimele L esantioane compunand simbolul de transmis se copiaza si se plaseaza in
fata acestuia, compunand prefixul circular. Vectorul de transmis devine astfel

Xep = {XN—L+1/XN-L+2/-+++ XN—1,X0, X1, -, XN_1} - AceSte esantioane sunt convertite

in semnal analogic, care, la randul sdau este translatat la frecventa radio de
transmisie de cdtre un convertor de radio frecventd. Daca se considera modelul
discret echivalent al canalului, acesta poate corespunde filtru FIR de ordinul L. In
acest caz, raspunsul canalului in domeniul transformatei Z va fi:

L-1
H(z) = Zh[n]~z’” (1.13)
n=0

in cazul in care mediul de transmisie este un canal radio, este cunoscut caracterul
sau variabil Tn timp, raspunsul la impuls al acestuia depinzdnd de momentul in care
impulsul este aplicat. Pentru a simplifica demonstratia care urmeaza, se poate face
totusi supozitia ca raspunsul la impuls al canalului este constant pe durata
transmisiei unui simbol OFDM. Aceasta ipoteza este realista pentru cazul acelor
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canale cunoscute in literaturda sub numele de "canale cu fading plat" [SkI'97-1].
Pentru situatia consideratd, semnalul de la iesirea canalului poate fi calculat folosind
operatorul de convolutie:

Yeplnl = Xep[n]*h[n] (1.14)
in relatia (1.14), xcp[n] reprezinta esantioanele care compun simbolul OFDM Ila
care s-a adaugat prefix circular, ycp[n] este semnalul de la iesirea canalului, iar

h[n] reprezintd raspunsul la impuls al acestuia. Suprimand cele L esantioane ale

prefixului circular, semnalul "util" (adica esantioanele folosite in procedura de
demodulare), semnalul obtinut poate fi rescris sub forma:

y[n]=x[n] ®h[n] (1.15)

unde "e" este simbolul corespunzator operatiei de convolutie circulara (periodica).
Relatia (1.15) este extrem de importanta, deoarece convolutia circulara conserva
suportul temporal al semnalului. In cazul nostru, cele N esantioane ale semnalului
transmis, trecute prin canal (convolutie cu raspunsul la impuls al canalului), vor
genera la iesirea canalului (dupa eliminarea prefixului circular) un bloc ("simbol
OFDM") de aceeasi lungime. Aceasta are drept rezultat posibilitatea de a separa,
bloc-cu-bloc simbolurile OFDM receptionate, ele putand fi tratate independent de
catre demodulator.

Mai mult decat atat, caracterul periodic al convolutiei, asociat cu folosirea
Transformatei Fourier Discrete faciliteazd egalizarea canalului. Acest procedeu este
necesar deoarece, pentru orice canal real, se poate pune in evidenta caracterul sau
selectiv in frecventd. Selectivitatea in frecventa se manifesta prin aceea ca diverse
componente de frecventa ale semnalului de intrare sunt afectate intr-un mod diferit
de canal, ceea ce conduce la distorsionarea semnalului sosit la receptie. Este
adevarat cd, datoritéa naturii transmisiei paralele multi-purtatoare, acest fenomen
are un impact mai mic decat in cazul unei transmisii seriale clasice, dar el va
continua sa existe si sa produca un oarecare nivel de distorsiune. Atunci céand
folosim prefixul circular, acest efect se poate aproxima printr-un coeficient complex
de multiplicare al fiecarei purtatoare, coeficient determinat de amplificarea si
defazajul pe care canalul le introduce pentru fiecare subpurtatoare in parte. Pentru a
compensa acest lucru, este foarte utila proprietatea de periodicitate a convolutiei,
rezultatd in urma inserarii prefixului circular. Astfel, dacd se tine cont ca
x[n] =IDFT{X[k]} si ca modulatorul implementeaza algoritmul invers (DFT), se

va putea scrie:
Y[k]1=DFT{ IDFT{X[k]} ®h[n]} (1.16)

in acest context, o proprietate importanta este aceea ca TFD aplicata unei convolutii
circulare din domeniul timp conduce la multiplicare spectrelor semnalelor implicate:

Y[k] = DFT{IDFT{X[Kk]}}-DFT{h[n]} = X[k]-H[k], k=0,1,..,N-1 (1.17)

unde H[k] este versiunea esantionata a raspunsului in frecventa al canalului,

esantioane prelevate in punctele Qk:k~2—l\7. Relatia (1.17) ne aratd ca este

posibila recuperarea simbolurilor transmise X[k] la receptor, cu exceptia unui
coeficient de multiplicare caracteristic canalului, notat H[k], si care difera pentru
valori k diferite. Astfel, egalizarea in domeniul frecventa consta intr-o simpla
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26 Modulatia multi-purtatoare cu purtatoare sinusoidale - 1

fnmultire a semnalului receptionat, cu inversul raspunsului in frecventa al canalului,
corespunzator fiecarei subpurtatoare in parte:

AN

X[k]=Y[k] -H1[k], k=0,..,N-1 (1.18)
Acest tip de egalizare se numeste egalizare in domeniul frecventd, deoarece ea se
pune in practica dupa "retranslatarea" semnalului din domeniul timp in domeniul
frecventd, in urma aplicarii DFT la demodulator. De aici rezultd unul dintre motivele
pentru care se prefera folosirea prefixului circular in locul unei perioade de pauza
intre blocuri. Aceasta din urma solutie nu ar conduce, din punct de vedere
matematic la o convolutie circulara, prin urmare relatia (1.18) nu ar mai fi valabilg,
si In consecita egalizarea ar fi mai complicata.

Evident ca explicatia precedenta privind egalizarea se bazeaza pe un model
simplificat. Astfel, egalizarea este "perfecta" doar dacd se cunoagte cu exactitate
raspunsul in frecventa al canalului. In practica acest lucru se intampla arareori si
trebuie tinut cont si de faptul ca, avand un caracter variabil, canalul isi modifica
comportamentul (si deci raspunsul in frecventa) de-a lungul timpului. Dificultatea
aici este de a obtine "in timp real" informatii despre starea canalului, fapt ce implica
metode elaborate de estimare si urmarire a acestui comportament.

Concluzia care poate fi trasa in urma celor prezentate este aceea ca
utilizarea unui prefix circular pentru transmisie (si suprimarea acestuia la receptie)
elimind atat interferenta inter-bloc (sau, echivalent, interferenta intre doua
simboluri OFDM) cét si interferenta inter-canal (ICI, Inter-Channel Interference),
deoarece valoarea simbolului receptionat pe o purtdtoare nu depinde decat de
simbolul transmis pe purtatoarea respectiva si de coeficientul complex al canalului la
acea frecventa. Si in privinta acestei ultime afirmatii, lucrurile trebuiesc nuantate
deoarece in canalele radio mobile se manifesta fenomenul de deplasare Doppler,
care poate conduce la pierderea ortogonalitatii purtatoarelor si drept consecita la
aparitia interferentei inter-canal.

Prefixul circular este benefic si din punct de vedere al sincronizarii. Pentru ca
demodulatorul sa functioneze corect, el trebuie sa cunoasca exact momentul de
timp care corespunde inceputului unui simbol OFDM. Faptul cd, datoritd inserarii
prefixului circular, semnalul capata un aspect periodic, permite folosirea unor
metode bazate pe autocorelatie, care sa duca la determinarea corecta a momentului
de inceput a simbolurilor OFDM.,

Modelul matematic corespunzator transmisiei a M simboluri OFDM pe cate N
subpurtatoare este descris de relatia:

M-1N-1 ) ]
X(t) =Y X eI 27t pee — 1T ) . eI27fct (1.19)
1=0 k=0
unde X reprezintd simbolul de informatie cu indexul k apartinand blocului OFDM cu
indexul /, f. este frecventa semnalului purtator si fi =fp +k-Af este frecventa

subpurtatoarei cu indexul k, iar p(t) reprezinta functia formatoare de impulsuri. Ea
poate sa fie, asa cum s-a mai discutat, una rectangulara, sau poate sa corespunda
unui filtru formator de impulsuri de tip Nyquist. Aceastd functie se va dovedi
importanta in momentul in care se va discuta localizarea timp-frecventa a diverselor
metode multi-purtatoare.
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2. UTILIZAREA UNDISOARELOR
IN TRANSMISIILE DE DATE

2.1 Introducere

Aplicatiile teoriei functiilor wavelet ("undisoare") s-au raspandit in ultimii ani

in multe domenii specifice legate de prelucrarea semnalelor. Ne referim aici la
algoritmi de "denoising" (termen introdus chiar in legatura cu folosirea functiilor
wavelet), compresie, segmentare a semnalelor uni-dimensionale si a diverselor
tipuri de imagini, sau clasificare. Recent, unele proprietati specifice familiilor de
functii wavelet, cum ar fi ortogonalitatea componentelor acestor familii sau
capacitatea lor de a imparti planul timp-frecventa intr-o maniera flexibila au fost
folosite si in aplicatii de transmisii de date [Ahm’00]. Astfel, Jones si Dill [Jon,Dil’01]
au pus in evidenta relatia dintre undisoara mama a lui Meyer si familia de filtre
radacina din cosinus ridicat. In [Lau’03] se arata ca familiile de functii wavelet
satisfac criteriul lui Nyquist de interferenta nuld inter-simbol intr-un sistem de
transmisii de date. In concluzie, undisoarele pot fi folosite ca si formatoare de
impulsuri, in locul filtrelor Nyquist clasice. Mai mult decat atat, lucrari ale ultimilor
ani focalizate pe transmisiile multi-purtatoare [Olt,Naf'07, Rai‘01, Kog,Kod'03,
Lak,Nik’06] au pus in evidenta faptul ca unele dezavantaje ale tehnologiei OFDM pot
fi contracarate folosind drept purtatoare functii wavelet, in locul celor sinusoidale.
Datoritd faptului ca aceste undisoare formeaza o familie ortogonald pe durata unui
simbol de transmis, ele pot fi separate la receptie. In plus, fatda de purtatoarele
sinusoidale din OFDM, undisoarele prezintd o serie de avantaje in ceea ce priveste
complexitatea redusa a implementarii, flexibilitate si eficienta spectrala [Olt,Naf'07].
Ideea a fost extinsa si la pachete wavelet, care conferda transmisiei o eficienta
spectrala sporita si o mai mare adaptabilitate la conditiile din canal [Jam,Mah’05].
Pe parcursul acestui capitol se vor analiza avantajele pe care le poate aduce
folosirea undisoarelor in diverse pozitii ale unui lant de transmisie. Ne vom referi aici
la folosirea undisoarelor in locul filtrelor Nyquist, si, in contextul modulatiilor multi-
purtdtoare, la folosirea undisoarelor intr-o transmisie multi-purtatoare bazata pe
aceleasi principii ca si OFDM.

2.2 O privire generala asupra functiilor wavelet

O abordare moderna a comunicatiilor de date priveste canalul de transmisie
ca fiind un plan timp-frecventa. Pe dimensiunea "frecventa" se poate identifica
Iatimea de banda dedicata unei transmisii, iar in planul timp modalitatea in care
resursele de transmisie (temporale) sunt alocate pentru transmisie. In conformitate
cu principiul de incertitudine Heisenberg-Gabor, aplicat in teoria semnalelor, niciun
semnal nu poate fi perfect localizat atat in domeniul timp, cat si in domeniul
frecventa [Naf,Gor95].

O familie de undisoare poate "acoperi" planul timp-frecventa intr-o maniera
eficienta. Astfel, o undisoara mama are capacitatea de a genera o familie
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28 Utilizarea undisoarelor in transmisiile de date - 2

ortonormala [Isa,Naf’98]. Aceasta familie se obtine prin translatarea in timp si
scalarea undisoarei mama (“wavelets mother"). Relatia matematica este:
1 t-r
t)=— 2.1
vs,.(t) \/g‘/’( < ) (2.1)
In relatia de mai sus, variabilele de scard (s) si cea de pozitionare pe axa timpului
(7) sunt variabile continue.
Pentru exemplificare este ilustrata undisoara mama Symmlet la diverse scari
(cu diverse grade de "dilatare") si cu diverse pozitii pe axa timpului (fig. 2.1).

7,101
. * (7,101)
'J" (7,51)

.
5 ‘\n‘ (6,42)
6,12
. \{‘J (6,12)

(4,8)
4 N

(4,3)

Scara

A

0 0.2 04 06 08 1
timp

Fig.2.1 : Undisoara mama Symmlet la diverse scari si locatii pe axa timpului.

Undisoarele din partea de jos a figurii corespund unei scari de rezolutie temporala
mai slaba, ele fiind dilatate in timp, si deci mai concentrate in frecventa. Pe masura
ce se "urca" in scald, undisoarele sunt din ce in ce mai concentrate in timp si deci au
o intindere in frecventa din ce in ce mai mare.

Folosind o asemenea bazd ortonormald, planul timp-frecventd poate fi
partajat intr-o maniera flexibilda. In figura 2.2c este ilustrata modalitatea in care
"atomii" timp-frecventa sunt definiti cu ajutorul functiilor wavelet. Se face in acelasi
timp o comparatie cu modul in care planul timp-frecventa este "partajat" prin
intermediul altor abordari, devenite deja clasice in teoria semnalelor. In primul caz
(figura 2.2a), planul timp-frecventa este descompus in benzi verticale, situatie care
ar corespunde esantiondrii ideale a unui semnal. In acest caz, esantioanele au o
localizare perfecta in domeniul timp, dar fiecare esantion in parte are un spectru de
frecvente infinit. Baza de descompunere folosita in acest caz este constituita dintr-o
familie de impulsuri Dirac deplasate {§(t —kT)} . O analogie cu ceea ce se intampla
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2.2 - O privire generala asupra functiilor wavelet 29

in comunicatiile de date ne poate conduce la o asemanare cu principul accesului
multiplu cu diviziune in timp (TDMA): fiecarui utilizator i se aloca din totalitatea
timpului de transmisie disponibil o anumita "fractiune" (o banda verticala a planului
din fig. 2.2a). La polul opus (fig. 2.2b), avem familia de exponentiale complexe
folosite in descompunerea in serie Fourier {exp(jkwgt)} . Semnalele care compun

aceasta bazd au o localizare in frecventa perfecta (un impuls Dirac pe axa
frecventelor), dar durata lor ocupa intreaga axa a timpului. Figura 2.2b) ilustreaza
de fapt principiul accesului multiplu cu diviziune in frecventa (FDMA), in care, la un
moment dat, mai multi utilizatori pot transmite (receptiona) simultan, insa pe
frecvente diferite. Spre deosebire de cazurile amintite mai sus, undisoarele conduc
la o rezolutie temporala buna la frecventele inalte, si la o rezolutie in frecventa buna
pentru frecventele joase. Acest lucru este dezirabil pentru analiza semnalelor,
deoarece frecventele joase presupun o evolutie lenta a semnalului (deci nu se cere o
acuratete deosebita in domeniul timp), in timp ce frecventele inalte se regasesc in
tranzitii bruste in semnal, a caror "captare" este favorizatda de o rezolutie temporala

buna.
® ®
a) ~ C)
t

baza d(t)

b) bazd Wy (t) t

baza exp(jwt) t

Fig. 2.2: Canalul de comunicatie vazut ca un plan timp frecventa.

Asa cum s-a discutat mai devreme, aceasta modalitate de partajare a planului timp-
frecventa poate fi obtinuta prin translatarea si scalarea pe axa timpului a unei functii
unice care se numeste undisoara mama, w(t) . Dacd se discretizeaza acum

variabilele timp si scara din relatia (2.1), se poate obtine o versiune discretd de
undisoara mama, vjk(t)(vezi relatia 2.2). De remarcat aici ca nu variabila timp

este cea care conduce la versiunea discretizatd a undisoarei, ci ceilalti doi parametri
ai acesteia.

_i/2 i
v k(t) =557 2u(sy) -t —kep) (2.2)
Pentru a se obtine versiunea discretizatd a familiei de undisoare, {n//j,k (t)} , relatiile
folosite au fost: s = sg si 7= ksgro. O alegere des intalnitd pentru sy este sp =2,

care conduce la undisoarele folosite in asa numita Transformare Wavelet Diadica
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(Dyadic Wavelet Transform). Daca ne referim acum la un semnal in timp continuu
x(t), versiunea discretizata a transformarii wavelet continue va fi:

o0
DWT,(J, k) = [ x(€)-v§ k(t) -t (2.3)

—00
Relatia (2.3) defineste de fapt produsul scalar intre semnalul x(t) si o functie din
familia{x//jlk (t)} . Ea se aseamana cu relatia ce permite calculul coeficientilor Fourier
ai unui semnal periodic, insa este o functie de doi parametri: scara (j) si pozitie pe
axa timpului (k). Acesta este motivul pentru care relatia (2.3) este uneori denumita
“Wavelet Series Transform" [Pol’01]. Se remarca, din relatia (2.2), ca incrementarea

lui j conduce la scaderea rezolutiei temporale. Daubechies [Dau’92] a aratat c3,
pentru ca sa existe o functie undisoara-mama {y(t)}, este nevoie sa existe o alta

functie, denumita functie de scara si notatda cu ¢(t). Versiunile scalate ale acestei
functii sunt (oj(t) = ¢(2‘jt).0rice functie wavelet de la scara j poate fi generata ca

si 0 combinatie liniara a functiilor de scara de la scara j-1. De exemplu, o undisoara
mama de la scara 0 poate fi scrisa astfel:

vo(t) =D ap(2t —k) (2.4)
k

Un asemenea exemplu, dat pentru undisoara Haar este ilustrat in figura 2.3. Se
observa cum undisoara mama este o sumare ponderatda a doua functii de scara
"comprimate".

0.25

Functie de scara Haar
0.2+ B

0.15- 8

Undisoara Haar

0.05 - f

Amplitudine

-0.05 |- B

0.1 | | | | | |
0 20 40 60 80 100 120 140

timp

Fig. 2.3: Obtinerea undisoarei mama Haar din functia de scard corespunzatoare.
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2.3 Transformarea wavelet discreta

Pentru implementarea pe calculator a transformarii wavelet indicata in
relatia (2.3) exista o serie de constrangeri specifice. Principala retinere manifestata
fatd de versiunea continua a transformarii wavelet o constituie redundanta sa
ridicatd. Ca un exemplu concret, daca dorim sa aplicam o transformare wavelet
continua in Matlab asupra unui semnal de intrare de N esantioane, pe un numar de
S scari, rezultatul final va fi o matrice de N-S numere (coeficienti wavelet), ceea ce
face aceasta transformata dificil de aplicat in multe situatii practice. Transformarea
Wavelet Discreta (DWT), pe de alta parte, ofera suficienta informatie pentru analiza,
respectiv sinteza semnalelor, si, in contextul acestei lucrari poate fi folosita in
procedura de modulatie multi-purtatoare.

Termenul de Transformare Wavelet Discreta este in strdnsa legatura cu
acela de analizd multi-rezolutie [Mal'09]. Ideea este aceeasi care sta la baza
transformarii wavelet continue, respectiv obtinerea unei reprezentari timp:scaré a
semnalului, de data aceasta insa folosind tehnici de filtrare digitalda. In cazul
transformarii discrete este vorba de filtre cu diverse caracteristici care sunt folosite
pentru a examina semnalul la diverse scari de descompunere. Folosirea algoritmului
lui Mallat ne permite s@ "ocolim" o problema importanta ridicatda de calculul
transformarii wavelet. Astfel, in multe cazuri, nu se cunosc expresiile analitice ale
undisoarelor si ae functiilor de scara. Totusi, calculul Transformarii Wavelet Discrete
este posibil, gratie algoritmului lui Mallat [Mal'09], folosind bancuri de filtre ale caror
coeficienti depind de undisoara-mama. Asadar, semnalul este trecut printr-o serie
de filtre trece-sus (FTS), care permit evidentierea frecventelor inalte din semnal, si,
pe de alta parte, printr-o serie de filtre trece-jos (FT]) care permit analiza
frecventelor joase din semnal. Rezolutia semnalului (care este o masura a nivelului
de detaliu care poate fi observat in semnalul respectiv) este schimbata prin aceste
operatii de filtrare. Pe de alta parte, scara este modificatda prin operatii de sub-
esantionare (la analizd) respectiv supra-esantionare (la sintezd). Subesantionarea
unui semnal corespunde reducerii ratei de esantionare (coeficientii sunt localizati
mai "rar" pe axa timpului) si se face prin inldturarea unor esantioane din semnalul
de la o anumita rezolutie. Supraesantionarea, pe de alta parte, corespunde cresterii
ratei de esantionare a semnalului prin adaugarea unor esantioane in acesta.
Coeficientii DWT astfel obtinuti corespund unei esantionari a transformarii continue,
esantionare care se produce atat pentru variabila de scara cat si pentru cea de
pozitie, asa cum s-a aratat in sectiunea anterioara. Spre deosebire de ceea ce avem
in relatia (2.3), trebuie notat ca intr-o implementare pe calculator si semnalul de
analizat va fi unul discretizat.

Schema de implementare a DWT directe este ilustrata in figura 2.4, ea fiind
de fapt o ilustrare a algoritmului lui Mallat. Procedura incepe prin filtrarea
semnalului cu ajutorul unui filtru digital trece-jos, g[n] care are latimea de banda
n/2. Reamintim in acest context ca frecventa maxima din spectrul unui semnal in
timp discret este n, frecventa care ar corespunde jumatatii frecvetei de esantionare
a unui semnal analogic generator. Daca semnalul este de banda limitata si
esantionarea respecta conditiile de reconstructie, atunci intreg spectrul semnalului

se va putea regdsi in banda [0,f,/2]. Fitrarea efectuatd corespunde efectudrii unei
operatii de convolutie a semnalului cu raspunsul la impuls al acestui filtru. Dupa

trecerea semnalului prin filtru, are loc o decimare a iesirii filtrului cu factorul 2, care
nu duce la o pierdere de informatie semnificativa, deoarece in acest moment banda
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semnalului discret este de doar /2, jumatate din banda originala. Scara semnalului
este acum dublul celei originale, sau, in termeni mai apropiati de analiza
multirezolutie, se poate spune ca s-a obtinut un anumit nivel de aproximare a
semnalului.

De remarcat aici ca filtrarea elimina doar componentele de Tnalta frecventa,
fara a duce la o modificare propriu-zisa a scarii, care este realizata prin procesul de
subesantionare (decimare). Pe de alta parte, rezolutia semnalului este legata de
cantitatea de informatie pe care aceste o contine si este prin urmare afectata de
catre operatia de filtrare. Simplificdnd lucrurile, se poate afirma ca eliminandu-se

jumatate de banda, s-a pierdut jumatate din informatia pe care semnalul o continea,

deci ca rezolutia s-a injumatatit [Pol’01]. Pentru a avea o imagine completa trebuie
notat ca subesantionarea nu diminueaza rezolutia, deoarece operatia anterioara de
filtrare a condus la un semnal "supra-esantionat", in care jumatate dintre
esantioane sunt redundante.

Procedura de filtrare si decimare poate fi exprimata de relatia:

y[n] :Zh[k]x[Zn—k] (2.5)
k

Odata acestea precizate, se va urmari in continuare, pas cu pas, modalitatea in care
este calculatd DWT. Trebuie tinut cont aici de faptul cd DWT analizeaza semnalul in
diverse benzi de frecventd cu diverse rezolutii, prin descompunerea acestuia in
informatie (coeficienti) de aproximare, respectiv de detaliu. In acest scop, DWT
utilizeaza doua seturi de filtre despre care s-a mai vorbit, care sunt asociate cu
functiile de scara (in cazul FTJ) si cu undisoarele (in cazul FTS). Raspunsurile la
impuls ale acestor filtre sunt g[n], respectiv h[n]. Descompunerea semnalului in
diverse subbenzi este obtinuta prin aceste operatii succesive de filtrare trece jos si
trece sus, ilustrate in relatiile (2.6).

Semnal de intrare,

1 x[n]
h[n] g[n]
fe[ﬂ/Z,ﬁ] 071'/2
Coeficienti DWT ;
nivel 1 h[n] g[n]
fEI:/Z'/4,IZ'/2 [0”/4]
Coeficienti DWT
nivel 2 h[l’l] g[n]
fE|:7Z'/8,7T/4] fe|:0,7r/8]
Coeficienti DWT Coeficienti aproximare
nivel 3 nivel 3

Fig. 2.4: Implementarea DWT folosind bancuri de filtre.
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yrs(n] =Y x[kjh[2n-k]
k

(2.6)
yra[n] =Y x[k]g[2n-k]
k

La fiecare iteratie, rezolutia temporalda devine mai slaba, iar cea in frecventa mai
buna, asa cum ne arata procedura, deja explicata din fig. 2.4.

O proprietate foarte importanta a DWT este ca raspunsurile la impuls ale
filtrelor folosite nu sunt independente, ele fiind legate prin relatia:

h[L-1-n]=(-1)"g[n] (2.7)
unde L reprezinta lungimea, in esantioane, a raspunsului la impuls al filtrelor.
Conversia de la caracteristica trece-jos la aceea trece-sus este furnizata de catre

factorul (-1)". Filtrele care satisfac relatia (2.7) sunt denumite "filtre oglindite in

cuadratura" (quadrature mirror filters).

Reconstructia semnalului din coeficienti este facila, deoarece folosirea
acestor filtre duce la formarea unor baze ortonormale. Astfel, fiecare semnal poate fi
vazut ca o combinatie liniard a componentei sale trece-sus, respectiv trece-jos. La
fiecare iteratie a transformarii inverse folosite in reconstructie, semnalul este
supraesantionat si trecut prin filtrele de sinteza. Formula de reconstructie, pentru
fiecare nivel in parte este urmatoarea:

x[n] = Z(yrs[k]h[Zk -n]+yp[kigl[2k —n]) (2.8)
k

O privire atenta asupra relatiei precedente ne aratda ca filtrele de reconstructie
folosite sunt asemanatoare celor de descompunere, fiind de fapt o versiune
reflectatd in timp a acestora:

hy[n] =h"[-n]

91[n] =g [-n]
in relatia (2.8) s-au inlocuit direct filtrele de sintezd cu expresia ce le leaga de
filtrele de analizd. De notat aici cd, date fiind operatiile de supra sau sub-
esantionare cu 2, o implementare facila a transformarii se poate face atunci cand
semnalul asupra caruia se aplica transformarea are un numar de esantioane egal cu

(2.9)

2L in aceasts situatie se pot aplica cel mult L iteratii ale transformarii, deoarece la
fiecare nivel de descompunere numarul coeficientilor obtinuti este de doua ori mai
mic decat la scara precedenta, ajungandu-se in situatia ca, daca numarul de iteratii
este maxim, la scara cea mai bruta de aproximare sa avem un singur coeficient.
Implementarea reconstructiei se exemplifica in figura 2.5, pentru 3 niveluri de
descompunere. Filtrele de reconstructie sunt notate cu g;, respectiv hy

Daca filtrele trece-jos si trece-sus sunt ideale, atunci poate fi realizata
reconstructia exactda. Cu toate ca nu este posibila implementarea practica a unor
filtre ideale, In anumite conditii se pot defini filtre implementabile, care sa permita
reconstructia exactd a semnalului. Unele dintre cele mai cunoscute asemenea filtre
au fost introduse de catre Ingrid Daubechies [Dau’92]. Interpretarea coeficientilor
rezultati in urma aplicarii DWT poate fi uneori destul de dificilda. Vom insista insa
asupra ei printr-un exemplu, datorita relevantei acestui aspect asupra subiectului
principal al paragrafului curent, si anume transmisia de date cu ajutorul functiilor
wavelet.
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Coeficienti Semnal
S DWT nivel 1 de iesire,
Coeficienti _@_hl[n] x[r?]
L DWT nivel 2 e —
Coeficient; @ hi[n]
DWT nivel 3
hnT @ g1[n]
d
O
®
9:[n]
Coeficienti
aproximare
nivel 3

Fig. 2.5: Implementarea IDWT folosind bancuri de filtre.

Bazandu-ne pe figurile 2.4 si 2.5, sa presupunem ca avem de-a face cu un semnal
de 1024 esantioane, esantionat cu 10 MHz. Fiindca este vorba despre aceasta
frecventd de esantionare, cea mai mare frecventda a semnalului de analizat va fi
aceea de 5 MHz. Dupa prima iteratie a algoritmului lui Mallat, se vor obtine 512
esantioane la iesirea filtrului trece-sus, esantioane denumite coeficienti wavelet la
primul nivel. Ei reprezintd informatia continutd in banda [2.5, 5] MHz. Pe de alta
parte la iesirea FT] se obtin 512 coeficienti de aproximare, corespunzand benzii [0,
2.5] MHz, care sunt cei supusi in continuare descompunerii. Procedeul se repeta
succesiv asupra acestor coeficienti, obtindndu-se detaliile la cea de-a doua iteratie si
coeficienti de aproximare, iar la cea de-a treia iteratie vom obtine finalmente un set
de alti 128 coeficieti de detaliu, repectiv aproximare. Acesti din urma coeficienti de
aproximare vor contine informatie din banda [0, 622.5] KHz. Rezultatul final al
calculului DWT va fi astfel un vector de 1024 de coeficienti, concatenati astfel:

{a3(128), d3(128), d5(256), d4(512)| . Se observa incd o datd c& DWT nu este

redundanta, celor 1024 de esantioane de intrare corepunzandu-le 1024 de
coeficienti de iesire. Raman valide consideratiile anterioare: la fiecare iteratie se
reduce numadrul de esantioane (deci scade rezolutia temporald), dar se si
fnjumatateste banda (deci se imbunatateste rezolutia in frecventa). In acest fel se
realizeaza partajarea planului timp-frecventa in "atomii" prezentati in fig. 2.2.

2.4 Criteriul lui Nyquist de interefernta nula inter-simbol si
functiile wavelet

Ca o tema conexa transmisiei multi-purtatoare cu ajutorul functiilor wavelet, se va
discuta in continuare despre folosirea undisoarelor ca si "formatoare de impulsuri",
in locul filtrelor clasice de tip Nyquist. Pentru a avea o intelegere mai bund a
problemei, se va face intdi o revedere a importantei pe care criteriul lui Nyquist o
are In transmisiile de date. Se va pleca in acest demers de la 0 schema simplificata
a unui lant de transmisie de date in banda de baza, reprezentat in figura 2.6.
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i canal, c(t)

O MIA H ge(t) ( § > gH(t)

g Est{a.}
() /% " | ecizie| s

______ g(t), r.i. echivalent . esantionare, nT

Fig. 2.6: Schema bloc a unui lant de transmisie in banda de baza.

Simbolurile de date de transmis, notate cu {a,} sunt trecute printr-un
modulator de impulsuri in amplitudine (MIA) obtindndu-se semnalul a(t):

a(t) =) axd(t -KkT) (2.10)
k

Modulatorul de impulsuri in amplitudine este o constructie imaginara (nu poate fi
implementat in practicd), dar el este extrem de folositor pentru modelarea
matematica a sistemului de transmisie, asa cum se va vedea. De notat ca
simbolurile transmise sunt separate pe axa timpului cu intervalul T, denumit interval
elementar alocat transmisiei unui simbol. Acest interval de timp poate fi considerat,
din motive de simplitate, egal cu pasul de esantionare folosit la receptor. Vom
considera in continuare cazul cel mai simplu in care simbolurile de transmis
a, corespund unei secvente bipolare echiprobabile, valorile posibile fiind 1 si -1.

Semnalul a(t) este transmis printr-un canal cu raspunsul la impuls
g(t) ,care este un ansamblu format din filtrul de emisie, mediul de transmisie si

filtrul de receptie. Raspunsul la impuls echivalent se poate calcula cu ajutorul
convolutiei:

g(t) =ge(t)*c(t)*g,(t) (2.11)
Semnalul ajuns la receptor (inainte de esantionare) va fi:
r(t)=a(t)=g(t) =Y ag(t-KT) (2.12)
k

Receptorul esantioneaza acest semnal cu pasul T, pentru efectuarea detectiei
simbolurilor transmise. Conform ecuatiei (2.12), valoarea celui de-al n-lea esantion
receptionat va fi:

rmh=r(nT)= Zakg((n—k)T) = +ap_19(T)+apg(0)+an, 19(-T)+... (2.13)
k

Dupa cum se observa din ecuatia (2.13), semnalul ajuns la receptor este o suma
ponderata de raspunsuri la impuls ale canalului echivalent, ponderile fiind date de
valoarea simbolurilor transmise. Dintre toti termenii care compun r,, unul singur
este "util" din punct de vedere al receptorului, si anume acela care este determinat
de transmisia simbolului corespondent la emisie, adica a,. Toti ceilalti termeni sunt
denumiti termeni de interferentd inter-simbol, deoarece ei conduc la situatia in care
simboluri anterior sau ulterior emise contribuie la valoarea esantionului curent. In
practica (pentru sisteme cauzale) exista doar termenii din stdnga ai relatiei (2.13),
pana la acela care il contine pe a,. Pentru ca IIS sa fie nuld, conditia necesara,
descrisa de criteriul I a lui Nyquist [Pro’95] este:
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1,dacan=0

(2.14)
0,dacan=0

g(nT)—{
Conditia este una logica, pentru ca, intrucat nu putem impune nici un fel de
constrangeri asupra simbolurilor a, transmise (care sunt alese aleator), singura

modalitate este da a transfera aceasta constrangere asupra raspunsului la impuls al
canalului echivalent. Acesta poate fi controlat prin filtrele de emisie si de receptie,
chiar daca raspunsul la impuls al mediului fizic de transmisie este unul dat.
Procedura poate fi interpretata ca o egalizare a canalului.

Se poate observa cad relatia (2.14) conditioneaza raspunsul la impuls
echivalent doar in punctele de esantionare nT, si nu are nici intr-un fel in vedere
forma raspunsului g(t) in afara acelor puncte. Cu alte cuvinte, daca in punctele nT
raspunsul la impuls echivalent al canalului trece prin 0, atunci IIS va fi nula, cu
conditia ca esantionarea la receptie sa fie perfect sincronizata, adica sa aiba loc
exact in punctele t, =nT .

Revenind acum la g(t), reamintim cd expresia lui este datd de filtrul de
emisie, de mediul fizic de transmisie si de filtrul de receptie. Se considera in cele ce
urmeaza un canal ideal pentru transmisia de date, pentru care c(t)=0(t). Daca
aceasta conditie nu este satisfacuta, se impune utilizarea unui filtru suplimentar la
receptie care, impreuna cu canalul sa conduca inspre un raspuns cat mai aproape de

cel ideal. Acest amanunt nu modifica in mod semnificativ natura problemei discutate.

Filtrul de emisie g.(t) va fi numit, in contextul dat, filtru formator de impulsuri, iar
cel de la receptie, g/(t) filtru adaptat la forma semnalului. Ambele denumiri sunt
justificate, deoarece filtrul formator de emisie este cel ce da o anumita forma
semnalului transmis in canal, modificand impulsurile Dirac emise (cu referire la
semnalul a(t)), iar cel de receptie poate fi construit astfel incat sa elimine pe céat
posibil zgomotul introdus de catre mediul de transmisie (considerat de obicei
zgomot alb gaussian). Aceste denumiri sintetizeaza de fapt si cele douda mari
probleme cu care ne confruntam in transmisiile digitale: interferenta inter-simbol si
zgomotul. In ipotezele facute, filtrul adaptat la forma semnalului va avea raspunsul
la impuls g,(t) = go(T —t)[Pro’95], iar raspunsul echivalent al canalului va fi:

-
g(t) = ge(t) * ge(T - t) = _[9e(f)~9e(f—7'+f)df =Rge(t-T)  (2.15)
0

in relatia (2.15), cu Rge (t) s-a notat functia de autocorelatie corepunzatoare filtrului

de la emisie, ge(t). Tinand cont de relatiile (2.14) si (2.15), rezultd ca in cazul

folosirii filtrelor Nyquist, criteriul de interferenta nula inter-simbol poate fi pus sub
forma:

Rgel[n] = Rge(nT) = 6[n] (2.16)
In cele ce urmeazs se d& o demonstratie a faptului c& orice functie care genereaza

baze ortonormale prin translatie cu intregi satisface criteriul lui Nyquist de IIS nula.
Rezultatul va fi particularizat pentru functiile de tip undisoara - mama.
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2.4.1 Baze ortonormale pentru transmisii fara interferenta
inter-simbol

O familie de functii {g(x — k)}¢.> compune o baza Riesz daca si numai dacd exista

doua numere intregi pozitive astfel incat:
2

0 © 0 0
AZ alfs I z arg(x—-k) dstZ a/f (2.17)
k=—0 —oo |kK=— k=-o0
Conditia poate fi rescrisa astfel:
2
o0
0<A< Z IG(¢ +2kn)| <B (2.18)
k=—w

unde G(¢&) are forma unei transformate Fourier a lui g(x) [Mal'09]. Dacd se

utilizeaza notatia A(¢) :|G(r§)|2, atunci termenul de mijloc din relatia 2.18 poate fi
scris:
o0 2 o0
Z G(¢ + 2kz)| = Z A(E + 2kz) (2.19)
K=—0 k=-x
In conformitate cu relatia ce leagd spectrul unui semnal esantionat de acela al
semnalului initial [Naf,Gor'95], termenul din dreapta din relatia 2.19 poate fi privit

ca si spectru al unui semnal a(x) esantionat, pasul de esantionare fiind egal cu 1.
Dupd cum se observa, A(¢)are dimensiunea unei densitdti spectrale de putere si

astfel, conform teoremei Wiener-Hinchin, a(x) poate fi privit ca si o functie de

intercorelatie a lui g. Daca se particularizeaza relatia (2.18) pentru A=B=1 [Mal'09],
atunci familia {g(x — k)};.> devine o bazd ortonormald. In acest caz, relatia (2.18)

se va transforma in:
2

Z |G(¢ +2kz)| =1 (2.20)
K=—0

Pentru ci |G(<§)|2 reprezintd spectrul functiei de autocorelatie esantionate a lui g(x),

aplicarea transformarii Fourier inverse va conduce la o relatie similara cu (2.16),
referitoare la primul criteriu a lui Nyquist. Acest lucru permite o concluzie foarte
importantd, si anume: orice functie care genereaza familii ortonormale prin
translatie cu intregi satisface criteriul de interferentd nula a Iui Nyquist.
Observatia anterioara are un grad mare de generalitate si deschide noi perspective
asupra modului in care pot fi alese filtrele formatoare de impulsuri.
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2.4.2 Formarea impulsurilor cu ajutorul functiilor wavelet

O proprietate bine cunoscuta a functiilor wavelet [Isa,Naf'98] este ca ele pot genera
baze ortogonale ale lui LZ(R). Pentru ca aceasta proprietate sa fie valida este
nevoie ca familia v k(t) sa satisfaca pe de o parte conditia de ortogonalitate, iar pe
de alta parte aceea de a constitui o baza completa. Pentru aceasta din urma conditie

este nevoie ca orice semnal din LZ(]R{) sa poata fi scris ca si combinatie liniara a
functiilor din familia de undisoare. In contextul problemei vizate, ne intereseaza mai
cu seama prima proprietate, care din punct de vedere matematic poate fi formulata
astfel:

1, daca j=msi k=n
(5,60 wm,n) —{ 0 il (2.21)

Ca si un caz particular, proprietatea este valabild si daca ne restrangem la o singura
scara de descompunere (adica daca j=m in ecuatia 2.21). In aceasta situatie se
poate afirma cd familia ce se obtine prin translatarea in timp a undisoarei mama

v (t)si anume {y(t-k)}., reprezintd o familie ortonormald. In aceasta situatie,
tindndu-se cont de conditia (2.20), spectrul acestor functii satisface relatia:

> #(&+ 2k’ = 1 (2.22)
K=—0

Daca se inlocuieste in relatia (2.15) g. cu Y si se tine cont de semnificatia relatiei
precedente, se poate concluziona ca functia de autocorelatie esantionatd a lui
v (t) va conduce la un impuls unitar, exact ca in relatia (2.16):

R,[n] =R, (nT)=s[n] (2.23)

Un exemplu grafic, generat cu ajutorul programului Matlab este prezentat in fig. 2.7
pentru undisoara Daubechies-12 (care de fapt corespunde undisoarei Daubechies cu
6 momente nule).

Aceasta proprietate de ortogonalitate a unor versiuni translatate in timp ale
unor functii generate de o functie unica este specifica si functiilor de scara ¢(x), nu
doar undisoarelor mama. In consecintd, in lantul de transmisie ilustrat in figura 2.6,
filtrul formator de impulsuri g.(t) poate fi inlocuit prin w(t) sau ¢(t), iar receptorul
poate utiliza filtrul adaptat (relatia 2.24):

gr(t)=w(T-t) 2.24)
Folosirea undisoarelor ca si formatoare de impulsuri este propusda Iin

[Oli,Kum,Sad’'05], lucrare care se focalizeaza pe eficienta spectrald a unui astfel de
sistem.
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Fig. 2.7: Esantionarea functiei de autocorelatie a unei undisoare mama.

2.5 Utilizarea undisoarelor in transmisiile multi-purtatoare

Asa cum s-a discutat in capitolul I, tehnica OFDM se bazeaza pe transmisia multi-
purtatoare: mai multe fluxuri de date sunt transmise fin paralel, folosind
subpurtatoare care sunt ortogonale intre ele. Ortogonalitatea este esentiala,
deoarece ea este cea care permite separarea subpurtatoarelor la receptor. In cazul
OFDM, conditia de ortogonalitate este cea indicatda de relatia (1.9), separarea
subpurtatoarelor fiind ilustrata in figura 1.8. Aceasta modulatie este implementata in
practica cu ajutorul algoritmului FFT, algoritm rapid de calcul a DFT.

Legatura dintre OFDM-ul traditional si acela bazat pe folosirea functiilor
wavelet este data de ortogonalitatea (in ambele cazuri) functiilor care vor fi folosite
drept purtatoare. Conditia de ortogonalitate pentru familiile wavelet este data in
ecuatia (2.21). Pentru a ne apropia de conditile implicate de generarea pe
calculator a undisoarelor, realizata in toolbox-ul Wavelab al programului Matlab,
vom reformula definirea familiei de functii wavelet data de (2.2) astfel:

y/jm/k(n):ZJm/Zy/(ZJm n-k-27Imn) (2.25)
in relatia (2.25) N este numarul de esantioane care compun undisoara, o putere
intreaga a lui 2, iar j,, este notatia utilizata pentru un factor de scard modificat.
Sensul lui este invers celui dat de relatia (2.2), deoarece, pe masurd ce j,,creste se

obtin versiuni din ce In ce mai comprimate ale undisoarelor. Valoarea minima a lui
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Jm este 0, reliefand rezolutia cea mai slaba in domeniul timp (si cea mai buna in
frecventd), iar cea maxima este J = log, N , corespunzand celei mai bune rezolutii in
domeniul timp. Astfel, pe o scara a timpului normata la unitate, durata aproximativa

a undisoarei va fi 27/m . Cu n se noteazd indexul esantionului generat, avand valori
intre 0 si N-1, iar k reprezintd un numar intreg, indicdnd localizarea temporala a

undisoarei. Asa cum se vede, deplasarea se face cu multipli de N/ij .

Trebuie mentionat ca in literaturd exista putine referinte teoretice la familii
de undisoare care sa fie discrete dupa variabila timp, asa cum ne arata ecuatia 2.25.
Stephane Mallat [Mal’09] face referire la asemenea undisoare, dand si o formula de
calcul pentru nqmérul de esantioane nenule al unei undisoare discrete de la o
anumitd scara. In general insa, cand se doreste calculul DWT sau al IDWT, se
foloseste algoritmul lui Mallat, prezentat in extenso in subcapitolul anterior. Acest
algoritm nu foloseste direct undisoare mama si functii de scara discrete, ci doar
filtrele oglindite in cuadratura. Totusi, toolboxul Wavelab permite definirea, prin
esantioane, a unor undisoare mama si functii de scara, pentru care nu exista
expresii analitice. Aceste functii se genereaza in Wavelab aducand un impuls unitar
la intrarea unei functii de calcul a IDWT, si "citindu-se" apoi semnalul de iesire. Cu
scop pur explicativ, vom folosi aceste forme discretizate ale undisoarelor, si
modalitatile aferente de generare a famililor de undisoare si functiilor de scar3,
mentionand ca nu existd demonstratii teoretice care sa ne permita sa stabilim
legaturi fundamentate matematic intre aceste undisoare discretizate si acelea
continue n timp .

Se ilustreaza in continuare principiul modularii si demoduldrii wavelet cu
ajutorul unui exemplu: se genereaza 4 simboluri alternante pentru a fi transmise
folosind metoda Wavelet OFDM (WOFDM): {+1,-1,+1,-1}. Purtatoarele folosite sunt
din familia Daubechies-10 cu o duratd de 128 de esantioane si se lucreaza la
scara j;,, =2, adicd factorul de "compresie temporald" a undisoarelor va fi 4.

Simbolul obtinut astfel, care se transmite prin canal, este aratat in figura 2.8

0.4
0.3r N B

| f

o
N
T
1

amplitudine
o
4

L L L L L
0 100 200 300 400 500 600
indexul esantionului

Fig. 2.8: Un simbol WOFDM.
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In figura 2.9 se poate vedea cum actioneazi detectorul pentru a identifica
simbolurile transmise: intai multiplicare cu undisoara corespunzatoare, apoi
integrarea semnalului pe durata de transmisie a unui simbol WOFDM. Acest mod de
detectie corespunde de fapt aplicarii transformarii wavelet directe descrisa in relatia
(2.3).

Exemplul acesta este dat pentru o mai buna intelegere a principiilor

lesirea multiplicatoarelor
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Fig.2.9: Demodularea simbolului WOFDM: iesirea multiplicatorului (a) si a integratorului (b).

indexul esantionului
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modulatiei WOFDM si a similitudinilor care exista intre principiile sale si acelea ale
OFDM-ului clasic. In realitate, atat in implementarea modulatorului cat si a
demodulatorului se recurge la bancuri de filtre, si nu la undisoare mama sau functii
de scara. Se observa cum la iesirile integratoarelor plasate pe ramurile (pe
subpurtatoarele) pe care s-a transmis simbolul 1, semnalul are tendinta de crestere,
ajungand destul de rapid aproape de valoarea 1. Efectul este similar pentru ramurile
2 si 4, insa de data aceasta vom vorbi de valori negative. Esantionarea conduce fara
probleme la identificarea simbolurilor transmise.

Unul dintre punctele cheie ale modulatiei wavelet este ca ea poate fi
generata prin tehnici de procesare numericd de semnal, respectiv prin intermediul
IDWT. In acest caz, semnalul transmis in canal va fi "sintetizat" (exact ca in cazul
OFDM) cu ajutorul unor coeficienti wavelet, respectiv de scara. Astfel, datele de
transmis pot fi privite ca fiind definite intr-un domeniu transformat, exact cum se
intampla si la tehnica OFDM. Pentru o mai buna intelegere, vom da din nou un
exemplu concret. S3 presupunem ca folosim undigoara Haar, si cd semnalul s(t)
generat va fi aproximat pe calculator printr-unul avéand N=16 esantioane. In acest
caz vom avea J=4 si se vor folosi drept purtatoare undisoare Haar de la toate cele 4
scari sisponibile (fig. 2.10). Asadar, simbolurile de transmis pot fi vazute ca si un

coeficient wavelet (W) si unul de aproximare (30,1) pentru nivelul cel mai brut,
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Fig. 2.10: Undisoarele de tip Haar folosite drept purtatoare in WOFDM.
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doi coeficienti wavelet pentru j,, = 1(w1/1 siW; 5 ), 4 coeficienti pentru j, =2si 8
coeficienti pentru j,, = 3. Coeficientul de aproximare va modula functia de scara

@o(t), cel wavelet de la scara cea mai brutd va modula undisoara y,(t)s.a.m.d.

Toate aceste forme de unda adunate vor da simbolul WOFDM. O ilustrare grafica
este data in fig.2.10 (pentru a se pastra o rezolutie acceptabild a reprezentarii, s-au
aratat doar undisoarele pentru j,=0,1 si 2 ). La dreapta figurii se poate vedea
semnificatia fiecarui simbol care moduleaza undisoara de la scara respectiva,
semnificatie explicitata anterior. Pentru a avea o reprezentare completa a
procedeului, undisoarele aratate in fig.2.10 vor fi modulate cu o secventd de 8
simboluri de +1, respectiv -1, aleator alese. Semnalul rezultat (de transmis in canal)
este ilustrat in fig.2.11.

amplitudine

Fig. 2.11: Simbolul WOFDM obtinut in urma modulatiei pe trei scari.

Nici punerea in practicd a modulatorului (ca si aceea a demodulatorului), nu
necesita in realitate a pasilor mentionati anterior (generarea undisoarelor la diverse
scari atat la emisie cat si la receptie, modularea, sumarea). Aceasta deoarece, pe de
o parte modulatorul se implementeaza prin intermediul IDWT, iar demodulatorul
prin intermediul algoritmului direct (DWT). Astfel, calculul IDWT la modulator,
conduce la urmatoarea "constructie" a semnalului:

L 2J—j 2J—L
s(t) = z Z W v k() + z a koL k(t) (2.26)
j=1 k=1 k=1

BUPT



44 Utilizarea undisoarelor in transmisiile de date - 2

in relatia (2.26) L reprezintd numarul de iteratii pentru care este implementata
transformarea (maxim J). In acest caz, vectorul de date de intrare va fi
[{ag kAW kAW 1 kFses{Wy, k}]. Implementarea este ilustrata in fig. 2.12.

Date intrare

{a,}

{w, }
{wp1}

A 4

A\ A 4

1MdI

—— s[n]

{w;} »

Fig. 2.12: Implementarea WOFDM cu ajutorul IDWT.

Blocul IDWT realizeaza operatiile de filtrare si supraesantionare, descrise in capitolul

2.3, iar iesirea va fi un semnal discret cu 27 esantioane.

Toate detaliile anterioare legate de implementarea tehnicii WOFDM ne indica
similaritatile conceptuale si practice cu OFDM-ul clasic. Chiar si faptul ca
modulatorul, respectiv demodulatorul, sunt implementate din nou in banda de baz3,
prin procesare de semnal (aplicand doar un alt algoritm) este un indiciu in plus al
faptului cd aceste metode partajazd o baza teoretica si chiar practica asemandtoare.
In consecinta, modulatia wavelet poate fi simulata folosind o schema bloc

asemanatoare cu aceea utilizata in cazul OFDM, schema prezentata in fig. 2.13:

A A
ak Wil | ALk k]
[aLk i T owT Canal DWT Detectie | — &

ray[n] z[n]
Fig. 2.13: Simularea transmisiei WOFDM.

De remarcat interpretarea datelor de intrare, vazute ca si coeficienti wavelet,
respectiv de aproximare. De fapt, este vorba despre simbolurile care trebuie
transmise, ce corespund schemei de modulatie (constelatiei de semnal) folosite.
Daca este vorba despre modulatii care transporta mai mult decat un bit per simbol
(QPSK, 16 QAM etc.), atunci simbolurilor de transmis le vor corespunde numere
complexe (vezi paragraful 1.2.1), si, in acest caz, trebuie lucrat pe doua ramuri
(una corespunzand componentei in faza, iar cealaltd componentei in cuadratura).
Aceasta, deoarece spre deosebire de DFT, DWT este o transformare reald, si, in
principiu, la intrarea blocului DWT ar trebui aduse numere reale, si nu complexe.

Blocului denumit "canal" in schema din fig. 2.13 ii corespunde o functie de
transfer (H(z)). In cazul cel mai simplu, H(z)=1, raspuns care nu influenteaza
semnalul ce trece prin acest bloc. In acest caz, influenta mediului de transmisie este
determinata de doua tipuri de zgomote. Secventa z[n] corespunde in general
situatiei unui zgomot alb, gaussian si de medie nula. Secventa ray[n] este
distribuita Rayleigh, si prin intermediul ei se simuleaza variabilitatea in timp a
canalului. In cazul in care H(z) este diferit de 1, atunci se poate surprinde si
caracterul selectiv in frecventa al mediului de transmisie folosit.

(o]
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3. O COMPARATIE EXPERIMENTALA INTRE
OFDM SI WOFDM

Multiplexul ortogonal cu divizune de frecventa (OFDM) cunoaste o mare
expansiune, fiind folosit actualmente intr-un mare numar de tehnici de transmisie cu
si fara fir, bazate pe standarde sau solutii-proprietar. Aceasta se intdmpla datorita
avantajelor sale de necontestat, dintre care le reamintim pe cele mai importante:
rezistentd mare la fenomenul de interferenta inter-simbol (datorita duratei mari a
simbolurilor transmise), implementare fiabila si putin costisitoare bazatd pe tehnici
de prelucrare numerica de semnal (FFT), precum si egalizarea relativ simpla a
canalului prin utilizarea unui prefix circular. In pofida succesului sdu actual, tehnica
OFDM prezinta totusi si o serie de dezavantaje, care raman chestiuni inca deschise
fmbunatatirilor, si asupra carora se focalizeaza la ora actuala eforturile de cercetare.
Pentru a raspunde la intrebarea fireasca "De ce ar mai fi nevoie de o altad forma de
modulatie multi-purtatoare?" si a deschide o punte inspre modulatia bazata pe
functii wavelet, se vor prezenta pe scurt in sectiunea urmatoare cele mai importante
"puncte slabe" ale modulatiei OFDM.

3.1 Dezavantajele principale ale tehnicii OFDM

Vom fincepe aici cu problema sincronizarii. Astfel, tehnica OFDM se
dovedeste a fi foarte sensibild la erorile de sincronizare in timp si frecventa, care pot
sa apara la receptor fata de emitator. Pentru a avea o idee cat mai clara despre
aceste probleme, ele vor fi ilustrate prin exemple concrete (de calcul si grafice).

Sa incepem cu desincronizarile in domeniul timp. Practic, o desincronizare in
timp inseamna ca receptorul "se insala" asupra inceputului simbolului OFDM , si
"citeste" acest simbol cu un anumit decalaj. Daca ne gandim acum la transmisia
unui singur simbol OFDM, corespunzand sirului de date X[k], fiecare simbol de date
apartinand unei constelatii de semnal de tip QAM, expresia semnalului transmis va
fi:

N-1 N-1
X (t)= Y X[k] . eTk2maft _ N \xrpq. eJdlklgik-2m-Af t
¢(t) kZ;‘; [k] kzzy [k]] o)

tef[O0,T], k=0,...,.N-1

in relatia de mai sus, Af reprezintd separarea in frecventd dintre doud frecvente
purtatoare folosite, iar T este durata simbolului OFDM. Dupa cum se observa,
informatia este continutda in modulul si faza simbolului complex transmis, X[k].
Ignorand intarzierea de propagare a semnalului dintre emitator si receptor,
zgomotul din canal precum si fenomenul de propagare multicale, vom considera ca
receptorul are o eroare de sincronizare temporala O; fatd de emitdtor. Adica,
receptorul va incepe sa "citeasca" cu 6, secunde mai tarziu decat ar trebui simbolul
OFDM transmis. In aceasta situatie, semnalul receptionat, care este afectat de
eroare de sincronizare, va fi:
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46 O comparatie experimentala intre OFDM si WOFDM - 3

N-1 N-1
Xr(t) — z |X[k]| X ej¢[k]e]'k‘2ﬂ'~4|f~(t—5t) :Z |X[k]| . ej(¢[k]—5t-)ejk-2ﬂ'-Af-t/
k=0 k=0
te[0,T], k=0,...,.N-1
Dupa cum se observa, aceasta eroare are drept consecinta o modificare a fazei
fiecarui simbol detectat cu cantitatea 2nd;, ceea ce poate conduce la interpretarea
gresita a unui mare numar de simboluri X[k] transmise [Kab’03]. De asemenea,
acesta "rotatie a fazei" poate fi introdusa si de catre canal, nu doar de catre receptor
[Pol,Moe’95] Situatia este ilustrata grafic pentru o modulatie in figura 3.1,
presupunand cd emitatorul foloseste modulatia QPSK.

(3.2)

. Q
frecventa
" o | O 44 =275

i Sy

.= N
> o ‘.

| I's ! i
t timp

Fig. 3.1: Desincronizarea in timp si eroarea de detectie care apare din pricina acesteia.

Un al doilea tip de desincronizare este aceea in frecventa. Termenul folosit aici ar
putea fi mai degraba "deplasare a frecventei" decat "desincronizare". In aceasta
situatie, purtdtoarele folosite isi pierd ortogonalitatea, conducand la fenomenul de
interferenta inter-purtatoare, sau interferenta inter-canal. Cauza principala a acestei
deplasari o constituie efectul Doppler, care apare din pricina variabilitatii in timp a
canalului radio. De asemenea, chiar si intr-un canal invariant in timp,
desincronizarea purtatoarei de la receptie fata de cea de la emisie introduce un efect
similar. Acest efect este mult mai suparator la transmisiile multi-purtatoare decat la
acelea pe o singura purtatoare [Pol,Bla,Moe’95]. O ilustrare grafica a acestui tip de
interferenta este data in fig. 3.2. Se ilustreaza in aceasta figura ce se intdampla daca
subpurtatoarea aflata initial la frecventa f; se deplaseaza pe axa frecventelor cu
cantitatea o;. Se observa ca in acest caz, nu mai este satisfacuta proprietatea de
ortogonalitate, ceea ce pe grafic se regaseste prin aceea ca purtatoarele adiacente
purtdtoarei f, sunt interferate de catre aceasta. Pe grafic s-a marcat explicit nivelul
de interferenta indus purtatoarei f;.

Fenomenul este cu atat mai nociv cu cat numarul de subpurtdtoare folosite in
transmisie va fi mai mare. Astfel, la o latime de banda datd, dubland numarul de
subpurtatoare, se injumatateste intervalul de frecventa ce le separa (Af), si deci
deplasarea frecventei f; va avea un efect interferator mai pronuntat. Pentru un
exemplu numeric concret, sa spunem cd in sistemul WIiMAX, pentru 512
subpurtatoare folosite, la o latime de banda de 5MHz, separarea in frecventd a
subpurtatoarelor va fi de cca. 10KHz. Daca facem ipoteza ca viteza de deplasare
dintre emitator si receptor este de 100 km/h si ca frecventa purtdtoare folosita in
transmisie este de 3.5GHz, atunci deplasarea Doppler va fi de 324Hz, ceea ce
fnseamna relativ la spatierea purtatoarelor o eroare de peste 3%.

O alta problema a modulatiei OFDM o reprezinta variabilitatea pronuntata a
anvelopei sale [Dar,Tra’00, Kab’03,Dah,Par,Sko,Bem'07], care rezulta intr-un raport
putere de varf/ putere medie ridicat. Pentru acest parametru se foloseste adesea
prescurtarea din limba engleza (PAPR=Peak to Average Power Ratio). PAPR se
defineste din punct de vedere matematic prin:
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Eroarea de pozitionare in
frecventa
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Fig. 3.2: Deplasarea de frecventa.

PAPRX var f |max(x(t))|
Pmedie (RMS(x(t) ))

unde RMS este prescurtarea de la Root Mean Square, avand semnificatia unei valori
efective a semnalului. Acest lucru ingreuneaza sarcina amplificatoarelor de putere
folosite, care pot introduce efecte de neliniaritate. In figura 3.3 este dat un exemplu
pentru o transmisie OFDM cu 8 purtatoare, simbolurile modulatoare corespunzand
unei modulatii BPSK. Pentru exemplul din figurd, s-a obtinut o valoare PAPR de
6.77:1, ceea ce in decibeli inseamna 8.3 dB. Pentru a avea un grad de comparatie,
sa notam ca aceasta valoare este aproape egala cu valoarea medie a PAPR pentru
modulatia 128-QAM, si este cu 5dB mai mare decat aceea a unei transmisii BPSK pe
o singura purtatoare (care nu foloseste OFDM). Situatia este explicabild, la nivel
intuitiv, prin aceea ca semnalul OFDM este obtinut prin sumarea unui mare numar
de sinusoide (in practica de ordinul sutelor) care sunt ortogonale intre ele si care
sunt "controlate" ca si amplitudine si faza initiala de catre simbolurile de transmis
(corespunzator constelatiei utilizate). Exemplul dat in figura 3.3 este simplificat din
cel putin douda puncte de vedere: s-au folosit doar 8 purtatoare, si modulatia
utilizata a fost BPSK. Pentru alti parametri, valoarea PAPR (si asa mare) ar putea
creste semnificativ.

(3.3)
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:semnal OFDM

Fig. 3.3: Ilustrarea parametrului PAPR pentru o modulatie OFDM.

Un alt dezavantaj aIAmoduIérii OFDM este, dintr-un anumit punct de vedere,
folosirea prefixului circular. Intr-adevar, in practica, asociem intotdeauna transmisia
OFDM cu aceasta notiune de prefix circular. Daca el faciliteaza egalizarea canalului si
elimina interefrenta intre simbolurile OFDM (fiecare simbol OFDM putand astfel fi
tratat ca un bloc independent, asa cum s-a discutat in cap. 1), prefixul are si un
efect negativ evident. Astfel, el introduce o redundanta in informatia transmisa.
Intrucat datele de transmis se interpreteaza ca fiind definite in domeniul frecvents,
putem spune cd prefixul circular consuma in mod ineficient o anumita latime de
banda. Cu cat fenomenul de propagare multicale este mai pronuntat, cu atat durata
prefixului trebuie sa fie mai mare, pentru a "absorbi" copiile semnalului ce ajung la
receptor cu intarziere [Olt,Naf'03]. Durata prefixului circular este prin urmare un
parametru care rezultd in urma planificarii radio, si ea trebuie adaptata conditiilor
concrete care tin de mediul de propagare. Spre exemplu, valorile propuse de
standardul IEEE 802.16 pentru WiMAX sunt alese din multimea {1/4, 1/8, 1/16,
1/32} [IEEE’'04]. Valorile indicate se referd la durata prefixului circular (Ty)
raportata la durata simbolului util (T), asa cum ne arata relatia:

T
G :Tg (3.4)

Introducerea prefixului poate fi vazuta in doua moduri: se pastreaza durata totald a
simbolului egald cu aceea cand nu s-ar fi folosit prefixul circular, implicit
diminuandu-se durata simbolului util (se "apropie" esantioanele in timp, ceea ce
corespunde cresterii frecventei de esantionare), sau, pastrandu-se aceeasi frecventa
de esantionare, se adauga prefixul circular la inceputul simbolului, ceea ce conduce
la cresterea duratei totale a simbolului transmis. Ambele situatii diminueaza
corespunzator eficienta transmisiei.

Inserarea prefixului care conduce la cresterea frecventei de esantionare este
ilustrata in fig. 3.4. Implicit, prin scaderea duratei simbolului util creste
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3.2 - Avantajele utlizarii undisoarelor in transmisiile multi-purtatoare 49

corespunzator banda fiecarei purtatoare in parte, rezultatul fiind ca, din cauza
introducerii prefixului, pentru a mentine debitul transmis la aceeasi valoare, vom
folosi o banda de frecvente mai larga. Pentru simularea ale carei rezultate sunt
aratate in aceasta figura, cu G=1/8, frecventa de esantionare folosita a fost de
40320 Hz in cazul fara prefix circular, respectiv 45360 Hz pentru cazul in care se
foloseste pefixul circular, ceea ce corespunde unei cresteri cu 1/8 a latimii de banda
necesare.

Exista si situatii in care prefixul circular nu conduce la eliminarea totala a
intereferentei inter-simboluri OFDM. Acest lucru se intampla atunci cand durata
raspunusului la impuls al canalului o depaseste pe aceea a prefixului circular. In
acest scenariu, trebuiesc utilizate tehnici suplimentare de ameliorare a canalului,
cunoscute in limba engleza sub numele de "channel shortening".

Simbol OFDM fara prefix circular

1|:| T T T T T I I I
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Fig. 3.4: Diminuarea eficientei transmisiei din cauza prefixului circular.

3.2 Avantajele utilizarii undisoarelor in transmisiile multi-
purtatoare

Asa cum s-a aratat in paragraful precedent, implementarea modulatiei multi-
purtdatoare bazatd pe undisoare poate prezenta o serie de avantaje fata de aceea
bazata pe transformarea Fourier, si implicit pe exponentiale complexe.

O sa incepem cu problema eficientei spectrale a celor doua tipuri de
transmisii. Pentru a intelege diferenta intre natura transmisiei OFDM si a celei
WOFDM, trebuie analizate in detaliu cele doua tipuri de abordari. Sa preupunem ca
durata simbolului multi-purtatoare transmis prin canal este T, pentru ambele tipuri
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de modulatii. In aceastd situatie, reamintim cd formula de calcul a unui simbol
OFDM este de tipul:

N-1 )

xoppm(t) = Y. X[k] et pr(t) (3.5)

k=0
In relatia (3.5), pr(t) reprezintd o poartd rectangulard de duratd 7, de a crei
prezenta este nevoie intrucat duarata exponentialelor complexe folosite drept
purtatoare in OFDM este infinita. Aceasta poarta se deplaseaza pe axa timpului pe
masura ce se transmit noi simboluri OFDM, si tot ea este cea care conduce la
spectrul de tip sinus cardinal specific purtatoarelor din OFDM.

Pe de alta parte, expresia unui simbol WOFDM este:

L 2277 27t
s(t) = Z Z Wi kW jk(t)+ Z a koL, k(t) =
j=1k=1 k=1
3.6
L 2777 2t (3:6)
D w2t —keg)+ D" ap o k(t)
j=1 k=1 k=1

in relatia (3.6), j=1 reprezinta scara cea mai find, unde se definesc undisoarele cele
mai bine "localizate" pe axa timpului, iar pentru j=L undisoarele sunt mai dispersate
in timp, dar mai bine localizate in frecventa. Diferenta fundamentala dintre
semnalele definite in relatiile (3.5), respectiv (3.6) este ca, spre deosebire de
exponentialele complexe din primul caz, undisoarele au durate finite. Mai mult decéat
atat, aceasta durata a undisoarelor purtdatoare pe axa timpului este reglabila prin
intermediul factorului de scard j, intr-un domeniu controlabil prin numarul de iteratii
L din (3.6). Astfel, daca presupunem ca pentru a transmite un simbol WOFDM se
aloca in total T sec., atunci la fiecare scara, intervalul elementar alocat transmisiei
simbolurilor de informatie (notat in cele ce urmeaza T;) va fi diferit, si anume:

T; ,Jj=0,..,]-1 (3.7)

T
VAPYES
Astfel, daca in cazul OFDM toate subpurtatoarele au acelasi suport temporal, dat de
catre fereastra Pr(t), in cazul undisoarelor nu e nevoie sd se defineascd aceasta
fereastrd, deoarece undisoarele se localizeazd pe axa timpului "prin ele insele". In
acest caz nu mai este vorba despre un spectru ce se obtine prin convolutia dintre un
impuls in frecventa si un sinus cardinal (ca la OFDM), ci pur si simplu de spectre ale
undisoarelor si functiilor de scara folosite. Fundamentul matematic al acestei
diferente este acela ca exponentialele complexe (cum sunt cele folosite in OFDM)
pot defini o baza ortogonald doar pentru semnale de durata finitd, iar pentru a

construi cu ajutorul lor baze ortogonale pentru spatiul I (R)ele trebuie "limitate" ca

duratd de cdtre o poartd temporald, asa cum aratd relatia (3.5). In schimb
undisoarele, datorita "flexibilitatii" pe care le-o confera dependenta de cei doi factori
(j- factor de scara, k- factor de pozitie) au capacitatea de a construi o baza

ortogonald pentru LZ(R), fard alte restrictii.

Mai mult decat atat, undisoarele satisfac criteriul lui Nyquist de interferenta
nuld inter-simbol, asemanandu-se, din acest punct de vedere, cu spectrele filtrelor
din familia cosinus ridicat [Jon,Dil’01]. Datorita acestui fapt, un simbol de transmis
poate fi reprezentat printro forma de unda de durata mult mai mare decat intervalul
elementar dedicat transmisiei simbolului respectiv, cu pretul "suprapunerii" pe axa
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timpului a formelor de unda care reprezinta simboluri consecutive [Jam,Mah’05,
Ahm'00]. Aceasta conduce la descrestere mai bruscd a densitatii spectrale de
putere, decat la sinusul cardinal din OFDM, unde lobii laterali sunt relativ importanti
ca si energie. Se poate deci afirma ca semnalul WOFDM se "incadreaza" mai bine in
banda dedicatd si genereazd interferente in benzile laterale mai putin importante
decat in cazul semnalului OFDM. In sistemele OFDM, pentru a suplini rejectia
insuficienta a benzilor adiacente, se pot folosi formatoare de semnal p(t) care sa nu
corespunda unor impulsuri dreptunghiulare, ci unor filtre de tip cosinus ridicat, ceea
ce implicd Tnsa o complexitate mai mare si un cost de implementare crescut al
sistemului. Mai mult decat atat, in general, ca masurda necesara pentru evitarea
interferentei cu benzile adiacente, se folosesc asa numite "purtatoare de garda". De
exemplu, in tehnologia WIMAX care foloseste OFDM la nivelul fizic, un numar
important de purtdtoare de la marginile benzii sunt pastrate ca si subpurtatoare de
garda, ele nefiind modulate (de exemplu 91 purtatoare de garda in transmisia
WiIMAX cu 512 subpurtatoare)

Pentru a ilustra avantajul eficientei spectrale la WOFDM, se da cu titlu de
exemplu forma de unda a subpurtatoarelor folosite in cele doua sisteme, respectiv
densitatile spectrale de putere asociate (fig. 3.5 si 3.6). Graficele sunt trasate
pentru undisoara mama Daubechies-20 (care are 10 momente nule). Aceasta este
undisoara cu cea mai mare "intindere" temporala dintre cele din familia Daubechies
(la un nivel de rezolutie fixat). De notat aici ca durata unei undisoare "purtdtoare" la
0 anumitd scara este superioara intervalului T; alocat transmisiei unui simbol la
scara respectiva. Ne gasim din nou intr-o situatie similara aceleia in care se folosesc
filtre formatoare de impulsuri de tip cosinus ridicat (formele de unda
corespunzatoare transmisiei a doua simboluri consecutive se suprapun in timp, fara
a genera insa IIS). Reamintim ca, in cazul modulatiei OFDM, notiunea de "scara" nu
are sens, si durata "de semnalizare" este identica duratei purtatoarei.

In figura 3.7, se prezintd, cu titlu de exemplu comparativ, densitatea

spectala de putere a doua semnale, unul corespunzator OFDM si celalalt
corespunzator WOFDM (undisoara Daubechies-10) cu 16 purtatoare. Se observa ca
atenuarea lobilor adiacenti benzii este, in exemplul dat cu peste 10 dB mai mare in
cazul folosirii undisoarelor, ceea ce confirma concluzia din [Olt,Naf'07].
Mai mult decéat atat, in sistemele de tip OFDM folosirea prefixului circular ridica si ea
o problema din punct de vedere al eficientei spectrale. Problema nu se regaseste in
sistemul WOFDM, unde nu se foloseste un prefix circular. De notat cd, in cazurile
practice, durata prefixului circular este aleasa in functie de conditiile de propagare
ale undei radio, ea fiind o anumita fractie din durata simbolului util. De exemplu, in
cazul retelelor WiMAX, raportul dintre durata prefixului circular si aceea a simbolului
1 1 1 1
2478 16
circular reduce, in cazul OFDM eficienta de utilizare a benzii de transmisie.

Toate observatiile anterioare arata ca folosirea undisoarelor poate conduce
la o utilizare mai eficienta a benzii de frecventa, ceea ce este un avantaj important
in sistemele utilizate in practica. Acesta este unul dintre argumentele care fac ca
metodele de transmisie multi-purtdtoare bazate pe undisoare sa constituie o optiune
atractiva pentru sisteme de transmisie fara fir [Rai’01] sau transmisie de date pe
liniile de alimentare cu tensiune [Aba,Tor’'05, Kog,Kod'03, Bai,Mug’09].

OFDM util poate fi aleasa din setul de valori { } Inserarea prefixului
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Fig. 3.5: Exemple de foma de unda ale purtatoarelor din WOFDM, comparativ cu OFDM.
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Fig. 3.6: Densitati spectrale de putere (purtdtoare sinusoidala si functie de scara).
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Fig.3.7: Analiza comparativa a Densitdtilor Spectrale de Putere pentru tehnicile OFDM si
WOFDM.

Un al doilea termen de comparatie intre cele doua tehnici se va referi la
complexitatea de implementare a lantului de transmisie. Ambele metode au
avantajul ca atat modulatorul cat si demodulatorul se pot implementa prin software,
cu ajutorul procesoarelor numerice de semnal, utilizand algoritmi rapizi de calcul.
Astfel, asa cum s-a mai mentionat de-a lungul prezentei lucrari, punctul cheie al
modulatorului OFDM este Transformata Fourier Discreta, iar cel al modulatorului
WOFDM este Transformarea Wavelet Discreta. Trebuie totusi spus cad folosirea
acestor transformari pentru implementarea modulatorului si demodulatorului cu
purtataore multiple nu este decat o optiune, orice variantd de implementare care
satisface bazele teoretice ale acestor metode fiind acceptabild. Daca in cazul OFDM,
larga majoritate a sistemelor din practica se bazeaza pe algoritmul FFT, pentru
WOFDM metoda de implementare insdsi este un subiect de cercetare. Asadar, in
afara de folosirea algoritmului lui Mallat si calculul DWT, exista si alte metode bazate
tot pe bancuri de filtre [Sen,Jos,Pra’09], care pot genera un semnal multi-purtatoare
pe baza de undisoare. Totusi, cea mai simpla constructie a modulatorului ramane
aceea bazatd pe algoritmii mentionati si pe calculul unor transformari discrete, si
analiza care urmeaza ia in considerare aceste implementari.

Asdar, in cazul OFDM, pentru calculul TFD se foloseste algoritmul FFT.
Astfel, la intrarea procesorului FFT avem N numere complexe (in cazul general), iar
la iesire vom regasi tot N numere complexe. In acest caz, complexitatea de calcul (
ca si numar de operatii) este de ordinul N-/og, N [Pro’95]. in cazul Transformarii
Wavelet Discrete se foloseste algoritmul lui Mallat [Mal'09], bazat pe operatii

succesive de filtrare si subesantionare (fig. 2.4). In cazul algoritmului lui Mallat,
complexitatea depinde de numarul de coeficienti K ai filtrelor folosite in
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descompunere. Limita superioara a complexitatii de calcul poate fi exprimata ca si
2KN in aceasta situatie. Cazurile in care complexitatea de calcul a DWT este
inferioara celei a FFT sunt sintetizate in relatia (3.8):

2K <logy N (3.8)

intr-o transmisie multi-purtdtoare, numarul de subpurtatoare este, in mod uzual,
destul de mare incadrédndu-se de obicei intre 256 si 2048. Intrucat lungimea filtrelor
folosite este legata de numarul de momente nule (p) ale undisoarelor, vom spune ca
in cazul DWT complexitatea de calcul este proportionald cu numdrul de momente
nule ale undisoarelor folosite. In aceasta situatie, exista o serie de undisoare care
satisfac relatia (3.8), conducand la o complexitate de calcul mai mica in cazul DWT,
sau comparabila cu aceea a FFT. Este vorba despre undisoarele Haar, Daubechies-4,
Daubechies-6, Symmlet-4, Symmlet-5, Symmlet-6, Coiflet-1, Coiflet-2 sau Coiflet-3.
Notatiile folosite (parametrul numeric ce urmeazda numelui undisoarei) corespund
celor din biblioteca de functii Wavelab, ce contine aplicatii Matlab dedicate
undisoarelor [Buc,Don’05]. Toate aceste undisoare sunt alegeri uzuale si facile
(filtrele sunt deja cunoscute) atat pentru implementarea practicd céat si pentru
simularea pe calculator a transmisiei WOFDM.

Mai mult decat atat, in ceea ce priveste complexitatea comparativa a celor
doua metode, ea mai poate fi analizata si dintr-un alt punct de vedere. Algoritmul
FFT lucreazd in principiu cu numere complexe (atat intrarea cat si iegirea sunt
complexe). In simularea pe calculator a unui lant de transmisie, calculul cu numere
complexe ridica dificultati suplimentare (zgomotul ce afecteazd semnalul trebuie sa
fie la randul sdau complex, detectia se complicd etc.). De asemenea, existd
implementari practice in care se prefera ca semnalul de la iesirea modulatorului sa
fie unul real, si nu complex, cum se intdmpld de exemplu in cazul Discrete Multi-
Tone, versiune a OFDM ce se foloseste in sistemele ADSL [Bin’00]. Daca dorim ca
semnalul ce se genereaza de cdtre modulator sa fie unul real, atunci la intrarea
modulatorului IFFT valorile celor N esantioane de intrare trebuie "aranjate" intr-un
anumit fel, si anume:

X[k]:X*[N—k+2], k=2,...N/2 (3.9)
in relatia (3.9), cu N notam numarul total de esantioane care compun un bloc de
transmis. Valorile X[1] si X[N/2+1] se aleg ca si numere reale. Aceste constrangeri
impun efectuarea unui numar suplimentar de operatii, inainte de aducerea secventei
de transmis la intrarea modulatorului. Astfel, daca ne dorim o iesire realda a
modulatorului, este posibil s& compunem secventa de date de lungime N de la
intrare plecand de la N/2 simboluri reale utile si calculdand celelalte simboluri cu
ajutorul formulei (3.9), ceea ce ar conduce insa la o diminuare cu 50% a eficientei
de transmisie (intrucat jumatate din esantioanele de intrare nu reprezinta date utile,
ci sunt folosite doar pentru a "forta" o iesire realda a algoritmului IFFT). O alta
alegere este sa compunem N/2 numere complexe din N numere reale (simbolurile
de transmis), jumatate dintre simboluri constituind partea realda a secventei nou
formate, iar cealaltd jumatate partea imaginard. Celelalte N/2 numere complexe vor
fi calculate apoi conform relatiei (3.9). In aceasta ipoteza, semnalul care va fi
transmis prin canal va fi unul real. Intrucat acest semnal va fi perturbat de catre un
zgomot, valorile esantioanelor de la intrarea demodulatorului FFT nu vor fi identice
cu acelea de la iesirea modulatorului IFFT. Este prin urmare foarte plauzibil ca la
demodulator, aplicarea FFT asupra secventei de date receptionate sa conduca la un
rezultat complex, ceea ce ridica noi probleme la detectie.
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In cazul DWT, avem avantajul ca filtrele folosite sunt reale. Prin urmare, o
secventa de N esantioane reale de la intrare va determina la iesire tot N esantioane
reale. Toate problemele ridicate de natura complexa a FFT sunt astfel eliminate.

Sintetizand cele enumerate mai sus, din punctul de vedere strict al
complexitatii de calcul la modulatie/demodulare, cele doua tehnici ofera performante
comparabile. In schimb, in situatia in care se impune transmisia unui semnal real,
OFDM ridica probleme suplimentare, ceea ce conduce in mod direct la o
complexitate superioara celei a WOFDM. O masura cantitativa care sa sprijine
afirmatia anterioara este data in figura 3.8. Este vorba despre timpii de simulare a
unei transmisii de 10000 de blocuri a cate 1024 de simboluri fiecare (incluzind
detectia simbolurilor). Simbolurile sunt numere bipolare echiprobabile (+1 si -1), iar
zgomotul considerat este de tipul AWGN. In cazul transmisiei OFDM se va forta
obtinerea unui semnal real, dupd metoda descrisa anterior. Detectia se face pe baza
partii reale a simbolurilor de la iesirea modulatorului FFT. Simularile sunt executate
pe un calculator cu procesor Intel Celeron de 1.7 GHz, cu 640 MB de memorie RAM,
folosind programul Matlab. In cazul transmisiei WOFDM se aplica una, respectiv 4
iteratii ale transformatei in modulator. Se observa clar ca sistemul OFDM clasic
necesitd un timp de simulare de cca. 3 ori mai mare decat transmisia WOFDM.
Aceasta diferenta este data in primul rand de etapele suplimentare impuse de
constrangerea ca semnalul sa fie real, etape prezentate anterior. In al doilea rand,
in cazul in care se foloseste undisoara Haar, filtrele avand doar doi coeficienti,
complexitatea de calcul a transformarii DWT este mai mica decat aceea a FFT.
Rezultatele de simulare arata insa diferente nesemnificative ca valoare intre timpii
de calcul in cazul folosirii undisoarei Haar, respectiv Daubechies-10. In ceea ce
priveste neajunsurile pe care le implica faptul cd modulatorul din OFDM lucreaza cu
intrari si iesiri complexe, trebuie totusi spus ca, in unele situatii acesta se poate

6000 OFDM real -

5000+ 1

4000 1
% Haar Daub-10
£ 3000} WOFDM, WOFDM, |
= Haar 4ldteralii  poyp10 4 iteratii

WOFDM, WOFDM,
2000+ o iteratie o iteratie 7
1000} 1
o 2 3 4 5

Fig.3.8: Comparatie intre duratele de simulare pentru transmisia OFDM, respectiv WOFDM.
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transforma fintr-un avantaj. Astfel, daca dorim sa transmitem datele folosind
modulari in banda de baza ce transmit mai mult decat un bit/simbol (de exemplu
QPSK, 16 QAM, etc.), simbolurilor de modulatie le vor corespunde numere complexe,
conform maparii grupurilor de biti pe constelatia de semnal respectiva. In aceasta
situatie, aplicarea IFFT asupra acestor numere este comoda, pe cand in cazul IDWT
va trebui sa lucram pe doud ramuri distincte, pentru componentele in faza si
respectiv in cuadratura.

3.2.1 Analiza comparativa a performantelor BER in cazul
OFDM si WOFDM

Evaluarea performantelor unui sistem de transmisie de date are printre
parametrii cei mai importanti rata erorii de bit (BER). Prin urmare, o analiza
comparativa a tehnicilor OFDM si WOFDM trebuie sd aibd in vedere si aceasta
masura. In general, erorile apar la receptie din mai multe cauze: zgomotul din
canal, zgomotul propriu al receptorului, erori de sincronizare in timp sau frecventa,
caracterul selectiv in frecventa si/sau variabil in timp al mediului de transmisie.

Cazul cel mai simplu, considerat cel mai adesea, este acela in care raspunsul
canalului este ideal (raspunsul sau la impuls fiind un impuls Dirac), iar erorile la
receptie apar exclusiv din pricina unui zgomot aditiv, alb si gaussian, care se
suprapune peste semnalul util. Referindu-ne la figura 2.13, acest zgomot este notat
cu z(n). Performanta BER a unei transmisii WOFDM, respectiv OFDM intr-un canal de
tip AWGN este redata in figura 3.9.

BER
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Fig.3.9: Performanta BER a OFDM, respectiv WOFDM in canale AWGN.
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Pentru modulatia WOFDM se simuleaza mai multe cazuri, In care se modifica
numarul de iteratii ale DWT si IDWT pe de o parte, respectiv undigoara mama
folosita in calculul transformatei, pe de alta parte. In ambele cazuri se considera
transmisia unor blocuri de cate 1024 de simboluri, ceea ce corespunde unui numar
egal de subpurtétaqre folosite In transmisie. Doua concluzii importante se desprind
din aceasta figura. In primul rdnd, se observa ca cele doua tehnici multi-purtatoare
vizate prezinta rezultate similare in canalul AWGN si identice cu cele ale modulatiei
BPSK, lucru confirmat si in [Man,Bel’'01]. In al doilea rand, in cazul modulatiei
WOFDM, rezultatele nu depind de parametrii testati (numarul de iteratii si undisoara
mama folosita in calculul DWT).

3.2.1.1 Modelarea canalelor radio cu fading plat

Asa cum s-a discutat intr-un paragraf anterior, tehnicile multi-purtatoare si-au gasit
o larga aplicabilitate in transmisii pe canale radio. Aceste canale se constituie in
medii dificile de transmisie, din pricina celor doua caracteristici esentiale pe care le
au: selectivitate in frecventa si variabilitate in timp. Din primul punct de vedere,
canalele se clasifica in canale cu fading plat, respectiv selectiv, iar din cel de al
doilea in canale cu fading lent, respectiv rapid [SklI’'97-1]. Urmatoarele simulari
ilustrate in aceasta teza vor incerca sa ia in considerare ambele efecte pe care le
introduce canalul radio.

Cazul cel mai simplu este acela in care se considera canalul cu fading plat.
Acest efect se simuleaza de cele mai multe prin multiplicarea semnalului util cu o
secventd distribuita conform densitatii de probabilitate de tip Rayleigh (ray[n],
fig.2.13 ). Aceasta densitate de probabilitate este descrisa in relatia (3.10).

_7
xX-e 207

pdf(x|o) = > (3.10)

Reprezentarea grafica a acestei functii, din figura 3.10, se face pentru o2 :é.

Alegerea ficutd pentru o2 nu este una intdmpl3toare. Pentru a explica aceastd
alegere vom face din nou apel la lantul de transmisie din figura 2.13. Daca notam cu
s[n] semnalul de la iesirea modulatorului si ignoram efectul blocului numit "canal",
atunci semnalul de la intrarea in demodulatorului DWT poate fi exprimat ca:
rfn]=s[n]-ray[n]+2z[n] (3.11)
Asa cum s-a discutat deja, in evaluarea performantelor unui sistem de transmisie,
curba BER ocupa un loc important. Aceasta curba este trasata de obicei in functie de
raportul semnal/zgomot (RSZ) din canal. Termenul de "Raport Semnal pe Zgomot"
este definit in literatura pentru situatiile in care unicul efect asupra unui semnal este
adaugarea unui zgomot alb Gaussian (z[n] din relatia (3.11)). El masoara raportul
dintre puterea semnalului util si aceea a zgomotului. Facem in continuare supozitia
ca atat semnalul, cat si zgomotul sunt de medie nula. In aceasta situatie, raportul
semnal pe zgomot se calculeaza in simulari ca:
RSZ — var{s}
var{z}
unde prin "var" notam dispersia secventelor respective.

(3.12)
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Fig.3.10: Densitatea de probabilitate de tip Rayleigh.

Daca se ia insa in considerare si efectul multiplicativ al secventei Rayleigh, asa cum
se face in relatia (3.11), atunci devine discutabil conceptul de "semnal util", intrucat
semnalul peste care se adauga zgomotul z[n] este deja alterat
prin multiplicarea cu secventa distribuita Rayleigh. In consecintd, pentru a putea
mentine relevanta si semnificatia conceptului de "Raport Semnal pe Zgomot", este
nevoie ca numaratorul relatiei (3.12) sa nu fie afectat de multiliplicarea din relatia
(3.11), sau cu alte cuvinte:

var{s-ray } =var{s} (3.13)
Se demonstreaza in Anexa I ca aceasta conditie este satisfacuta daca in relatia de
definitie a densitatii de probabilitate a variabilei Rayleigh se alege o2 :%.

Acestea fiind precizate, sa spunem ca simularea pe calculator a distributiei
Rayleigh nu este dificila. Astfel, se arata in literaturd [Mar,Nic’'97] ca modulul unei
secvente Gaussiene complexe (notat cu R in relatia (3.14)), cu densitate de putere
constanta, este distribuit Rayleigh:

R=|x+jy|=yx?+y? (3.14)

In relatia (3.14), x si y sunt realiziri particulare ale unor procese aleatoare
independente, X si Y, cu densitate de probabilitate gaussiana, medii statistice nule si
dispersii identice. Daca procesele aleatoare corespunzatoare au si o repartitie de
putere cpnstanté, atunci fiecare dintre ele poate corespunde unui "zgomot alb".

In simularea comportamentului canalului radio nu este insa suficient sa
modelam doar din punct de vedere statistic proprietatile secventei ray[n]. Pentru a
se surprinde natura evolutiei in timp a canalului, este nevoie ca esantioanele
generate sa prezinte o anumita corelatie, spre deosebire de acelea folosite in (3.14),
unde autocorelatia secventei R va fi data de un impuls Dirac. Densitatea spectrala
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de putere a acestei secvente trebuie sa urmeze forma cunoscuta in literatura sub
numele de "Jakes Spectrum" [SkI’97-1]. Acest spectru surprinde caracterul variabil
in timp al canalului radio, prin intermediul unui parametru care se numeste
deplasare de frecventa Doppler, care reprezinta diferenta dintre frecventa unei
sinusoide emise si frecventa aceleiasi sinusoide, ajunsa la receptor. Deplasarea
Doppler maxima se poate calcula cu formula:

=YV g (3.15)

A C

unde V reprezintd viteza radiala de deplasare relativda dintre emitator si
receptor, 1 este lungimea de unda pe care se face transmisia, ¢ fiind viteza luminii,

iar f-frecventa sinusoidei emise. Pentru a avea o imagine asupra valorilor pe care

acest parametru le-ar putea lua in practica, vom da un exemplu. Astfel, la o viteza
de 60 km/h, cu transmisie pe frecventa purtdtoare 2.5 GHz, deplasarea Doppler
maxima este de 138 Hz. De cele mai multe ori, in simulari se foloseste o versiune
normata a acestui parametru, normarea facandu-se cu frecventa de esantionare:
f
fp=Ffy To =9 (3.16)
fS
Revenind la proprietatile spectrale ale secventei de fading, densitatea
spectrala de putere a acesteia poate fi exprimata prin formula:

S(V):;Z, pentru |y < fy (3.17)

afg |1-| 2V
? fd]

in relatia (3.17), cu variabila v s-a notat deplasarea Doppler, limitatd de valoarea
maxima f; data de relatia (3.15). Pentru exemplul numeric prezentat anterior
(fg =138Hz ), se prezinta spectrul lui Jakes descris de (3.17), in fig. 3.11. Se

observa cd, la valoarea v = fy, densitatea spectrala de putere tinde la «. Este prin

urmare clar ca un asemenea spectru nu poate fi generat ca atare pentru modelarea
comportamentului canalului radio, ci doar aproximari ale sale. Exista numeroase
abordari in literatura pentru aproximarea proprietatilor spectrale ale secventelor
Rayleigh folosite in simularea canalelor radio, bazate pe metoda sumei de
oscilatoare [Pop,Bea’01], pe filtrarea unei secvente cu densitate spectrala constanta
[You,Bea’00, Loo,Sec’91], sau pe un model auto-regresiv [Bad,Bea’05]. De
remarcat in legaturd cu spectrul din figura 3.11 este faptul cd el surprinde de fapt
simultan doua fenomene specifice transmisiilor radio printr-un mediu mobil:
deplasarea Doppler si fenomenul de propagare multicale. Astfel, acest spectru se
obtine daca la intrarea intr-un asemenea canal se transmite o unda sinusoidala, a
carei reprezentare in frecventa este un impuls Dirac. Aceasta unda se propaga pe
cai multiple, fiecarei cai corepunzéndu-i o anumita deplasare Doppler (de unde
rezulta "imprastierea spectrala" a sinusoidei).

Din punctul de vedere al caracterului variabil in timp al canalului distingem
douad situatii: canale lent-variabile, respectiv canale rapid-variabile in timp.
Clasificarea se face in functie de parametrul f; prin intermediul unei alte marimi

legate de acesta, si anume timpul de coerenta al canalului. Intuitiv, acest timp de
coerenta este intervalul de timp pe durata caruia comportamentul canalului radio nu
se modifica semnificativ. El este legat de nivelul de corelatie care exista intre
raspunsurile la impuls ale canalului masurate in douda momente de timp diferite.
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Fig. 3.11: Densitate spectrala de putere a esantioanelor de fading (spectrul lui Jakes).

Timpul de coerenta se poate calcula in mai multe feluri, o masura des
intalnita fiind [SklI'97-1]:
0.423

fa

Pentru valoarea deplasarii Doppler calculata anterior, timpul de coerenta al canalului
este 3.06 msec. Daca durata simbolurilor transmise este comparabila sau mai mare
decat aceasta valoare, atunci canalul se considerd rapid variabil in timp, deoarece
raspunsul sau se modifica pe durata de transmisie a unui singur simbol. In aceste
situatii problema estimarii "in timp real" a canalului devine stringentd, intrucat
caracterisicile acestuia se schimba foarte rapid. In transmisiile multi-purtatoare,
unde durata simbolului este mai mare (aceasta fiind de fapt esenta acestui tip de
transmisii), scenariul de fading rapid variabil in timp este foarte plauzibil. De fapt,
acesta este principalul factor care limiteaza superior numarul de purtatoare folosite
in transmisie, intrucat cresterea acestui numar determind si cresterea duratei
simbolurilor [Bin"90,Chi’94].

Tc = (3.18)

3.2.1.2 Performantele transmisiilor multi-purtatoare in canale
cu fading plat de tip Rayleigh

in situatia canalelor cu fading plat, semnalul de la intrarea demodulatorului DWT se
obtine conform relatiei (3.11). Canalul este neselectiv in frecventa (plat), in schimb
este variabil in timp. In cele ce urmeaza, cele doua metode multi-purtatoare sunt
comparate din punctul de vedere al performantei BER. Schema de simulare este cea
din figura 2.13. Un tablou complet al parametrilor de simulare este dat in tabelul
3.1, iar cateva rezultate de simulare sunt aratate in figura 3.12.
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PARAMETRI DE SIMULARE

Emitator

Parametru

Implementare

Observatii

Simboluri transmise

+1si-1
(echiprobabil).

In cazul OFDM simbolurile se
"formeaza" astfel incat sa
conduca la o iesire reala.

Dimensiunea blocului N=1024 Coincide cu numarul de
subpurtdtoare.

Numar de blocuri Np,=10000

transmise

Modulator in cazul IFFT Iesire reala.

OFDM

Modulator in cazul IDWT Foloseste algoritmul lui Mallat.

WOFDM

Undisoara mama

Haar, Daubechies-
10

Se aplica doar in cazul metodei
WOFDM.

Numar de iteratii al ng=1, 4
transformarii
Canal
Parametru Implementare Observatii
En/Ng Intre 0 si 20 dB
Tip fading Plat, variabil in timp | Toate copiile semnalului ajung la

receptor pe durata unui simbol.

Deplasare Doppler

f,=0.001, 0.005,

Timpul de coerenta

normalizatd maxima 0.01, 0.05 Tc € [84.6Tg, 423075 ]
Receptor
Parametru Implementare Observatii
Demodulator FFT/DWT In cazul OFDM, din cauza

zgomotului secventa de la iesirea
FFT va fi complexa.

Detectie

Comparare cu
pragul.

Pentru OFDM, detectia se va face
doar pe baza partii reale a
semnalului.

Tabel 3.1: Parametrii de simulare a modulatiilor ortogonale in canale cu fading plat.

Cateva observatii interesante se desprind din figura 3.12. In primul rand, se vede c3
transmisia WOFDM prezinta performante mai bune decat OFDM pentru toate cazurile
luate in considerare. Diferentele sunt remarcabile mai ales la valori mari ale
deplasarii Doppler, unde WOFDM cu undisoara Haar ofera un castig de peste 10 dB
fatd de transmisia OFDM. Acest lucru ne arata ca folosirea undisoarelor in locul
purtatoarelor sinusoidale conduce la o rezistentd mai bund la variabilitatea
temporala a canalului. Exista cateva explicatii care pot fi date in acest context. S-a
vazut in paragraful precedent ca folosirea undisoarelor are drept consecinta o
atenuare mai pronuntata a lobilor spectrali laterali, fata de cazul OFDM cu sinusoide
limitate in timp de o poartd temporala dreptunghiulard. In plus, in OFDM
ortogonalitatea purtatoarelor este conditionata de localizarea spectrala a acestora
exact la frecventele cerute. Ori, tocmai aceasta pozitionare este cea care este
afectata puternic de fenomenul de imprastiere Doppler. In plus daca la OFDM fiecare
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dintre cele N purtatoare folosite este localizata in frecventa intr-o banda diferita,
lucrurile nu stau la fel in cazul WOFDM. In aceasta situatie, subpurtatoarele de la o
anumita scara vor avea practic exact acelasi spectru de putere, diferenta intre ele
fiind data doar de localizarea lor pe axa timpului, care se regaseste in spectrul de
faza al acestor undisoare. Toate aceste observatii arata ca in cazul undisoarelor,
pozitionarea pe axa frecventelor si forma spectrului acestora nu sunt atat de critice
precum in cazul exponentialelor complexe din OFDM. Prin urmare un efect de tipul
imprastierii Doppler, dat de variabilitatea temporald a canalului, afecteaza mai mult
transmisia multi-purtatoare bazatd pe sinusoide decat aceea bazatd pe undisoare.
Consecinta acestor proprietati se regaseste in mod evident in figura 3.12, unde
Haar-WOFDM, in cel mai defavorabil caz considerat (f,, =0.05) are performante

mai bune decdt OFDM-ul clasic in cel mai favorabil caz (deplasare Doppler foarte

mica, f,, =0.001).

10

107 5
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—+w— 0OFDM, fm=0.005
—7F— :OFDM, fm=0.01

3| —E— :OFDM, fm=0.05
—3%— :Haar WOFDM, fm=0.001,4 iteratii
:Haar WOFDM, fm=0.005, 4 iteratii
—P— :Haar WOFDM, fm=0.01, 4 iteratii
—&O— :Haar WOFDM, fm=0.05, 4 iteratii
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8

10 12 14 16 18 20

Ey/No [dB]

Fig. 3.12: Comparatie intre OFDM si Haar - WOFDM cu 4 iteratii.

Se separd in continuare cele doua cazuri (fading rapid respectiv fading lent)
si se studiazd mai in detaliu in cele ce urmeazd. De data aceasta rezultatele
simularilor sunt redate pentru o altd undisoara, si anume Daubechies-10. Inainte de
a trece la rezultatele propriu-zise, trebuie sa expunem cateva consideratii asupra
termenilor de "fading rapid", respectiv "fading lent", in contextul transmisiilor multi-
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purtatoare. Astfel, clasificarea canalului in cele doud categorii se face, asa cum am
mentionat, in functie de relatia de ordine care existd intre timpul de coerenta al
canalului si durata simbolurilor transmise. Caracteristica intrinseca a modulatiilor
multi-purtatoare este durata mare a simbolurilor: fiecare simbol de date dintre cele
N aduse la intrarea modulatorului IDWT/IFFT contribuie la "compozitia" fiecaruia din
cele N esantioane de la iegire (desi afirmatia trebuie nuantatd in cazul metodei
WOFDM). In acest caz, detectia se face pe baza unui bloc de N esantioane, si in
consecinta, conceptul de "fading rapid/lent" isi redefineste sensul, urmand sa ne
raportam la durata simbolurilor OFDM/WOFDM, si nu la aceea a simbolurilor
"seriale" initiale. In cazul simuladrilor facute in prezenta lucrare, se considera
N=1024. Cel mai simplu mod de a ne raporta la parametrii f,,, si T-este acela in

care consideram ca durata totald a unui simbol transmis este de T=1024Ts, unde Tg
are un dublu inteles: durata unui simbol serial, respectiv pas de esantionare.
Exprimandu-| pe f; din relatia (3.16) in functie de f,, se poate calcula ca, pentru
domeniul de valori ale lui f; luat in considerare (f,, € (0.001,...,0.05)), timpul de

coerenta al canalului se incadreaza in domeniul:
Tc € [84.6Ts, 4230Ts ] (3.26)

Raportdandu-ne la durata unui simbol multi-purtatoare (7=1024T,) , putem
concluziona ca pentru cazurile f,=0.001 si f,,=0.005 ne aflam intr-un scenariu de
fading lent variabil in timp, iar pentru celelalte doua valori sunt indeplinite conditiile
de fading rapid variabil in timp. De exemplu, in cel mai defavorabil caz, timpul de
coerenta al canalului este de peste 10 ori mai mic decat durata simbolului multi-
purtatoare transmis.

Acestea fiind spuse, proprietatea de rezistentd mai mare a metodei WOFDM
fatd de variabilitatea temporald a canalului rdmane validd si este intarita si pentru
alte tipuri de undisoare (Daubechies-10). In figura 3.13 se arata performanta BER a
celor doud metode, cand canalul variaza lent in timp. Doud concluzii pot fi trase din
figura 3.13: WOFDM are o rata a erorii mai mica (aproape 10dB castig la un BER de
0.01) si este mai putin sensibil la deplasarea Doppler. Se vede ca nu exista diferente
semnificative in ceea ce priveste valoarea BER in cazul WOFDM pentru cele doua
deplasari Doppler considerate. In figura 3.14, comportamentul celor doua tehnici
este evaluat pentru valori mai mari ale imprastierii Doppler (cazul de fading rapid
variabil in timp). Castigul WOFDM este chiar mai mare de aceasta data (cca 12 dB la
fn=0.01, pentru un BER de 1.5%). Observatiile de mai sus sunt sprijinite si in acest
caz, cu mentiunea ca de aceasta data se observa o degradare a performantei BER si
la WOFDM, pentru f,,=0.05 fata de cazul f,=0.01.

Din punct de vedere matematic, performantele globale mai bune ale
modulatiei WOFDM fsi gasesc un suport in localizarea timp-frecventa a purtatoarelor
folosite. O comparatie a localizarii timp-frecventd in cazul celor douda metode
considerate va fi facuta in cele ce urmeaza.
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Fig. 3.13: Comparatie intre OFDM si Daubechies-10 WOFDM in conditii de fading lent.
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Fig. 3.14: Comparatie intre OFDM si Daubechies-10 WOFDM in conditii de fading rapid.
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3.3 Localizarea timp-frecventa a bazelor folosite
in modulatiile ortogonale

Tehnicile de transmisie comparate in acest capitol pot fi incadrate in categoria
modulatiilor ortogonale. O asemena abordare presupune "compunerea" semnalului

ce urmeazi a fi transmis, folosind o baz3 ortonormald a spatiului [2(R). Aceast
baza va fi notatd, in cele ce urmeaza, cu {xk(t)}kEZ , iar formula de sinteza a

semnalului este data in relatia (3.19):

s(t) = Zakxk (t) (3.19)
k

Conform relatiei (3.19), fiecare simbol de transmis, a,, va modula o purtatoare
X, (t), care apartine unei baze ortonormale de semnale. In aceasts acceptiune,

termenul "purtatoare" isi generalizeaza intelesul. Daca de obicei asociam acest
termen unui semnal sinusoidal de finaltda frecventa, sau, uneori, unuia
dreptunghiular, de data aceasta ne putem imagina drept purtatoare orice semnale
care constituie o baza ortonormala. In cazul unei transmisii printr-un canal radio,
termenul "purtatoare" folosit in contextul modulatiilor ortogonale nu se mai refera
neaparat la acea unda sinusoidald de inalta frecventd care este modulata cu datele
de transmis. Ea continuda bineinteles sa existe, dar modulatia ortogonalda "multi-
purtdtoare" este realizata in banda de baza, anterior modulatiei clasice, iar
semnalele xj(t) sunt adeseori denumite "subpurtdtoare". O altd deosebire de

nuantd fata de termenii folositi uzual in teoria prelucrarii semnalelor si a
descompunerilor ortonormale este ca, daca intr-o analizd de semnal folosind baze
ortonormale coeficientii a, se calculeazd prin proiectarea semnalului pe baza

ortonormala, intr-o modulatie multi-purtatoare formularea problemei este inversa.
Astfel, coeficientii a, se cunosc, ei fiind de fapt simbolurile de transmis, iar semnalul

rezulta printro operatie de sinteza.

Conform relatiei (3.19), semnalul care este transmis poate fi vazut ca o
suma ponderatd de subpurtatoare ortogonale, "ponderea" fiecarei subpurtatoare in
compozitia semnalului de la iesirea modulatorului fiind un coeficent complex ce
reprezinta de fapt simbolul ce urmeaza a fi transmis. Marele avantaj al unei abordari
multi-purtatoare este robustetea foarte mare a unei asemenea tehnici fatda de
efectele negative pe care le introduce mediul de transmisie, si mai ales fata de
Interferenta Inter-Simbol, robustete datd de catre durata mare a simbolurilor
transmise. Practic, in loc sa se transmita prin forme de unda individulale fiecare
simbol de date ay in parte, mai multe asemenea simboluri se transmit simultan

(sau "in paralel") prin intermediul unei forme de unda compuse, de duratd mai
lungd, si notatd in ecuatia (3.19) cu s(t). In cazul unui canal radio, daca durata
simbolului rezultat este semnificativ mai mare decat imprastierea intarzierilor de
propagare multi-cale, atunci efectul negativ al IIS asupra performantelor transmisiei
va fi mult diminuat.

Asa cum s-a discutat deja in acest capitol, ortogonalitatea purtatoarelor este
foarte importanta. Faptul ca acestea sunt alese dintr-o baza ortonormald, permite ca
descompunerea indicata in relatia (3.19) sa nu fie redundanta si, pe de alta parte,
permite coeficientilor a, sad nu fie corelati, ceea ce coincide cu ce se intdmpla intr-o
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transmisie de date in care simbolurile generate de sursa sunt aleatoare. Tot datorita
ortogonalitatii purtatoarelor, proprietatile de distanta ale schemei de codare nu vor
fi afectate prin procedura de modulare [Flo,Ala,Ber’'95]. Aceasta proprietate este
extrem de importanta pentru canale AWGN, unde performanta unei scheme de
codare depinde in mod direct de distanta Euclidiana dintre cuvintele de cod. Nu in
ultimul rand, ortogonalitatea purtatoarelor permite demodularea corectd a
simbolurilor transmisie. Din punct de vedere matematic, simbolul transmis pe
purtatoarea cu indexul k poate fi regasit prin intermediul unui produs scalar dintre
semnalul receptionat (in mod ideal acelasi cu semnalul emis) si purtatoarea cu
acelasi index, k:

3 = (s(t), X (1) (3.20)
Intr-un canal real ins&, semnalul receptionat nu va fi insd niciodatd identic aceluia
emis. Fenomenele care au loc in cazul transmisiei printr-un canal radio conduc insa
la "dispersia" in timp si frecventd a semnalului. Dispersia in timp a semnalului apare
din pricina selectivitatii in frecventda a canalului radio, iar cea in frecventa este
cauzata de Iimprastierea Doppler. Radacinile fizice ale acestor efecte sunt
propagarea multi-cale pe de o parte, si modificarea parametrilor canalului din pricina
miscarii  emitatorului/receptorului sau a aparitiei temporare a diverse
obiecte/obstacole pe cdile de propagare a undei, pe de altd parte.

Solutia cea mai buna, care poate sa contracareze aceste influente negative,
este, in mod intuitiv, aceea ca subpurtatoarele folosite sa aiba o localizare in timp si
frecventa "adaptata" la cea a canalului insusi. Masurile obiective ale localizarii in
timp, respectiv frecventa pentru un semnal, sunt dispersia in timp, respectiv in
frecventa [Naf,Gor'95].

o0 o0
j £2|x(t)f dt j o2 |X(o)f do
of =2 5i 0f =72 (3.21)
J' Ix(t)f dt J' X(0)f do
—o0 —00

Radacinile patrate ale acestor masuri se numesc duratd, respectiv banda efectiva.
Definirea lor in aceasta maniera foloseste ipoteza simplificatoare ca asa numitul
“centru energetic" al semnalelor respective este 0, atat in timp, cat si in frecventa.
Conform relatiei de incertitudine Heisenberg-Gabor, produsul lor este marginit
inferior [Fla'98]:

(3.22)

1
O't'O'wZE

Semnificatia inecuatiei (3.22) este cd nu existd semnale pentru care localizarea
timp-frecventa sa fie oricat de buna. In general, dacd un semnal este bine localizat
in timp, atunci el este slab localizat in frecventa si viceversa. O valoare mica a
acestui produs ne indica un "compromis" bun in ceea ce priveste localizarea in timp
si In frecventa, a unui semnal. In contextul modulatiilor ortogonale folosite in
transmisia pe canale radio, asa cum s-a expus deja, este important ca purtatoarele
sa fie bine localizate atat in timp, cat si in frecventa.
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3.3.1 Modelarea matematica a modulatiilor ortogonale

in vederea studiului localiz&rii timp-frecventd, este utild o modelare matematicd
precisa a celor doua tipuri de modulatii ortogonale studiate, adica OFDM si WOFDM.
Astfel, presupunand implementarea unei modulatii WOFDM, vom relua relatia (3.6)
intr-o formd mai precisa:

In vederea studiului localizarii timp-frecventa, este utila o modelare
matematica precisa a celor doua tipuri de modulatii ortogonale studiate, adica OFDM
si WOFDM. Astfel, presupunand implementarea unei modulatii WOFDM, vom relua
relatia (3.6) intr-o forma mai precisa:

L 277 2L
S(t) =Y D Wi kvik(t)+ Y ap ke k(t) =
j=1 k=1 k=1 (3.23)
L 277 2J-L '
= Z Z Wi (27t -k2ITg) + Z a, ko(27t—k2LTs)
j=1 k=1 k=1

Reamintim ca, in ecuatia (3.23), J reprezinta numarul maxim de iteratii IDWT (aflat,
in practicd, sub constrangerea numarului de esantioane din secventa de intrare), L
reprezinta numarul de iteratii efectuate, in timp ce cu Ts notam intervalul de timp
asociat transmisiei unui simbol elementar, generat de catre sursa. Pentru
simplitatea expunerii, el poate fi considerat egal cu pasul de esantionare pe care
trebuie sa il folosim in implementarea pe calculator a relatiei (3.23). Practic,
semnalul s(t) reprezinta un singur simbol WOFDM, fiind transmis pentru un interval

de timp egal cu 2J-TS , dupa care incepe transmisia urmatorului simbol, ce

corespunde unui nou bloc de date adus la intrarea modulatorului WOFDM.
In cazul modulatiei OFDM, semnalul generat poate fi scris ca si:

M-1
s(t) = Z Z am, Wmap,nt, (t) (3.24)
m=0neZ
unde elementele bazei ortonormale sunt functiile:
i t
Wrmag,nty = Pty (t-ntg)-elM (3.25)

In relatia precedents, t, este durata unui simbol OFDM, si ea poate fi considerat
egald cu MTs, unde M este numarul de simboluri adus la intrarea modulatorului
(simboluri generate de catre sursa si grupate in prealabil in blocuri de deimensiune
M). Pentru asigurarea ortogonalitatii purtatoarelor, se impune constrangerea
a)o 'to = 27[ .

Semnalulpto(t—nto) reprezinta o poarta dreptunghiulara, de durata t, care

are rolul de a "incadra" din punct de vedere temporal purtatoarele in durata de
emisie a unui simbol OFDM. Aceasta este de fapt una dintre diferentele majore intre
bazele ortogonale folosite in cele doua modulatii comparate: undisoarele din WOFDM
au durata finita si "reglabila" prin intermediul factorului de scara, in timp ce
exponentialele complexe sunt de durata infinita, si devin finite ca si durata in urma
multiplicarii lor cu o "fereastra temporald". Aceste detalii dau de altfel diferentele in
ceea ce priveste localizarea timp-frecventa a semnalelor folosite drept purtdtoare in
modulatiile ortogonale.
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3.3.2 Localizarea timp-frecventa

Conform ecuatiei (3.24), localizarea timp-frecventa a semnalului OFDM depinde de
localizarea bazei ortonormale folosite in acest caz, meo,nto(t) , Si implicit de

fereastra temporala Pt, (t). Modelul descris prin ecuatiile (3.24) si (3.25) intruneste

conditiile teoremei Balian-Low [Ben,Hei,Wal'94]. Interpretarea acestei teoreme in
contextul problemei studiate este urmatoarea:

Orice baz§ ortonormald a L2 (R) de forma celei indicate in relatia (3.25) va avea fie
banda efectiva, fie durata efectivd infinitd, prin urmare valoarea produsului
atz ~a£ va fi infinita.

De obicei, modulatorul OFDM (si implicit relatia (3.24)) este implementat
prin intermediul IDFT, asa cum s-a vazut in paragraful 3.2. In acest caz, se foloseste

de regula o fereastra p(t) dreptunghiulara. Dat fiind ca transformata Fourier a unui

impuls dreptunghiular conduce la un spectru de tip sinus cardinal, care se intinde de
la -0 la +c0 pe axa frecventelor, putem concluziona ca localizarea in frecventa a
functiilor ce compun baza ortogonalad folosita in OFDM este extrem de slaba, sau,

mai precis, 0'{% = (Anexa 2). In consecintd, unul dintre dezavantajele majore ale

tehnicii OFDM este localizarea slabd in frecventd a semnalului. In practics, aceast
dezavantaj se regaseste in principal prin aceea ca lobii spectrali laterali (din afara
benzii de interes) prezinta atenuari insuficient de mari, putand astfel produce
interferente in benzile adiacente. Tot localizarea slaba in frecventa este una dintre
cauzele pentru care tehnica OFDM este sensibila la variabilitatea in timp a canalului,
legata direct de deplasarea Doppler.

In conformitate cu relatia (3.23), localizarea timp-frecventd a semnalului
WOFDM depinde de valorile benzii, respectiv duratei efective a semnalelor ce

compun baza ortogonald, adica {y/]-,k(t)} , respectiv {(pL/k(f)}. In cele ce urmeaza,

pentru simplificarea demonstratiilor, vom folosi o notatie identica pentru functiile de
scara si undisoare, si anume aj(t), Jj reprezenténd indicele de scara. In problema

studiata, parametrul de translatie, k, nu este important, el neinfluentand in vreun fel
banda sau durata efectiva a semnalului.

In ceea ce priveste localizarea purtatoarelor undisoare din WOFDM, poate fi
aratat prin calcul direct (Anexa 2) ca localizarea timp-frecventa a oricarei undisoare
a j este identicd localizarii undisoarei mamd. Acest lucru se intampla deoarece:

ajatz =227 aatz Si ajag =27 a0£ (3.26)
Reiese clar din relatia (3.26), ca localizarea timp-frecventa nu depinde de scara:
ajo-tz'ajo-i = aotz'ao-é (3.27)

Relatia (3.27) este una intuitiva. Astfel, cresterea indexului de scara j conduce la
undisoare care sunt din ce in ce mai dilatate in timp. Data fiind dualitatea domeniilor
timp si frecventd, aceasta se regdseste si intr-o "concentrare" corespunzatoare a
spectrului. Tot referitor la relatia (3.27), ea este deosebit de utild, intrucat ne arata
ca studiul localizarii timp-frecventa a undisoarelor si functiilor de scara folosite in
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WOFDM poate fi facut independent de scara de transmisie, in ciuda faptului ca, asa

cum reiese din relatia (3.23), aceasta tehnica realizeaza transmisia pe scari multiple.

Dincolo de aceste considerente generale, se impune precizarea ca realizarea
unui calcul numeric precis al produsului -a0'£ nu este o sarcina simpla.
Principala dificultate intalnita o constituie aceea cd, in majoritatea cazurilor, nu
cunoastem expresia analitica a undisoarelor, repectiv functiilor de scara folosite in
WOFDM. In toate simularile ale caror rezultate sunt comentate in acest capitol, dar
si in cele viitoare, s-au folosit cu precadere undisoare din familia Daubechies, dar si
alte undisoare (Symmlet, Coiflet etc). Punctul comun al acestora este acela ca, in
ciuda faptului ca nu cunoastem expresia analitica a undisoarelor respective, putem
folosi algoritmul lui Mallat si filtre cu coeficienti cunoscuti pentru calcului IDWT.

In ciuda impedimentului amintit, abordarea noastra va pleca de la doua
cazuri particulare si va generaliza rezultatele obtinute, speculand faptul ca dorim
mai degraba o comparatie a localizarii timp-frecventa a celor doua modulatii
ortogonale (OFDM si WOFDM), decat un calcul numeric exact al produsului

of

aUtZ . ao-i pentru fiecare undisoara in parte.

Analiza noastra se va concentra in cele ce urmeaza asupra undisoarelor din
familia Daubechies. Vom incepe cu undisoara Haar, care este uneori denumita in
literatura Daubechies-2. Undisoara Haar poate fi asadar vazuta ca un caz particular
de undisoara Daubechies, avand un singur moment nul. Pentru aceasta undisoara se
cunoaste expresia analitica atat a functiei de scara, cat si a undisoarei-mama:

1,te[0,1/2)
-1,te[1/2,1)

Aplicand asupra acestei undisoare relatiile (3.21), se pot obtine, prin calcul direct
(Anexa 2), evaluari numerice ale localizarii in timp, repectiv in frecventa (tabel 3.2).
Rezultatele redate in tabel pentru undisoara Haar sunt departe de a surprinde. Se
stie ca aceasta undisoara este foarte bine localizata in timp (fapt ce reiese si din
formulele (3.28)), avand un suport compact si o forma rectangulara. Aceasta forma
rectangularéa de duratd finita ne conduce imediat si inspre ideea ca suportul in
frecventa al undisoarei Haar este infinit, ceea ce afecteaza in mod decisiv localizarea
timp-frecventd, care va fi slaba. Cantitativ, putem afirma ca produsul dintre banda
si durata efectiva a undisoarei Haar este infinit. Rezultatul este identic celui obtinut
pentru OFDM, insa motivul este unul complementar: de data aceasta nu localizarea
in timp, ci aceea in frecventd este dezavantajul major al "purtatoarei".

Un exemplu de la polul opus este dat prin undisoara de tip sinus cardinal
[Mal'09]:

o (t) = o(t) —o(t - 1)si yy(t) = (3.28)

o (t) = %sinc%t si y o (t) = Sn2rt - sinzt (3.29)
it

Undisoara sinus cardinal are un numadr infinit de momente nule, si intindere infinita
pe axa timpului. In domeniul frecventa, ea are spectrul corespunzator unui filtru
trece-banda ideal, iar functia de scara corespunde unui filtru trece-jos ideal. Date
fiind aceste consideratii, rezultatele din tabelul 3.2 pentru undisoara sinus cardinal
(calculul complet in Anexa 2) sunt cele asteptate: localizarea timp-frecventa este
infinita, din cauza intinderii infinite pe axa timpului si in ciuda faptului ca localizarea
in frecventa este foarte buna.
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Duratd . . . . . .
] . Banda efectiva Durata efectiva | Banda efectiva
Tipul efectiva o ) ) . )
] ) o a functiei de a undisoarei a undisoarei
undisoarei | a functiei de . . .
. scara mama mama
scara
H2 1 H 2 H2 1 H_ 2 _
Haar 0%t = E 0T =® wOt = E wOm =®
3 3
: sc_2 _ sc 2 7« sc 2 _ sc 2 1l4r
Sinc Ot =@ 0% =15 o0t = Voo =3

Tabel 3.2: Localizarea timp frecventa a undisoarelor Haar si sinus cardinal.

Functiile pentru care s-au calculat banda si durata efectiva (tabelul 3.2) pot fi privite
ca si cazuri extreme ale unui sir de functii de scara, respectiv undisoara-mama din
familia Daubechies. Functiile ce compun sirul au o localizare temporald mai slaba
decat Haar, si localizare in frecventa mai slaba decat aceea a undisoarei sinus
cardinal, dar conduc totusi la un compromis mai bun al localizarii timp-frecventa,
intrucat produsul dintre banda si durata lor efectiva are valori finite. Aceasta din
urma afirmatie va fi demonstrata in cele ce urmeaza, pentru undisoarele din familia
Daubechies [Olt,Isa'09].

Sa consideram asadar undisoarele si functile de scara din familia
Daubechies [Dau'92]. Acestea pot fi privite ca un sir de functii, indexat dupa
numarul de momente nule N, index care, asa cum s-a vézyt, este egal cu 1 pentru
undisoara Haar si cu o pentru undisoara sinus cardinal. In literatura [Mal'09], se
dau in general filtrele care corespund implementarii transformarii wavelet pentru
undisoare Daubechies cu pana la 10 momente nule. Toate undisoarele din acest sir
(mai putin sinus cardinal) au suport temporal compact, notat in cele ce urmeaza

prin intervalul [mN,MN] , iar durata lor este direct proportionala cu N, acesta fiind si

motivul pentru care suportul lor depinde de indicele N. Prin urmare, durata lor
efectiva este marginita superior, asa cum rezulta din relatia (3.30):

N _2 " 2 2 2 " 2 My — mpy 2
wparf = _[ t NaDau(t)dt<maX{NaDau (t)} j t dt:%-max{,va[)au (t)} (3.30)
my my

Relatia (3.30) ne arata practic ca, pentru toate undisoarele si functiile de scara din
familia Daubechies, durata efectiva este finitd, si ne d@ o margine superioara a
acestei durate.
Functiile studiate aici au o proprietate remarcabila [Att,Pas,Isa'07]:

lim yapay (t) = ase (t) (3.31)

N—oo
Relatia (3.31) intareste ideea ca undisoarele din familia Daubechies pot fi privite ca
un sir de functii indexat dupa N, care are drept limita cand N — « undisoara sinus
cardinal. Aceasta proprietate este utild si in calcularea benzii efective a acestor
undisoare. Astfel, putem scrie ca:

" 2 " 2
lim ’0\165 = lim wZ‘S{NaDau (t)}(a))‘ do = I wz‘S{asc (t)} (w)‘ do = 5050'5 (3.32)

N—o0 N—o
—0 —©
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Notatia Jindica transformarea Fourier a semnalului. Din relatia (3.32), putem trage
o concluzie foarte importanta: sirul benzilor efective ale undisoarelor din familia
Daubechies descreste monoton cu N si are limitd finita, datd de banda efectiva a
undisoarei sinus cardinal. In consecinta, sirul este marginit superior, adica toate
benzile efective asociate sirului sunt finite.

Sintetizand cele spuse mai sus, s-a subliniat in acest paragraf ca duratele
efective ale undisoarelor din familia Daubechies sunt finite (si am calculat si o
margine superioara acestei durate), si, pe de altd parte s-a demonstrat ca si benzile
efective ale acestora sunt finite. Prin urmare, produsul aaf~aa£ este finit,
indiferent la care undisoara din familia Daubechies ne referim. Putem afirma in
consecinta, ca localizarea bazei ortogonale folositd in WOFDM (atunci cénd
undisoarele sunt din familia Daubechies) este superioara aceleia din OFDM.
Consecintele practice ale unei asemena afirmatii se vor vedea in capitolele 4 si 5.

3.3.3 Simularea numerica a calculului localizarii timp-frecventa
pentru undisoarele din familia Daubechies

Asa cum s-a discutat in paragraful precedent, un calcul analitic al valorii
benzii si duratei efective a unei undisoare este dificil, necunoscandu-se expresiile
matematice asociate undisoarelor mama si functiilor de scara. Pentru
implementarea Transformarii Wavelet Discrete (atdt directa cat si inversa), se
foloseste algoritmul Iui Mallat [Mal'09]. Utilizand biblioteca gratuita de functii
Wavelab care ruleaza sub Matlab [Buc,Don'05], se pot genera forme de unda care
sa simuleze undisoare din diverse familii. Pentru aceasta, la intrarea algoritmului de
calcul IDWT se aduce un impuls unitar, iar iesirea va fi ori undisoara mama, ori
functia de scara consideratad, in functie de pozitia in vectorul de intrare a impulsului
unitar (daca el este "vazut" de algoritmul de calcul ca si coeficient de aproximare
sau de detaliu). Odata generate formele de unda, banda si durata efectiva se
aproximeaza prin intermediul unui calcul numeric, in care integralele din ecuatia
(3.21) sunt aproximate prin sume. Deoarece se considera pasul de esantionare
Ts =1, suportul de frecventa pentru transformatele Fourier ale undisoarelor va fi

(-0.5, 0.5). Valorile calculate pentru banda si durata efectiva vor fi normate prin
maximele lor, astfel incat, in cele din urma, atat o; cat si o, vor avea valori

subunitare. Rezultatele obtinute folosind procedura descrisa mai sus sunt redate in
figurile (3.15-3.17). Astfel, in figura 3.15 a) avem durata efectiva a undisoarelor
Daubechies, iar in 3.15 b) se reprezintd aceeasi marime, pentru functiile de scara.
Se observa, asa cum era de asteptat, o crestere monotona a duratei efective, a
carei valoare maxima se atinge pentru undisoara Daubechies-20, care are 10
momente nule. Variatia cu numarul de momente nule a duratei efective este destul
de rapida. Astfel, durata efectiva a undisoarei-mama Daubechies-20 este de 6.66 de
ori mai mare decéat aceea a l;mdisoarei Daubechies-4, iar in cazul functiilor de scar3,
acest raport este de 3.23. Insemnatatea observatiilor precedente se va vedea in
capitolul viitor, unde se studiaza in detaliu transmisia WOFDM prin canale cu fading
plat, dar variabile in timp. Practic, cresterea duratei efective a undisoarelor
"purtatoare” va influenta negativ performata BER, intrucat undisoarele cu durata
efectiva mare sunt mai puternic afectate de timpul de coerenta al canalului. In
figura 3.16 se arata banda efectiva pentru undisoarele si functiile de scara
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Fig. 3.15: Durata efectiva a undisoarelor (a) si a functiilor de scara (b)
din familia Daubechies. Valorile sunt normate la unitate.
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Fig. 3.16: Durata efectiva a undisoarelor (a) si a functiilor de scara (b) din familia
Daubechies. Valorile sunt normate la unitate.
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Daubechies. Se observa din nou o evolutie monotond, de data aceasta
descrescatoare, in raport cu numarul de momente nule, N. Acest lucru este normal,
intrucat undisoarele bine localizate in timp (N mic) sunt slab localizate in frecventa,
si viceversa. De data aceasta, "viteza" de variatie a benzii efective este mai mica
decét in cazul duratei efective. Intuitiv, acest lucru este explicabil prin aceea ca, asa
cum s-a discutat in acest paragraf, localizarea in frecventd devine foarte buna abia
atunci cand numarul de momente nule tinde la infinit, adica pentru undisoara de tip
sinus cardinal. Numeric, putem spune cd banda efectivd a undisoarei Daubechies-20
este de 1.28 ori mai mica decat aceea a undisoarei Daubechies-4. In cazul functiilor
de scara, acest raport este de 1.47. Din nou, importanta acestui tip de evolutie va fi
pusa in evidenta intr-un capitol viitor (cap. V), unde se va vedea ca o banda efectiva
mai mica a undisoarelor va fi o premiza favorabilda in cazul canalelor selective in
frecventa

Dat fiind faptul ca, in gama studiata (referindu-ne aici la parametrul N),
ritmul de crestere a duratei efective este clar superior aceluia de descrestere a
benzii efective, prima masura isi va pune in mod decisiv amprenta asupra
"compromisului" de localizare timp-frecventa. Asadar, in figura 3.17, produsul dintre
banda si durata efectiva va fi monoton crescator cu N.
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Fig. 3.17: Localizarea timp-frecventa (produsul 6.0,) a undisoarelor (a) si a functiilor de scara (b)
din familia Daubechies.
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3.4 Transmisii multi-purtatoare asociate cu turbo-coduri

in orice sistem de transmisie intalnit in practicd, datele se codeazd inainte de a fi
transmise prin canal. Acest lucru permite receptorului sa detecteze si sa corecteze
erorile pe care mediul de transmisie le introduce, si permite reducerea BER pana la
valori acceptabile pentru un sistem de transmisie. Unul dintre cele mai puternice
instrumente de codare folosit actualmente este constituit de turbo-coduri
[Ber,Gla’93]. Acestea sunt utilizate la scara larga in sistemele de transmisie prin
satelit, in sistemele de comunicatii celulare (de ex. Wideband Code Division Multiple
Acces), etc. O versiune de turbo cod o constituie turbo-codurile multi-binare
[Dou,Ber'05], care sunt construite prin concatenarea paralelda a doua coduri
convolutionale binare recursive (Recursive Systematic Convolutional, RSC) bazate
pe registre liniare de deplasare cu reactie cu intrari multiple (r intrari). Si aceste
turbo-coduri duo-binare si-au gasit o gama mare de aplicabilitate, ele fiind folosite
in sistemul DVB precum si in standardul IEEE 802.16 pentru tehnologia WiMAX.

In timp ce pentru versiunea turbo-codatda a OFDM existda numeroase
referinte bibliografice [Bur,Whi’99, Bah,Sal’02], combinatia dintre OFDM si turbo-
coduri fiind folosita la scara larga, o asociere a turbo-codurilor cu tehnica WOFDM nu
este extensiv prezentata in literatura. Acolo unde exista [Zha,Zha'03], rezultatele
obtinute sunt promitatoare si ne arata ca o asemenea asociere trebuie studiatda mai
in detaliu. Prin urmare, plecand de la schema din figura 2.13, se adauga in lantul de
transmisie un bloc care realizeazd codarea, respectiv decodarea semnalului. Lantul
de transmisie pe baza caruia se efectueaza simuldrile ale caror rezultate vor fi
discutate in continuare este ilustrat in fig. 3.18.

AN A
DWT/ | |Decodare / [aL,k,wj k]

[aLk ,Wikl| Codare / IDWT/ |
e~ |modulare || IDFT ? @T DFT demodulare

ray[n] z[n]

Fig. 3.18: Implementarea modulatiei WOFDM asociatd cu turbo-codul duo-binar.

Parametrii utilizati pentru realizarea simularilor sunt sintetizati in tabelul 3.3. Astfel,
datele de transmis, generate de catre o sursa aleatoare, vor fi trecute prin blocul de
codare, si apoi mapate pe simboluri complexe, conform constelatiei de modulare
alese. Intrucat in simulari se lucreaza cu o modulatie BPSK, sirul binar de la iesirea
codorului este transformat intr-o succesiune de simboluri bipolare echiprobabile.
Modularea este facuta cu ajutorul blocului IDWT, sau IDFT in cazul in care se
doreste simularea transmisiei OFDM. Datele sunt apoi trecute prin canal (efectul
multiplicativ dat de variabila distribuitd Rayleigh, si cel aditiv dat de catre zgomotul
alb). La receptor sunt realizate operatiile complementare: decodare si demodulare.
De notat cd decodorul lucreaza cu o intrare “soft", adica la intrarea sa nu sunt aduse
valori binare sau bipolare (de ex. +1 si -1), ci valori "analogice" ale esantioanelor
sosite la receptie, alterate de trecerea prin canal, asupra carora nu s-a luat in
prealabil o decizie de tip binar. Decodorul incorporeaza un detector, care, dupa
efectuarea unui anumit numar de iteratii ale algoritmului de decodare va lua decizia
asupra simbolului transmis. In cele din urma, pentru evaluarea erorii, se folosesc
masurile clasice, adica BER si FER.
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Parametru Varianta aleasa
Configuratia Paralel

turbo-codului

Codul Cod RSC cu memorie 3
component

Rata codului 1/2

Puncturare NU

Modulare BPSK

Sisteme OFDM cu iesire reald

WOFDM, o iteratie, cu
undisoarele mama Haar,
Daubechies-12, Symmlet-6,
Coiflet-3

N=1024 purtatoare

Canal Fading plat, distribuit
Rayleigh
fm=0.05

Interleaver S-interleaver, S=9

Lungimea 2 x 256 = 512 biti

blocului de date

codat

Algoritm de| MaxLogMAP

decodare

Numarul de | 15 iteratii cu un criteriu de

iteratii oprire bazat pe distributia
APP (A Posteriori
Probability).

Numar de blocuri | Invers proportional cu

transmise logaritmul erorii

Tabel 3.3: Parametrii folositi pentru simularea transmisiei WOFDM codate.

Simuldrile transmisiei multi-purtatoare turbo-codate au urmat doua directii: in
primul rédnd s-a dorit re-evaluarea comparatiei dintre performantele OFDM si
WOFDM, de data aceasta prin prisma codarii, iar in cel de al doilea rand s-a dorit a
se vedea dacd, si in ce mdsura, exista diferente intre performantele BER obtinute
prin folosirea unor undisoare diferite. In primul set de simulari, s-a considerat cazul
mai simplu, al unui canal AWGN, in care singurul efect ce afecteaza semnalul
transmis este un zgomot alb, aditiv.

Rezultatele obtinute (fig. 3.19) confirma concluziile rezultate in cazul
transmisiei necodate, si anume cd, pentru transmisia in canale AWGN, nu exista
diferente n ceea ce priveste performanta celor doua metode comparate
[Olt,Kov,Balt,Cam’08].

Performanta BER pentru toate sistemele testate (descrise in tabelul 3.3), in
cazul unui canal cu fading plat de tip Rayleigh, este ilustrata in figura 3.19. Din
figura 3.19 se desprind doua concluzii. In primul rédnd, toate versiunile de WOFDM
conduc la performante mai bune decat in cazul OFDM, castigul fiind de aproximativ
0.3 dB, pentru un BER de 0.0002. A doua observatie este ca nu exista diferente
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BER

SNR

Fig. 3.19: Performanta BER a transmisiilor WOFDM/OFDM codate cu un turbo-cod multi-binar,
in canale AWGN.

Fig. 3.20: Performanta BER a transmisiilor WOFDM/OFDM codate cu un turbo-cod multi-binar,
in canale cu fading plat.
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semnificative in ceea ce priveste performanta BER a diverselor versiuni de WOFDM
(care folosesc diverse undisoare mama). Aceste concluzii sunt verificate si din
punctul de vedere al ratei erorii pe cadru, ilustrata in figura 3.21. De data aceasta,
diferenta intre OFDM si WOFDM este mai redusa. Se observa si in acest caz
suprapunerea curbelor de performanta corespunzatoare diverselor versiuni de
WOFDM.

Ca o remarca generald se poate observa ca, asa cum era de asteptat,
introducerea turbo-codurilor in lantul de transmisie permite obtinerea unor castiguri
extrem de importante, de ordinul zecilor de dB, comparativ cu transmisia necodata.

FER

1.5 2 245 3 3.4 4 4.4 5 5.5

Fig. 3.21: Performanta FER a transmisiei WOFDM/OFDM codate cu un turbo-cod multi-binar,
in canale cu fading plat.
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4. STUDIUL PERFORMANTELOR WOFDM
IN CANALE CU FADING PLAT

Daca pana acum am privit comparativ transmisia OFDM clasica si cea bazata
pe undisoare, in acest capitol se va realiza o analizd mai amanuntitd a tehnicii
WOFDM. Din motive deja conturate, care vor deveni si mai clare in cele ce urmeaz3,
o analiza pertinentd a performantelor WOFDM poate fi facutd identificand doua
cazuri diferite: canale cu fading plat, respectiv cu fading selectiv in frecventa. In
acest capitol ne vom referi la primul caz.

Asa cum s-a explicat in capitolul anterior, modulatorul si demodulatorul din
WOFDM se bazeazd pe calculul transformarii wavelet discrete, folosindu-se
algoritmul lui Mallat. Exista doi parametri care trebuie luati in considerare in acest
calcul: undisoara mama folosita (care se regaseste direct in coeficientii filtrelor g si
h, fig. 2.4) si numarul de iteratii al transformatei. S-a explicat ca, din considerente
practice, acest numdr de iteratii este limitat la valoarea J =log, N .

Se studiaza experimental, in cele ce urmeaza, care este influenta acestor
parametri in cazul transmisiei WOFDM prin canale cu fading plat, variabile in timp.

4.1 Alegerea undisoarelor folosite ca si purtatoare in WOFDM

Vom fincepe cu influenta undisoarei mama folosite in calculul DWT asupra
performantelor BER ale transmisiei. Exista cateva familii de undisoare bine-
cunoscute si utilizate adesea pentru calculul DWT [Mal'09]. Ne putem referi aici la
undisoarele Haar, Daubechies, Coiflet si Symmlet. Toate aceste undisoare au
avantajul ca filtrele digitale cu ajutorul carora se implementeaza algoritmul lui Mallat
sunt cunoscute. In simulari s-a folosit din nou bibioteca de functii Wavelab, sub
mediul de programare Matlab [Buc,Don’05], unde se definesc aceste filtre si exista
functii de calcul direct al DWT si IDWT cu ajutorul lor. Pentru toate aceste undisoare
mai existd un parametru de luat in calcul, si anume numdrul de momente nule al
undisoarei mama. In principiu, cu cat acest numar este mai mare cu atat undisoara
mama va fi mai intinsd in timp si mai concentratd in frecvents. In prezenta lucrare
s-au efectuat simulari pentru cateva tipuri de undisoare si pentru o gama larga de
optiuni in ceea ce priveste numarul de momente nenule al fiecareia. Pentru a avea o
imagine globala a simuldrilor efectuate, parametrii implicati sunt ilustrati in tabelul
4.1. Parametrul numeric care insoteste numele undisoarelor este legat de numarul
de momente nule, nefiind insd exact valoarea acestuia. Semnificatia in fiecare caz
este explicata in documentele descriptive ale bibliotecii de functii Wavelab, fiind insa
suficient s3 amintim ca intre numarul de momente nule al undigoarelor si acest
parametru exista o relatie de direct-proportionalitate. In contextul rezultatelor care
urmeazd, prezinta interes relatia dintre parametrul p si suportul temporal al
undisoarei. Desi nu exista o relatie care sa le lege direct, Mallat [Mal’09] afirma ca
pentru undisoarele ortogonale cu p momente nule, suportul temporal al acestora
este de cel putin 2p-1.
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PARAMETRI DE SIMULARE

Emitator
Parametru Implementare Observatii
Simboluri transmise +1si-1

(echiprobabil).

Dimensiunea blocului N=1024 Coincide cu numarul de
subpurtatoare.
Numar de blocuri Np=10000
transmise
Modulator IDWT Foloseste algoritmul Iui Mallat.
Undisoara mama Haar, Indexul ce urmeaza undisoara
Daubechies- este legat de numarul de

4,8,12,16 si 20,
Coiflet- 1,2, 3,
45si5,
Symmlet- 4, 6,
8,10

momente nule.

Numar de iteratii al n=1, 4 Prin natura implementarii, n;; este

transformarii identic cu numarul de scari pe
care se face transmisia.

Canal
Parametru Implementare Observatii

Eun/Ng Intre 0 si 20 dB | In cazul asocierii cu turbo-
codurile, domeniul este de la 0 la
2 dB

Tip fading Plat, variabil in Toate copiile semnalului ajung la

timp

receptor pe durata unui simbol.

Deplasare Doppler
normalizatd maxima

fm= 0.005, 0.05

Timpul de coerenta
Tc € [84.6Tg, 846Tg]

Receptor
Parametru Implementare Observatii
Demodulator DWT
Detectie Comparare cu

pragul.

Tabel 4.1: Parametrii de simulare a transmisiei WOFDM in canale cu fading plat.

Se spune ca o undisoara w(t)are p momente nule daca ea satisface conditia:

o0

.[ tKy(t)dt =0, pentru O<k<p (4.1)

—00
Se va trece in continuare la ilustrarea rezultatelor de simulare obtinute si la discutii
pe marginea acestora. Primul obiectiv al simularilor este acela de a determina gradul
de relevanta al tipului de undisoara mama ales pentru transmisie. Se alege in acest
scop cate o undisoard mama din fiecare familie listata in tabelul 4.1 si se calculeaza
performanta BER a transmisiei. In primele experimente, in modulator si
demodulator se realizeazd o singura iteratie a algoritmului de calcul al IDWT.
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4.1 - Alegerea undisoarelor folosite ca purtatoare in WOFDM 80

Rezultatele sunt prezentate in figurile 4.1 si 4.2, pentru doud valori diferite ale
deplasarii Doppler maxime.

Cele doua figuri ne arata tipare de comportament diferite pentru cele doua
cazuri considerate. Astfel, in cazul variatiei mai rapide a canalului (f,, =0.05, fig.

4.1), cel mai bun rezultat este cel obtinut atunci cdnd se foloseste undisoara Haar,
urmat de undisoarele Coiflet si Symmlet (rezultate similare), iar rezultatul cel mai
slab se obtine pentru undisoara Daubechies-12. Se vede ca diferentierea
performantelor poate fi pusa in evidenta doar la valori mari ale raportului semnal pe
zgomot (E, / Ng >10dB ), adica acolo unde se presupune cd principala sursd a

erorilor o constituie variatia in timp a canalului, masurata prin valoarea maxima a
deplasarii Doppler. Castigul oferit de undisoara Haar fata de Daubechies 12 este de
peste 3dB, la o rata a erorii de 0.5% . Ipoteza pe care o avansam in aceasta directie
este aceea ca, avand suportul temporal cel mai compact, undisoara Haar este si cea
mai rezistenta la variabilitatea in timp a canalului.

0
el e e e e S a————y
LCCCoCCCCLIIIiIioIyioiooooo]——:Haar ]
77777 T S |
| 4

o ___4____4____i____L___]—e—:Daubechies-12
St - —HB—: Symmlet-6 ]
Tcomammoammmobe o ook - - —— Coiflet-3 ]

BER

Fig.4.1: Performantele WOFDM cu diverse undisoare mama, o singura iteratie IDWT si f,,=0.05.

Pe de altd parte, dacd avem un canal ce variaza lent in timp (de 10 ori mai
lent in exemplul considerat, fig. 4.2), ne apropiem deja de cazul unui canal AWGN.
Astfel, performantele obtinute sunt identice pentru toate undisoarele testate. Sa ne
amintim ca in exemplele considerate, transmisia s-a facut pe o singura scara, iar
durata simbolurilor ( 2Tg ) este mult mai mica decat timpul de coerenta al canalului.
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Fig.4.2: Performantele WOFDM cu diverse undisoare mama, o iteratie IDWT si f,,=0.005.

4.1.1 Explicarea rezultatului superior al undisoarei Haar

Pentru a da o explicatie rezultatului superior al undisoarei Haar, in raport cu toate
celelalte undisoare testate, ne vom referi la un scenariu simplu, in care modulatorul
IDWT este implementat folosind o singura iteratie a algoritmului lui Mallat.
Particularizdnd figura 2.5 (pentru o singura iteratie), obtinem schema de
implementare a modulatorului din fig. 4.3.

— adz gl[n]
Xx[n] ( )
‘ §—>S[n]

L q @ hy[n]

Fig. 4.3: Implementarea modulatorului IDWT cu o singura iteratie.

Daca prespunem ca semnalul de intrare x[n] are N esantioane, atunci prima
jumatate a lor vor constitui coeficientii de aproximare (notati cua; ), iar cea de a
doua jumatate pot fi interpretati ca si coeficienti de detaliu ( d; ). Pentru

simplificarea notatiilor vom renunta in cele ce urmeaza la indicele 1, omisiune
posibild intrucdt avem o singurd iteratie a algoritmului. In acest caz, gq[n] si h{[n]
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4.1 - Alegerea undisoarelor folosite ca purtatoare in WOFDM 82

vor fi raspunsurile la impuls ale filtrelor de sinteza, primul fiind un filtru trece-jos, iar
cel de al doilea un filtru trece sus. Aceste raspunsuri sunt:

1 1
n] =—Jd[n]+—J[n-1
1 1
h[n] = —=4d[n] -—
Tindnd cont de supraesantionarea cu 2 la care sunt supusi coeficientii de detaliu d si
cei de aproximare a, se poate exprima semnalul transmis s[n] folosind formula:

(4.2)
s[n-1]

- (2] o[2] o2 o[- f&ﬂﬂ [ HJD m @

Dacd ne referim acum la functionarea demodulatorului, rolul acestuia este de a
identifica corect secventa de coeficienti de aproximare, respectiv de detaliu.
Demodulatorul este bazat pe transformarea directd, DWT. Aceasta consta de fapt in
filtrarea semnalului receptionat, r[n], folosind de data aceasta filtrele de analiza,
avand raspunsurile la impuls g, respectiv h. Modul in care ele actioneaza se
intrevede foarte simplu si din relatia 4.3. Dacd se considera canalul ideal, atunci
semnalul ajuns la demodulator, r[n] va fi identic cu acela emis in canal, s[n]. Luand
acum doud simboluri succesive receptionate, r[2k] si r[2k+1], si tindnd cont de

scalarea cu 1/ /2 introdus3 de filtrele din receptor, se observd din (4.3) c:
r[2k] +r[2k + 1] = a[k]
r[2k] -r[2k +1] = d[k]

Prin urmare, printr-o simpla scadere, respectiv, adunare a doud esantioane
succesive sosite la receptie se pot identifica corect simbolurile transmise, adica
detaliile si aproximarile ce compun vectorul de date initial, x[n]. Reformuland ideea
precedentd, in ciuda faptului cd este vorba despre o modulatie multi-purtdtoare,
fiecare simbol de la receptie depinde doar de doua simboluri seriale emise. La nivel
intuitiv, observatia precedentda ne permite deja sa concluzionam ca, in aceasta
situatie, variabilitatea in timp a canalului nu va avea un efect puternic asupra
performantelor transmisiei. O analiza mai riguroasa va fi facuta in cele ce urmeaza.
Trecand la scenariul de simulare ales, sa ne amintim ca semnalul r[n] ajuns la
receptor este distorsionat atdt de secventa distribuita Rayleigh (ray[n]) cat si de
zgomotul aditiv z[n]:

(4.4)

r[n] =s[n]-ray[n] + z[n] (4.5)
Intrucat scopul nostru este sa ardtdim cd undisoara Haar este mai rezistentd la
imprastierea Doppler indusa de caracterul variant in timp al canalului (si simulata
prin intermediul secventei ray[n]), vom neglija in cele ce urmeaza efectul
zgomotului aditiv, si vom considera ca singurul efect de distorsiune asupra
semnalului util este indus de catre ray[n]. Considerand acum doud simboluri
succesive, la fel ca in relatia 4.4, o estimatd a simbolului emis agg [k] poate fi

facuta pe baza relatiei:

ag[k] =s[2k] -ray[2k] + s[2k + 1] - ray [ 2k + 1] (4.6)
Raportandu-ne la tipul de transmisie utilizata, sa remarcam ca o decizie asupra
simbolului a[k] poate fi luatd pe baza semnului esantionului ay[Kk] :
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(k) = 1,daca ag[k] =0
Gest ) =11 daca ag[k] <0
Probabilitatea de eroare este:
Pe = P(agst [K]1 = a[k]) = P(aggt [k]1 = 1] a[k] = -1) + P(agg¢ [k]1 = -1] a[k] = 1) (4.8)
Luand acum unul dintre cei doi termeni care compun membrul drept al ecuatiei
precedente, si tindnd cont de relatia (4.2), putem reformula astfel:

P(aest[K] = -1lalk] = 1) =P(ag[k] <Ol a[k] =1) =

—a[k]éd[k] —a[k]\/_zd[k] ray[2k + 1] < 0] a[k] = 1) (4.9)

Reamintim ca ray[k] este o secventa distribuita Rayleigh si ca, asa cum ne arata
functia densitate de probabilitate redatd in figura 3.10, esantioanele acestei
secvente pot lua doar valori pozitive. Sa consideram in continuare ca d[k]=1. In
acesta situatie, probabilitatea din ecuatia 4.9 se poate scrie:

P, = P(J2ray[2k] < 0) (4.10)
Ori, aceasta probabilitate este nula. Daca d[k]=-1, revenim la exact acelasi gen de
problema. Concluzionam in acest context ca probabilitatea ca demodulatorul sa
conduca la o decizie incorectd in cazul transmisiei unui simbol de "1" este zero.
Reamintim cd se pleaca de la ipoteza ca singurul efect de distorsiune asupra
semnalului util este dat de catre secventa distribuita Rayleigh, si ignoram prezenta
zgomotului alb.

Catre exact acelasi tip de rationament ne conduce si scenariul in care se
presupune transmisia unui simbol negativ (a[k]=-1). In aceasta situatie, concluzia
importanta la care se ajunge este ca, daca am presupune un canal fara zgomot
aditiv, fadingul variabil in timp nu introduce erori, indiferent cat de mare este
imprastierea Doppler, atunci cand se foloseste undisoara Haar si o singura iteratie a
transformatei. Concluzia teoretica este sprijinita de simulari, care ne arata ca BER=0,
in cazul mentionat (fig. 4.4).

In cazurile practice vom avea mereu un zgomot aditiv care perturba
semnalul. Totusi, rezultatul precedent ne aratd ca undisoara Haar, folosité intr-o
modulatie WOFDM este foarte rezistenta la erorile pe care le introduce variabilitatea
in timp a canalului. Comparativ cu celelate undisoare, pentru care se raporteaza
rezultate in figurile 4.1 si 4.2, sa notam ca filtrele folosite in implementare au nu
mai putin de 18 coeficienti nenuli in cazul Coiflet si 12 coeficienti nenuli pentru
celelate undisoare. Aceasta inseamna ca fiecare simbol receptionat va depinde de un
numar mult mai mare de simboluri consecutive, context in care probabilitatea de
eroare creste. Pentru a avea o imagine globalda, sa observam ca fiecare esantion
emis in canal este o suma ponderata de coeficienti de aproximare si detaliu, din
vectorul de date de la intrare. Pe de alta parte, trecerea prin demodulatorul DWT
reconstituie acesti coeficienti printr-o suma ponderata de esantioane din semnalul
de la intrare. O eroare se produce atunci cand semnul acestei sume este diferit de
cel pe care ar trebui sa il "impunad" simbolurile de intrare (coeficienti de aproximare
si detaliu). In cazul transformarii Haar este vorba despre doar douad esantioane
consecutive, dar numarul acesta este cu mult mai mare in cazul tuturor celorlalte
undisoare. Inmultirea acestor esantioane cu secventa de fading poate conduce la
aparitia unor erori chiar si in lipsa zgomotului aditiv, daca ne referim la un alt tip de
filtru decat Haar, si la mai mult de o singura iteratie a transformarii. Acest lucru
rezulta si din figura 4.4.

(4.7)

=P( ray[2k] +
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Fig. 4.4: Performanta BER pentru diverse undisoare, intr-un canal variant in timp (f,=0.05),
fara zgomot AWGN, o singura iteratie IDWT.

4.1.2 Influenta numarului de momente nule

Se poate merge mai departe cu analiza undisoarelor folosite, luand de data aceasta
in considerare un alt parametru al transmisiei, si anume numarul de momente nule
[Mal'09]. Referitor la influenta numarului de momente nule (fig. 4.5), ea este
evidenta in cazul undisoarelor din familia Daubechies (se produc de doua ori mai
multe erori cand se foloseste undisoara Daubechies-20 fata de undisoara
Daubechies-4 pentru E, / Ng ), confirmand ca undisoarele mai bine localizate in

timp conduc la performante mai bune in cazul transmisiei printr-un canal variabil in
timp cu fading plat. Aceeasi tendinta poate fi observata in cazul tuturor familiilor de
undisoare prezentate, dar cu rezultate mai putin pregnante. Evolutia BER in raport
cu Ey/Ng este aratata in figura 4.5, pentru undisoarele din familia Daubechies.

O selectie a rezultatelor obtinute pentru toate undisoarele este aratata in
tabelul 4.2. Ca o remarcd importanta, tabelul 4.2 confirma atat afirmatiile
precedente, cat si acelea din paragraful anterior (rezultate mai bune atunci cand se
folosesc undisoarelor mai bine localizate in timp). Performanta cea mai buna la un
anumita valoare a raportului Ep/Ng este marcatd prin intermediul unui fundal
colorat. Se observa din tabel ca, atunci cand principala sursa de erori este zgomotul
din canal, nu exista diferente de performantd semnificative, indiferent care este
undisoara considerata si numarul de momente nule asociat. Aceasta diferentiere
devine insd importantd la valori mari ale parametrului E,/Ng , unde se poate
presupune ca ponderea cea mai importanta a erorilor este data de modificarea in
timp a parametrilor canalului. si deci de deplasarea Doppler maxima. Astfel,
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Fig. 4.5: Performanta BER pentru diverse undisoare din familia Daubechies, intr-un canal variant

in timp (f,=0.05), cu o singura iteratie IDWT.

En/No 0 2 4 6 8 10 12 14 16| 18 20
Haar 0.1455|0.1074| 0.0764]0.0523]|0.0348] 0.0229|0.0146]0.0095|0.0060]0.0038]0.0024
Daub-4 0.1454/0.1075| 0.0762(0.0522|0.0349| 0.0229]0.01500.0098|0.0065/0.0044/0.0035
Daub-8 0.1455|0.1073| 0.0761]0.0522|0.0351] 0.0234/0.0155|0.0104/0.0073|0.0053/0.0042
Daub-12 0.1453|0.1073| 0.0760/0.0523/0.0353| 0.0237/0.0161/0.0111/0.0083/0.0064/0.0053]
Daub-16 0.1453|0.1071| 0.0761/0.0523|0.0355| 0.0241]0.0167|0.0121/0.0092/0.0074/0.0063
Daub-20 0.1453]|0.1071| 0.0760[0.0523|0.0356| 0.0245|0.0172|0.0127/0.0100/0.0083|0.0072
Symm-4 0.1454]0.1074| 0.0762|0.0523]|0.0349| 0.0231/0.0152/0.0100/0.0068/0.0047|0.0035]
Symm-6 0.1454|0.1074| 0.0763]|0.0523|0.0350] 0.0232/0.0153|0.0103)0.0072/0.0051/0.0039
Symm-8 0.1455|0.1074| 0.0760]0.0523]|0.0352) 0.0233|0.0156|0.0106/0.0075|0.0055|0.0043]
Symm-10 | 0.1453/0.1071| 0.0760[0.0522/0.0352| 0.0234/0.0158|0.0108|0.0077/0.0058|0.0047
Coif-1 0.1454|0.1077| 0.0761|0.0520/0.0350] 0.0231/0.0152|0.0101/0.0068|0.0048/0.0035]
Coif-2 0.1454/0.1072| 0.0763/0.0524|0.0349]0.02309]0.0152/0.0100/0.0067/0.0047|0.0034
Coif-3 0.1453]|0.1072| 0.0763/0.0524|0.0351| 0.0232|0.0153)0.0104/0.0070/0.0050/0.0038
Coifl-4 0.1453|0.1075| 0.0761/0.0522|0.0351 0.02330.01560.01050.0073|0.00540.0041
Coif-5 0.1454]0.1075]0.07611]0.0521|0.0352 0.02340.01560.01080.0076|0.00570.0045

Tabel 4.2: Selectie a performantei BER pentru fm=0.05 si o singura iteratie IDWT.
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undisoara Haar incepe sa devind constant cea mai buna alegere incepand cu
Eb/N0=8 dB.

Mai trebuie notate aici inca doua aspecte. Pe de o parte, exista o influenta a
numarului de momente nule si in cazul in care se folosesc 4 iteratii ale transformatei,
dar diferentele sunt mai putin evidente. Pe de alta parte, daca deplasarea Doppler
este de zece ori mai mica decat in cazurile ilustrate in tabelul 4.2, performanta
diverselor undisoare nu mai depinde practic de numarul de momente nule. Aceasta
deoarece, faptul ca parametrii canalului se modifica lent in timp face ca localizarea
temporala a purtatoarelor sa nu mai aiba un impact notabil.

4.2 Influenta numarului de iteratii ale IDWT asupra
performantelor transmisiei

Se va studia in continuare influenta numarului de iteratii IDWT asupra
performantelor transmisiei. In acest scop, pentru toate undisoarele testate, se va
face o comparatie intre performanta BER atunci cand se implementeaza o singura
iteratie a transformatei fata de situatia cand se vor implementa patru iteratii.
Rezultatele sunt aratate in figurile 4.6 (pentru f,,=0.05) si 4.7 (pentru f,=0.005). In
acest sens se observd o pierdere de peste 3 dB, pentru toate undigoarele testate,
atunci cand crestem numarul de iteratii ale transformatei din modulator. In schimb,
in figura 4.7, atunci cand consideram o deplasare Doppler de 10 ori mai mica, nu
mai exista diferente semnificative nici intre undisoare, nici in functie de numarul de
iteratii. Acest lucru ne confirma ideea ca degradarea performantei BER odatd cu
cresterea numarului de iteratii este determinata n primul rand de catre
variabilitatea in timp a canalului radio. Referindu-ne la implementarea data in figura
4.3 si la cazul cel mai simplu. reprezentat de undisoara Haar, dacd dorim
introducerea inca a unei iteratii, expresia semnalului s[n] transmis in canal se va
complica. Fiecare esantion din semnalul s[n] va depinde de mai multi coeficienti din
semnalul de intrare, fata de cazul cu o singura iteratie. In cazul cel mai simplu, cand
mai addugam incad o iteratie a transformatei pentru undisoara Haar, valoarea unui
esantion din secventa s[n] va fi dependenta de un coeficient de aproximare
corepunzand iteratiei 2, si doi coeficienti de detaliu (unul din iteratia 2 si unul din
iteratia 1). Scenariul se complicd dacd vom mari in continuare numarul de iteratii. In
cazul undisoarei Haar, se poate stabili ca la calculul fiecarui esantion din semnalul
transmis in canal contribuie ny+1 simboluri de intrare. Acesta este cazul cel mai
favorabil, dar pentru filtrele de lungimi mai mari, numarul de simboluri de intrare de
care depinde un singur esantion al semnalului de iesire va creste. In general, se
poate stabili urmatoarea relatie:

ne = (Nt +1)Lf% (4.11)

unde n, indicd numarul de esantioane din semnalul de intrare care contribuie la
compozitia unui esantion din semnalul de iesire, iar n; este numarul de iteratii ale
transformatei.

Privind lucrurile dintr-un alt punct de vedere, ceea ce caracterizeaza
implementarea WOFDM este faptul ca durata simbolurilor transmise la fiecare scara
(la fiecare iteratie) este diferita. Astfel, la scara cea mai fina (dupa o singura
iteratie) avem undisoarele purtdtoare cele mai compacte in timp, si acolo se
transmit cele mai multe simboluri (jumatate din numarul total de simboluri).
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Fig. 4.7: Influenta numarului de iteratii IDWT asupra performantelor transmisiei, f,,=0.005.
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in a doua iteratie, undisoarele purtdtoare, ca si simbolurile de transmis au
un suport temporal dublu, si in acest caz ele vor fi modulate de doar jumatate din
numarul de simboluri de la prima iteratie. Procesul continua in aceeasi maniera pana
cand se atinge numarul de iteratii dorit. Acest mod de a vedea lucrurile ne-a condus
inspre ideea ca acele scari unde durata simbolurilor este mai mica ar trebui sa
prezinte mai putine erori decat acelea in care simbolurile transmise sunt de durata
mai mare. Supozitia a fost avansata in [Bel,Man’02, Man'0O1] pentru o transmisie
multi-rata si rezultatele obtinute au fost folosite si pentru identificarea canalului.

Pentru verificarea acestei idei, datele transmise pe fiecare set de purtatoare
au fost utilizate pentru a calcula o ratd a erorii de bit partiala pe fiecare scara
[OIt'08-1]. In figurile 4.8 si 4.9 avem performanta BER a transmisiei, la diverse scari
de descompunere, pentru undisoara Haar. Putem observa din cele doua figuri ca, in
timp ce numarul de erori nu variaza semnificativ cu scara de transmisie in situatia in
care deplasarea Doppler este mica (fig. 4.8), lucrurile se schimba atunci cand
crestem de 10 ori valoarea acestui parametru (fig. 4.9). Intr-o oarecare masura,
explicatia pentru aceste rezultate o putem gasi in relatia (3.26), care ne arata
valorile intre care se incadreaza timpul de coerentda al canalului. Astfel, pentru
fn=0.005 timpul de coerenta al canalului este de 84 de ori mai mare decéat durata
unui simbol serial. In aceasta situatie, chiar si la scara a 4-a de transmisie (dupa 4
iteratii ) durata simbolurilor (16Ts) este de peste 5 ori mai micd decat timpul de
coerentd al canalului.

In cel de al doilea caz luat in considerare (fig. 4.9), avem T.=8.46Ts.
Aceasta ne arata ca simboluri cu durata egald cu acest timp se transmit incepand cu
a treia iteratie, durata simbolurilor fiind chiar dubla la cea de a patra iteratie.

10 ——— e e e s s s e
—— :jteratia 1
—6— iteratia 2
—¥— iteratia 3
—B— iteratia 4,detalii 1
—b— iteratia 4,aproximari

BER

Fig. 4.8: Performanta BER pe cele 4 scari, f,=0.005, undisoara Haar.
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~---o- -1 ---r----F| —HE—iteratia 4,detalii ]
—p— iteratia 4,aproximari

BER

Eb/No

Fig. 4.9: Performanta BER pe cele 4 scari, f,=0.05, undisoara Haar.

Este prin urmare firesc ca in acest caz, semnalul, mai ales cel de la scarile
corespunzatoare mai multor iteratii, sa fie puternic afectat de variabilitatea in timp a
canalului radio [OIt'08-2]. Astfel, la iteratia 4 observam pierderi de peste 5dB fata
de prima iteratie, pierderi care se regdsesc si la celelate undisoare testate. O alta
observatie este cd, in acest ultim caz, diferentele intre undisoare incep sa fie
notabile mai ales la valori Eb/NO suficient de mari (peste 10 dB), adica acolo unde

principala sursa a erorilor este variabilitatea in timp a canalului.

Pe de alta parte, referindu-ne din nou la figura 4.8, independenta BER de
scara la care se face transmisia este, dincolo de timpul de coerenta mare al
canalului, si rodul folosirii unei undisoare foarte compacte in timp. Daca
"purtatoarele" folosite au in schimb un suport temporal mai extins, se vor putea
observa diferente in ceea ce priveste rata erorii pe fiecare scara. Aceste diferente nu
sunt la fel de insemnate ca si in cazul canalului mai rapid variabil in timp, dar ele
confirma dependenta care existd intre suportul temporal al undisoarelor si
performantele transmisiei. In figura 4.10, se poate observa rata erorii la diverse
scari de transmisie, pentru canalul lent variabil in timp si undisoara Daubechies-12.

Pentru a putea sintetiza mai bine toate aceste observatii, se vor reprezenta
statistici ale erorilor observate in cazul a 4 undisoare testate, aceleasi care au fost
folosite si In experimentele precedente (fig. 4.6 si 4.7). De data aceasta, vom
calcula o crestere procentuald a ratei erorii de la o scara la alta [Olt,Naf'09]. Pentru
aceasta, cresterea procentuala a BER (CPB) de la scara j, fata de scara j-1 se poate
calcula conform formulei:
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Fig. 4.10: Performanta BER pe cele 4 scari, f,,=0.005, undisoara Daubechies-12.

_ BER(j) - BER(j - 1)

BER(j) (4.12)

CPB(j)

In relatia (4.12), cu BER(j)am notat rata erorii de bit "partiala" de la scara j. Asa

cum se observd, parametrul CPB nu depinde de E,/Ng , valoarea sa putand fi

calculata doar odata ce fixam o valoare pentru acest raport. Cu cat acest parametru
ia valori mai mari, cu atat tranzitia de la o scara de transmisie la alta conduce la
aparitia mai multor erori, datad fiind cresterea duratei simbolurilor transmise,
coroborata cu timpul de coerenta al canalului. In cazul in care un asemenea efect nu
este pronuntat vom obtine valori mici ale CPB, si chiar negative, daca la scara j
erorile sunt mai mici decat la scara j-1 .

Vom incepe cu cazul care pune cel mai bine in evidenta evolutia BER de la o
scara la alta, si anume acela in care f,, =0.05, iar E,/Ng = 20dB . Pe de o parte,

alegerea valorii maxime pentru f,, pune in evidenta caracterul variabil in timp al
canalului, iar pe de altd parte valoarea ridicatd a E,/Ng reduce efectul zgomotului

aditiv, dandu-i primei caracteristici ponderea cea mai insemnata in aparitia erorilor.
Statistica cresterii BER de la o scara la alta a IDWT este ilustrata in figura
4.11. Reamintim ca fiecare iteratie de calcul a IDWT conduce la definirea unei noi
scari de transmisie, deci, in contextul dat, cei doi termeni au acelasi inteles. Se
observa din fig. 4.11 ca, pentru toate undisoarele testate, se verifica observatiile
anterioare. Cea mai mare crestere procentuald a erorii se manifesta in general de la
scara 1 la scara 2 (65% pentru undisoara Haar si peste 90% pentru celelalte
undisoare). Cresterea procentuald a erorii intre iteratia 2 si iteratia 3 se manifesta
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cel mai pregnant la undisoara Haar (aproape 75%), in timp ce la alte undisore
impactul este de cca 50%. Explicatia rezida in faptul ca, pentru aceasta undisoara,
care este cea mai scurta dintre cele testate, durata temporald a purtatoarei devine
comparabild cu timpul de coerenta al canalului abia cand se trece de la scara 2 la
scara 3, in timp ce pentru celelalte undisoare, mai dilatate in timp, variabilitatea
canalului influenteaza puternic performantele transmisiei incepand de la scara 2.

Concluziile anterioare sunt sprijinite si de rezultatele experimentale obtinute
la f,=0.005 (fig. 4.12). De data aceasta impactul cel mai important al modificarii
scarii se manifesta la trecerea de la iteratia 3 la iteratia 4, cand rata erorii creste cu
cel putin 50% la toate undisoarele testate. Exceptie face undisoara Haar, care este
cel mai putin afectatd de modificare scarii, atat datoritda localizarii sale temporale
bune, céat si datorita timpului de coerenta relativ mare al canalului. O analiza globala
a valorilor absolute ale CPB ne aratd totusi ca, in acest caz, impactul modificarii
scarii de transmisie este mai putin pregnant decat in cazul precedent, cand canalul
este mai rapid variant in timp.

Pe de altd parte, nu exista o influentd notabila a modificarii scarii de
transmisie atunci cand canalul este zgomotos (fig. 4.13). Astfel, intre scari diferite
variatia BER este sub 1%, ea neavand un model monoton, cum s-a putut evidentia
in figurile precedente. Acest comportament este normal, deoarece la E,/Ny=0 dB, se
poate afirma ca principala cauza a erorilor este zgomotul, si nu variabilitatea in timp
a canalului.

100

\ \ \
sof - [ L
\ Haar Daub12 Symm6é

I
80***ﬂ***:***‘r*’ F—t+——-— e R = R i***f 77777 —

7077777’ ’7%7’ N A B [ e B (R ‘T 77777 -
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100-| {41t - S N
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Fig. 4.11: Cresterea procentuald BER de la o scara la alta, la E,/No=20dB si f,,=0.05.
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5. STUDIUL PERFORMANTELOR WOFDM IN )
CANALE CU FADING SELECTIV IN FRECVENTA

Variabilitatea in timp a canalului nu este singurul efect care afecteazd
transmisia de date prin canalul radio. Intr-adevar, in multe situatii, acesta poate fi
considerat si selectiv in frecventd. Selectivitatea in frecventd a canalului isi are radacina
in fenomenul de propagare multicale. Astfel, canalul se considera selectiv in frecventa
daca imprastierea intarzierilor copiilor de semnal sosite la receptie depdseste durata
unui simbol serial [Skl’97-1]. Intrucat scopul acestui capitol este sa analizeze
performanta BER a modulatiei WOFDM pentru canale care sunt selective in frecventa, se
vor discuta in cele ce urmeaza principiile de baza ale modelarii acestor tipuri de canale.

5.1 Consideratii privind modelarea canalelor variabile in timp si
selective in frecventa

Modelul echivalent in timp discret al unui canal radio care este atat variant in timp cat si
selectiv in frecventa poate fi descris prin ecuatia:
N -1
hin.kl= > Ry ksIn-k] (5.1)
k=0
in ecuatia de mai sus, s-a notat cu Ny numarul total de trasee "rezolvabile" la receptor.
Daca se considera coeficientii R k ca fiind deterministi, atunci relatia 5.1 ar corespunde

exact ecuatiei unui filtru digital cu raspuns finit la impuls. Raspunsul la impuls al
canalului radio are insa o natura stohastica, data de variabilitatea sa in timp. Coeficientii

Rn k ot fi exprimati ca si JPcray, [n] , P« reprezentand puterea celei de-a k-a cdi de

propagare, iar rayc[n] este o realizare a un proces aleator, avand densitatea de
probabilitate de tip Rayleigh si densitate spectrala de putere de tip Jakes (vezi
paragraful 3.2.1.1). Un asemenea canal este pur fluctuant, neexistand o componenta de
semnal determinista corespunzatoare "liniei de vizibilitate" dintre emitator si receptor.
Daca se cosidera ca semnalul de transmis este s[n], atunci semnalul receptionat
poate fi scris ca si:
Ng -1 N -1

r[n] = Z Ry ks[n-K] :Z ﬁrayk[n]s[n—k] (5.2)
k=0 k=0
Relatia (5.2) este practic aceeasi cu relatia (3.19), din capitolul 3. Ea poate fi vazuta ca

un echivalent discret al transmisiei in timp continuu. In acest ultim caz, semnalul
receptionat va fi:
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94 Studiul performantelor WOFDM in canale cu fading selectiv in frecventa - 5

Ny -1 Ny -1
r(t) = Y Re(Ds(t—7) = Y fPcrayy (st - z) (5.3)
k=0 k=0

Intr-un asemenea model al canalului, este foarte importanta definirea unei marimi care
sa masoare dispersia temporala pe care canalul o introduce asupra semnalului:

o, = NERe: (5.4)

Marimea calculata in relatia (5.4) se numeste imprastierea intérzierilor (sau
imprastierea de propagare multicale), iar patratul ei este cunoscut in literaturd ca si

"dispersia intérzierilor de propagare multicale". Marimea notatd cu ¢ reprezintd
intérzierea medie in exces, definita ca si:

N -1
z P - 7
r:—kﬁ‘t’fl (5.5)
D P
k=0
in ecuatia precedents, I:’k reprezinta puterea medie a celei de a k-a componente a

semnalului care ajunge la receptor. In modelul simplificat folosit in aceastd tezd, se
poate afirma ca:

P, = E{RZ(1)s(t - 7))} = E{Pcray 2 (1)s(t - )} = AELray 2 (D)s?(t - 7))} (5.6)

Pe de altd parte, 2 poate fi interpretat ca o "durat$ efectivd" a réspunsului la impuls al
canalului. Mai precis, acest parametru este de fapt momentul de ordinul 2 al profilului
putere-intarziere P(T) care caracterizeaza canalul:

N -1
D
2 _ k=0
Ny -1
2 P
k=0
La fel ca si la canalul cu fading plat, trebuie avuta in vedere pastrarea semnificatiei
notiunii de raport semnal pe zgomot. Astfel, puterea medie a semnalului ajuns la

receptor se va considera egald cu aceea a semnalului "util" emis. Pentru aceasta,
conditia care se impune este:

(5.7)

T

Ne-1
Z P =1 (5.8)
k=0

Unul dintre modelele de canal cu fading selectiv in frecventa definite in literatura este
acela cu doua cai ("two-ray channel model") [Rap’01]. In aceastd situatie, Ny =2 .

Facénd apel la modelul discret al canalului, s& notam c& intarzierile 7, vor fi definite ca
multipli intregi a duratei de simbol, T.. intodeauna se considerd c# intarzierea primei cai
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5.1 - Consideratii privind modelarea canalelor selective in frecventa 95

este 0, iar intarzierea celui de al doilea traseu se masoara relativ la prima cale de
propagare.

Un asemenea model de canal vine in intdmpinarea simularii comunicatiilor de
band3d largd, atunci cand durata simbolurilor transmise este scurta, iar propagarea
multicale conduce la receptor la versiuni ale semnalului care sunt decalate cu mai multe
durate de simbol [Rap’01]. El nu se raporteaza atat la valorile absolute ale puterilor
celor doua cai de propagare, cat la ponderea fiecarei cai in compozitia semnalului
receptionat. Prin modificarea intarzierii celei de a doua cdi, r;, se poate obtine un
domeniu larg de valori pentru imprastierea intarzierilor de propagare multi-cale, o, . in
practicd, aceste valori sunt dependente de o serie de parametri si variaza intr-un
domeniu larg. Sa spunem ca, in general, este vorba de valori de ordinul nano-
secundelor pentru medii suburbane, si al micro-secundelor pentru medii urbane. Pentru
simularea pe calculator, este util sa exprimam o, in functie de durata unui simbol serial

ce este adus la intrarea modulatorului IDWT. Aceasta se realizeaza printr-o operatie de
normare, descrisa de relatia (5.9):

orn =

(5.9)

ik

Trebuie reamintit ca, pe langa timpul alocat transmisiei unui simbol serial, T poate fi
interpretat si ca pas de esantionare. In continuare, se prezinta in tabelul 5.1 o lista cu
valori ale parametrului o, , pentru diverse cazuri care vor fi simulate. Tabelul 5.1 vine
in completarea parametrilor de simulare din tabelul 4.1. Valorile listate au fost obtinute
prin calcul direct, conform relatiei (5.4).

T1=Ts T1=2T5 T1=4TS T1=8TS T1=16TS
PI/PZ Om Pl/PZ Om Pl/PZ Om PI/PZ Om PI/PZ Om
[dB] [dB] [dB] [dB] [dB]

0 0.5 0 1 0 2 0 4 0 8

3 0.47 | 3 0.94 | 3 1.88 | 3 3.77 | 3 7.54
10 0.28 | 10 0.57 | 10 1.15 | 10 2.30 | 10 4.6

Tabelul 5.1: Valorile imprastierii multicale in diverse cazuri de simulare.

Lantul de simulare care utilizeaza acest model de canal este redat in figura 5.1.
Daca se considera cazul cel mai "favorabil" al canalului cu doua cai, atunci
r1 =Tg, iar canalul se comportd ca un filtru trece-jos, care are atenuare infinita la

frecventa egald cu jumatatea frecventei de esantionare (adica la limita superioara a
benzii considerate). Acest raspuns este redat in figura 5.2, deoarece el este relevant
pentru explicarea performantelor transmisiei WOFDM. Sa notam ca pentru a putea trasa
un asemenea "raspuns in frecventa" al canalului, am recurs la o simplificare, ignorand
caracterul variabil in timp al acestuia, simulat prin secventele multiplicative ray,[n],
care sunt generate in mod independent. Daca intarzierea T; ramane constanta, dar

puterea celei de a doua cai scade, se mentine caracterul de tip trece-jos al canalului,
dar atenuarea maxima introdusa nu va mai fi infinita.
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Fig. 5.1: Schema de transmisie WOFDM prin canal cu fading selectiv in frecventa.
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5.1 - Consideratii privind modelarea canalelor selective in frecventa 97

Pe de alta parte, daca modificam intarzierea celei de a doua cadi, atunci forma
raspunsului in frecventa se modifica. Astfel, raspunsul in frecventa al canalului va avea
un numar de minime egal cu jumatate din intarzierea relativa a cei de a doua cai. Daca
puterea acesteia este egald cu puterea primei cdi, aceste minime vor corepunde din nou,
unor atenudri infinite. In figura 5.3 se redd réspunsul in frecventd al canalului pentru
71 = 4Tg, si putere de 10 ori mai mare a cdii directd fatd de cea reflectata. Analiza
figurilor prezentate ne poate permite sa tragem cateva concluzii interesante, care

stabilesc o legatura intre raspunsul in frecventa al canalului si proprietatile intrinseci ale
unei transmisii WOFDM.
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Fig. 5.3: Modulul rdspunsului in frecventa al canalului cu P;/P,=10dB si T;=4Ts.

Exista cateva mecanisme care trebuie discutate, si care vor conduce la aparitia unor
erori la detectie. Pe de o parte, selectivitatea in frecventd a canalului este, in sine, o
sursa de erori, dacd nu se realizeaza egalizarea. Pe de alta parte, la anumite frecvente,
avem atenuari foarte mari introduse de catre canal. Intrucadt semnalul WOFDM este
transmis in benzi multiple, este lesne de intuit ca acele benzi de transmisie in care
canalul introduce atenuari importante vor fi cele mai afectate de erori. Nu in ultimul
rand, o altd cauza a erorilor o constituie faptul cd parametrii canalului se modifica in
timp, intrucat, asa cum am vazut si in capitolul precedent, avem de a face cu canale
variabile in timp.
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5.2 Performanta BER globala a transmisiei WOFDM prin canale
selective in frecventa

Se analizeaza, In cele ce urmeaza, performanta BER a transmisiei WOFDM prin
canale care sunt atat selective in frecventd, cat si variabile in timp. Simularile se
bazeaza strict pe lantul de transmisie din figura 5.1, si iau in considerare parametrii din
tabelele 4.1 si 5.1. Astfel, nu se realizeaza niciun fel de egalizare sau codare, care ar
imbundtdti semnificativ performantele transmisiei.

In contextul canalelor selective in frecventa, se considera de interes modul in
care diversele benzi de frecventa folosite in transmisia WOFDM sunt afectate de catre
canal. Acesta este motivul pentru care se insista asupra transmisiei pe mai multe scari,
care se regaseste in cazul de fata prin efectuarea a 4 iteratii ale algoritmului lui Mallat in
modulatorul IDWT.

In figura 5.4 este ilustratd performanta transmisiei WOFDM pentru undisoarele
Haar si Daubechies-20, pentru doua valori ale raportului intre puterile celor doua
componente de semnal care ajung la receptie. Aceste undisoare au fost alese din cauza
faptului ca localizarea lor timp-frecventa este substantial diferita. Se stie ca undisoara
Haar este foarte bine localizata in timp, dar slab localizata in frecventa, pe cand
undisoara Daubechies-20 are poprietati complementare.
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Fig. 5.4: Performanta BER a transmisiei WOFDM in canale cu doua cai de propagare, 14=1 si f,=0.005.
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Din figura 5.4 se desprind cateva concluzii. Se observa in primul rand cd nu exista
diferente notabile intre cele doua undisoare testate, in ceea ce priveste curbele BER.
Asa cum era de asteptat, dacd scade puterea celei de a doua cai (care este de fapt
calea ce produce interferenta la receptie), rezultatele cunosc o ameliorare, insa continua
sa indice erori de bit de ordinul catorva procente. Aceleasi observatii generale raman
valabile si pentru canale in care intérzierea relativd a celei de a doua cai creste, cu
mentiunea ca rata erorii atinge valori si mai mari decat in cazurile precedente. Influenta
deplasarii Doppler normalizate este aratata in figura 5.5, pentru undisoara Daubechies-
8. Se poate remarca faptul ca, in conditiile in care avem puteri egale ale celor doua cai,
principala cauza a erorilor o constituie selectivitatea in frecventa a canalului, astfel incat
nu exista diferente notabile pentru cele doua valori ale deplasarii Doppler maxime
considerate. O influentd a acestui parametru poate fi pusa in evidentd doar atunci cand
IIS se manifesta mai slab, datoritd reducerii de 10 ori a puterii celei de a doua cai. In
acest caz, se observa o performanta superioara in cazul f,, = 0.005, dar diferentele nu

sunt nici de aceasta data spectaculoase.
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Fig. 5.5: Influenta variabilitatii in timp a canalului asupra performantei BER, intr-un canal cu doua cai, 1/=1.

Toate rezultatele prezentate anterior ilustreazd performante BER slabe. Existd cateva
motive care justificd aceste rezultate. In practicd, un sistem de transmisie utilizeaza
intotdeauna egalizoare (daca este cazul), precum si coduri corectoare de erori. In
contextul acestei discutii, s-a aratat in paragraful 3.3.4 cd asocierea WOFDM cu
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100 Studiul performantelor WOFDM in canale cu fading selectiv in frecventa - 5

turbo-codurile produce imbunatatiri remarcabile ale performantei BER. Mai mult decat
atat, exista metode care pot compensa deplasarea Doppler, reducand efectele negative
ale acesteia. Niciunul dintre aceste mecanisme nu este luat in considerare in simularile
ale caror rezultate au fost prezentate, ceea ce explica valoarea mare a ratei erorii de bit.
Scopul acestui studiu nu este insa atat de a face o analiza cantitativa, cat una calitativa.
Se urmareste in aceasta lucrare punerea in evidenta a unor tendinte, ce pot fi
exploatate intr-un sistem de transmisie practic, care sa contind toate blocurile amintite
mai sus. Din acest punct de vedere, concluzii foarte interesante vor putea fi extrase
daca se face o analiza a modului cum canalul afecteaza diversele scari (benzi) de
transmisie.

5.3 Repartitia erorilor pe scarile de transmisie WOFDM

Acest subcapitol reprezintd, intr-o anumita masurd, un corespondent al paragrafului 4.2,
de data aceasta analiza facadndu-se pentru canale care sunt selective in frecventa.
Reamintim cd, dupd fiecare iteratie a algoritmului DWT, numarul de coeficienti se
injumatdteste (prin operatia de decimare cu 2), dar ei ocupa acelasi interval (duratd) pe
axa timpului, data fiind natura timp-scara a transformarii wavelet. Intrucat, in cazul
transmisiei WOFDM, vectorul de date de transmis poate fi privit ca o secventa de
coeficienti de detaliu la diverse niveluri, a caror "durata" este diferita de la un nivel la
altul, si coeficienti de aproximare la nivelul de rezolutie cel mai slab, putem interpreta
aceasta tehnica ca o metoda de transmisie multi-rata, sau multi-scara.

Asadar, simbolurile de date generate de catre sursa trebuie grupate astfel incat
ele sa reprezinte coeficienti de detaliu de la diverse scari si coeficienti de aproximare de
la scara de rezolutie temporala cea mai slaba, coeficienti ce "alimenteaza" modulatorul
IDWT. In formula ce defineste "sinteza" simbolurilor WOFDM (2.26), se descrie
matematic modularea unor purtatoare care au, dupa iteratia cu indexul j, forma

y/(t/zj) , ceea ce corespunde, in spectru, unei transformate Fourier de forma

351/(21--f) . Pentru o mai buna intelegere a problemei, vom da un exemplu de

reprezentare a unui bloc de date de 8 simboluri si de pozitionare in spectru a
"purtatoarelor" (undigoarelor) care sunt modulate de cdtre aceste simboluri (fig. 5.6).
In fig. 5.6, cu fs se noteaza frecventa de esantionare. De asemenea, se considera 3
niveluri de iteratie IDWT, si, din motive de claritate a reprezentarii, se ignora coeficientii
de aproximare, cu banda aferenta. Respectand scalarea axei timpului data in figura 5.6,
observam ca durata unui simbol transmis la scara 1 este de 200 (simbolurile ce se
transmit aici sunt 1,-1,-1,1), la scara 2 durata este dubla (aici transmitem doar douad
simboluri, 1 si -1), s.a.m.d. Reprezentarile din figura 5.6, coroborate cu cele ce ilustreza
raspunsul in frecventa al canalului (fig. 5.2 si 5.3) ne vor ajuta sa intelegem si sa
explicam rezultatele care vor fi obtinute.

Experimentele care vor fi redate in continuare se axeaza pe doud directii de
interes principale. In primul rand, se va urmari modul in care evolueaza rata erorii de
bit la diverse scari (in diverse benzi) de transmisie, si modul cum este aceastd evolutie
legata de parametrii canalului, si in particular de imprastierea intarzierilor o,,. Cel de al
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5.3 - Repartitia erorilor pe scarile de transmisie WOFDM 101

doilea obiectiv este acela de a arata modul in care alegerea unei anumite undisoare
folosita in transmisie poate influenta performanta BER.
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Fig. 5.6: Simbolurile transmise la diverse scari (a) si benzile de frecventa prin care se transmit (b).

5.3.1 Performanta BER a transmisiei WOFDM la divese scari de
transmisie

Intrucat scopul acestui paragraf este acela de a ardta leg&tura care existd intre scara la
care se transmit simbolurile si performanta BER, si nu de a pune in evidenta diferentele
care exista intre divese undisoare, rezultatele comentate in cele ce urmeaza se vor
referi doar la undisoara Daubechies-8. Am ales aceasta undisoara, deoarece ea asigura
o localizare temporalda si frecventiala "medie", situatd intre extremele Haar si
Daubechies-20, discutate in paragraful anterior. Rezultatele si concluziile se regasesc
insa si pentru celelalte undisoare testate.

Reamintim pentru inceput ca, in cazul canalului plat in frecventa dar variabil in
timp, principala sursa a erorilor este cea din urma caracteristica. Astfel, s-a aratat in
paragraful 4.2, ca performanta BER descreste dupa fiecare iteratie IDWT, din cauza
duratei mai mari a simbolurilor transmise, care devine comparabila la un moment dat
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102 Studiul performantelor WOFDM 1in canale cu fading selectiv in frecventa - 5

cu timpul de coerenta al canalului. Se va vedea, in cele ce urmeaza, ca lucrurile se
schimba in cazul transmisiei prin canale care au un caracter selectiv in frecventa.

Pentru a se putea surprinde modul in care performanta BER a transmisiei
depinde de scara utilizatd, s-au calculat, din nou, valori BER partiale, pentru fiecare
scara in parte. Precizam aici cd, date fiind proprietatile transmisiei WOFDM, cea mai
mare pondere in rata globald a erorii de bit o are banda de frecvente corespunzatoare
primei iteratii IDWT, pe unde se transmit jumatate din numarul total de simboluri ale
sursei. La a doua iteratie avem un sfert din numarul de simboluri, si in fine, dupa cea de
a patra iteratie se transmit doar 1/16 din numarul total de simboluri, printr-o portiune
echivalenta din totalul benzii alocate transmisiei.

Evolutia BER la diverse scdri de transmisie este aratatd in figurile 5.7-5.9,
pentru o intarziere a celei de a doua cai de 1, 2 si repectiv 4 simboluri. Se remarca in
fig. 5.7 o imbunatatire consistenta a performantelor, pe masura ce crestem numarul de
iteratii. Astfel, de departe, rezultatul cel mai slab TIA obtinem pentru transmisia la scara 1
(coeficienti de detaliu dupa prima iteratie IDWT). In acest caz, peste 30% din simboluri
sunt detectate incorect, si curba BER descreste foarte lent cu raportul Ep/Ng

Performante ceva mai bune se obtin la scara 2, dar curba BER nu coboara sub 10%. La
scara 3, observam in schimb o imbunatdtire considerabila, la valori mari E,/Ng avand

de 10 ori mai putine erori decat la scara precedentd. Aceasta tendinta se manifesta si
pentru ultima scara de transmisie, acolo unde rata de simbol este cea mai mica
(simbolurile au durata cea mai mare), cu un castig de peste 10 dB pentru o valoare BER
de 1%, fata de scara 3 .
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Fig. 5.7: Curbe BER partiale pe fiecare scard de transmisie WOFDM cu Daubechies-8, pentru
un canal cu puteri egale ale celor doua cai, 0:n=0.5 (1:=Ts) si f=0.005.
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5.3 - Repartitia erorilor pe scarile de transmisie WOFDM 103

Rezultatele mult mai slabe de la primele scéari de transmisie au cateva explicatii.
Simularile in acest caz au fost facute pentru o imprastiere a intarzierilor egala

Ly . L . . . T I
cu jumatate din timpul alocat transmisiei unui simbol serial, adica o, = ?S Reamintim

ca simbolurile transmise la scara 1 au durata T, = 2Tg, iar cele de la scara 2 au durata

dubld. Prin urmare, la aceste scari, imprastierea intarzierilor are duratd comparabila
(acelasi ordin de marime) cu aceea a simbolurilor transmise, ceea ce explica de ce
aceste scari sunt cel mai puternic afectate de IIS. O alta explicatie poate fi data
analizadnd transmisia in domeniul frecventei. Raspunsul in frecventa al canalului utilizat
in simularile ale caror rezultate sunt redate in figura 5.7 este asemanator cu acela al
unui filtru trece-jos, care la o frecventa egald cu jumatatea frecventei de esantionare
introduce o atenuare infinita. Ori, banda utilizata pentru transmisia detaliilor de la scara

1 este tocmai [fs/4,fs/2] , asadar tocmai portiunea cea mai "dificild" a spectrului

alocat (fig. 5.2). Acest lucru explica performanta BER foarte slaba de la scara 1. Pe
masura ce ne indreptam spre marginea inferioara a benzii, nu doar ca atenuarea
introdusa de canal nu mai este la fel de mare, dar si banda utilizata este mai ingusta,
prin urmare selectivitatea in frecventa a canalului are efecte mai putin pronuntate,
conducand la scdderea BER.

Intrucat rata erorii are o valoare foarte mare la scara 1, si acolo sunt transmise
jumatate din simbolurile de date, trebuie spus ca, din pacate, performantele net mai
bune de la scdrile superioare nu contribuie substantial la imbunatatirea globala a BER,
ceea ce explica descresterea lenta a curbei BER globale, din figurile 5.4 si 5.5. Daca se
ignord prima scara de transmisie, curba BER calculatd doar pe scarile 2-4 are in
domeniul de valori E,/Ng considerat o evolutie descrescatoare, de la 15%

(Ep/Ng =0dB) la 5% (la E,/Ng = 20 dB), adica performantele se apropie foarte mult
de cazul P; /P, =10 dB (fig. 5.4), ceea ce inseamna un castig important, al carui pret

insa, este reducerea cu 50% a eficientei de transmisie (din 1024 de simboluri transmise,
doar 512 sunt folosite pentru detectie). Mai departe, se poate imagina chiar un sistem
de codare adaptiva, in care, la acele scari unde erorile sunt numeroase sa se foloseasca
o ratd mica codare, iar la scarile cu mai putine erori, codul sa fie mai eficient.

Daca crestem intarzierea celei de a doua cai, rezultatele cele mai slabe se obtin
de data aceasta la scara 2 (fig. 5.8). Rezultatul acesta este in consonantd cu cazul
precedent, adica scara cea mai puternic influentata de IIS este aceea la care intarzierea
celei de a doua cai este egala cu jumatate din durata simbolurilor transmise la scara
respectiva. Reamintim ca, in acest ultim caz, simbolurile de la scara 2 au durata
T, = 4Tg . Rezultatele de la scara 1 sunt si ele foarte slabe, conducand la o curbd BER

aproape independenta de raportul Ep/Ng . Prima scard cu rezultate ceva mai bune este

scara 3 (aici avem un raport de aproape un ordin de marime intre imprastierea
intarzierilor si durata simbolurilor), dar in continuare rata erorii este de cca. 10%, la
valoarea E,/Ng = 20 dB. O imbunatatire notabila a performantei se inregistreaza abia

la scara a 4-a de transmisie, cu un castig de 20dB la un BER de 10%, fata de scara 3.
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Fig. 5.8: Curbe BER partiale pe fiecare scara de transmisie WOFDM cu Daubechies-8,
pentru un canal cu puteri egale ale celor doua cai, oy,,=1 (T:=2T;) si f,=0.005.

in figura 5.9, experimentul precedent este reluat, pentru un canal in care crestem
intarzierea celei de a doua cadi, care devine egala cu durata a 4 simboluri seriale. De
data aceasta se vor reda curbele BER pentru P;/P, =10 dB. Se observa cum, in nota

observatiilor precedente, scara cea mai afectatd de IIS devine cea de a treia, pentru
care se obtin rezultatele cele mai slabe. Aceasta confirma cazurile precedente, deoarece
din nou avem performanta cea mai slaba la acea scara la care durata simbolurilor
transmise este egald cu de doua ori intarzierea relativa a celei de a doua cai. Analizand
raspunsul in frecventa al canalului (fig. 5.3), se constata ca, in cazul de fata, simbolurile
de la scara 3 sunt transmise printr-o portiune mai putin "favorabila" a benzii, unde
intervin atenudri importante ale semnalului, date de rdspunsul in frecventa al canalului.
In schimb, pentru scarile 1 si 2, rezultatele sunt practic similare, iar scara cea mai putin
afectata de IIS se dovedeste din nou a fi scara 4. Toate aceste tendinte se regasesc si
in cazul in care puterile celor doua cdi sunt egale, cu mentiunea ca numarul erorilor
creste la fiecare scara comparativ cu cazul analizat.
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Fig. 5.9: Curbe BER partiale pe fiecare scard de transmisie WOFDM cu Daubechies-8,
pentru un canal cu doua cai, P;/P,=10 dB, o;,=1.15 (1:=4Ts) si f,=0.005.

in toate cazurile precedente, s-a reprezentat performanta BER la diverse scari,
modificand raportul E,/Ng . In cele ce urmeaza, se va urmari evolutia ratei erorilor n

functie de parametrul o, , care este direct legat de intarzierea relativa a celei de a doua
cai, pastrandu-se un raport E,/Ng constant. O asemenea abordare va ardta modul cum

IIS si imprastierea Doppler introduse de catre canal influenteaza erorile la diverse scari
de transmisie WOFDM, in conditiile in care zgomotul din canal este neglijabil. Pentru
aceasta se fixeaza un raport E,/Ng =50 dB, fapt ce ne va permite sd ne focalizam

asupra influentei celorlalte doua fenomene, care sunt de fapt principala sursa a erorilor
intr-o transmisie pe un canal radio.

In fig. 5.10, se arata evolutia BER pentru cazul in care puterile celor doua cai de
semnal sunt egale, variindu-se doar intarzierea relativa a celei de a doua cdi. Analiza
curbelor din figura 5.10 dezvaluie cateva concluzii interesante. Astfel, se observa ca
pentru o intérziere redusd a celei de a doua cdi de propagare (o, < 2, deci 71 <4Tg ),

performantele cele mai bune sunt obtinute la scarile 3 si 4, unde durata simbolurilor
transmise este semnificativ mai mare decat imprastierea de propagare multicale. Pentru
valori mai mari ale acestui parametru, practic nu mai exista diferente de performanta
intre cele 4 scari de transmisie, curbele BER de la toate scarile incadrandu-si evolutia
intre 30% si 20%, deoarece IIS influenteaza puternic toate cele 4 scari de transmisie.
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10°
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Fig. 5.10: Evolutia BER in functie de o, pe fiecare scard de transmisie WOFDM cu Daubechies-8,
pentru un canal cudoud cdi de puteri egale si f,,=0.005.

Aceasta demonstreaza odata in plus ca, in cazul considerat, principala surda a erorilor
este fenomenul de IIS.
O alta observatie interesanta este aceea ca, de fiecare datd numarul maxim de

Ts(j)  21Tg
4 4
reprezintd durata simbolurilor transmise la scara j. In cazul de fatd, in care puterea
celor doua cai este egald, aceasta corespunde unei intarzieri a celei de a doua cai egala
_Ts(i)

===
Dupa atingerea numarului maxim de erori la valoarea o,, corespunzatoare, curba BER

intra, la fiecare scara, intr-o evolutie lent descrescatoare. Acest lucru ne conduce inspre
ideea ca, intr-o transmisie WOFDM, scara cea mai afectata de IIS intr-un anumit canal
poate fi ori ignorata (nefolosita in transmisie), ori codata cu un cod capabil sa corecteze
o parte din erorile introduse de catre canal. Observatia aceasta confirma rezultatele
raportate in [Man'01] pentru o transmisie multi-scard redundanta (unde se transmit
aceleasi simboluri la fiecare scara), iar demodularea poate fi facuta folosind una sau mai
multe versiuni receptionate ale simbolurilor, in functie de canal.

Reamintim ca rezultatele din figura 5.10 cuprind pe axa Ox valori ale
parametrului o, obtinute intr-un canal in care puterea celor doua cdi este egala, dar in

erori al unei scdri apare exact la acea scard j unde o, = , unde Tg(j)

cu jumatate din durata simbolurilor transmise la o anumitd scard, adica: 71

BUPT
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care se modifica intarzierea celei de a doua cadi. Analizadnd tabelul 5.1, se poate vedea
ca, mentinand constanta intarzierea celei de a doua cai, dar diminuandu-i puterea, se
obtin valori "intermediare" ale imprastierii de propagare multicale. O reprezentare a
evolutiei BER in functie de toate aceste valori ne arata o evolutie mai detaliatd a curbei
BER, decéat cea din figura 5.10. Astfel, in figura 5.11 se poate vedea evolutia BER in
functie de parametrul o,,, ludndu-se in considerare toate valorile acestuia rezultate din

tabelul 5.1, pentru scarile de transmisie 3 si 4.

o
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Fig. 5.11: Evolutia BER in functie de o, pe fiecare scara de transmisie WOFDM cu Daubechies-8,
pentru un canal cu parametrii T, si P;/P, variabili, si f,=0.005.

Astfel, la scara 3, dupd o crestere monotond a BER pand la o,, =1 (P;/P, =0 dB si
r1 = 2Tg ) , are loc o imbundtdtire a BER in urmdtorul punct unde a fost calculata rata

erorii (o,, =1.15 , obtinut pentru P;/P, =10 dBsi 71 = 4Tg, conform tabelului 5.1),
si acelasi tip de evolutie se obtine si in jurul punctului o,, = 2. Acest lucru ne aratd ca,

reducerea semnificativa a puterii cdii de interferenta "compenseaza" cresterea intarzierii
relative a celei de a doua cdi de propagare. Astfel, pentru exemplul discutat, desi s-a
dublat intarzierea de propagare a celei de a doua cai, faptul ca puterea ei s-a diminuat
de 10 ori conduce la o valoare mai redusa a BER, in ciuda cresterii valorii parametrului
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o.n- Pentru simbolurile transmise pe scara 4, acest tip de comportament se manifesta
incepénd cu o, = 2, confirménd concluziile precedente.

Daca crestem valoarea deplasarii Doppler maxime normalizate de 10 ori
(fyy =0.05), curbele BER in functie de o,,au aceleasi particlaritati ca si cele discutate
pentru f,, =0.005 (fig. 5.12). Totusi, mai ales pentru acele scari unde durata
simbolurilor transmise este mare, se poate observa la valori mici ale o,,0 degradare
notabild a performantelor odata cu cresterea valorii parametrului f,,. Acest lucru poate

fi explicat prin faptul ca aceste scari sunt cele mai afectate de variabilitatea in timp a
canalului. Ori, aceasta caracteristica predomina ca si motiv al erorilor atat timp cat
imprastierea de propagare multicale este mica (deci influentd redusa a IIS),
determinand degradarea BER fata de cazul f,, =0.005.
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Fig. 5.12: Influenta deplasarii Doppler asupra BER in conditiile unui canal cu doua cai de propagare
de puteri egale si intarziere variabila a celei de a doua cai.
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5.3.2 Alegerea undisoarei mama folosita intr-o transmisie WOFDM prin
canale selective in frecventa

S-a aratat in paragraful 5.2 ca valoarea BER "globald" (calculata folosind toate
simbolurile unui bloc WOFDM) nu este influentata semnificativ de alegerea undisoarei
mama. Aceasta afirmatie trebuie insa nuantata. Reamintim ca principala cauza a acestui
comportament este numarul foarte mare de erori care apare dupa prima iteratie IDWT,
si influenta covarsitoare a acestei scari asupra performantei BER globale. Daca insa
realizam o analiza mai detaliata, la fiecare scara, a evolutiei BER, analiza de tipul
aceleia facute in paragraful precedent, vom vedea ca exista totusi scari la care alegerea
undisoarei mama are influente notabile asupra performantei BER la scara respectiva.

Pe de alta parte, s-a aratat in capitolul IV ca, in cazul canalelor variabile in timp
dar plate, este indicat sa folosim undisoare care sunt bine localizate in timp si sa
implementam doar o iteratie in modulatorul IDWT. Ultima recomandare a fost deja
infirmata in cazul canalelor selective in frecventa, in cazul carora curbele BER au o
evolutie pozitiva pe masura ce crestem numarul de iteratii, adica atunci cand transmisia
WOFDM se face pe mai multe scari. Vom vedea in cele ce urmeaza in ce masura prima
recomandare care a fost facuta in cazul canalelor plate (folosirea undisoarelor cu
localizare temporala buna), ramane valida si in canale selective in frecventa.

Pentru a ne putea focaliza asupra selectivitatii in frecventa, in detrimentul
variabilitatii in timp a canalului, s-a fixat pentru urmatoarele simulari o valoare a
deplasdrii Doppler maxime de f,, = 0.005 . Undisoarele alese sunt Haar si Daubechies-

20. S-au considerat de asemenea puteri egale pe cele doua cai de propagare a
semnalului. In figura 5.13 se pot vizualiza curbele BER partiale obtinute in cazul celor
doua undisoare, la scarile 1 si 2. Asa cum era de asteptat, date fiind observatiile
rezultate din figurile 5.7-5.9, valorile BER sunt ridicate, si, dupa cum se observa in
figura, curbele BER pentru cele doua undisoare sunt apropiate una de celalta. La scara 1
undisoara Haar conduce la obtinerea unor performante mai bune, dar pentru ambele
undisoare, intre 30% si 40% din simboluri sunt detectate in mod eronat. La scara 2 in
schimb, undisoara Daubechies-20 are performante superioare, dar rata erorii continua
sa fie ridicata. Practic, putem spune ca aceste scari sunt puternic afectate de
selectivitatea in frecventda a canalului, iar alegerea undisoarei mama nu prezinta nicio
relevanta.

La scarile 3 si 4 de transmisie se poate observa insa o diferentiere neta a celor
doua undisoare, din punctul de vedere al performantelor transmisiei WOFDM (fig. 5.14).
Astfel, undisoara Daubechies-20 conduce la scara 3 la performante egale cu acelea

obtinute prin folosirea undisoarei Haar la scara cea mai putin afectata de erori (scara 4).

Mai mult decat atat, la aceasta ultima scara, pentru a atinge o rata a erorii de 0.6%,
avem nevoie de o valoare E,/Ngde 20 dB in cazul undisoarei Haar, si cu aproape 12 dB

mai putin pentru undisoara Daubechies-20. Acest lucru ne arata ca, in cazul transmisiei
prin canale selective in frecventd, si mai ales la acele scari care nu sunt afectate de
erori intr-o maniera drastica (si unde nu se poate face o diferentiere elocventad),
undisoarele cu localizare mai buna in frecventa (Daubechies-20 in exemplul nostru),
sunt mai putin afectate de catre selectivitatea in frecventa a canalului.
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Diferenta clara dintre cele doua undisoare comparate este cauzata mai ales de
performantele slabe ale undisoarei Haar. Asa cum se arata in paragraful 3.3, dintre
toate undisoarele din familia Daubechies, aceasta este singura a carei banda efectiva
este infinita. Daca in canale cu fading plat, variabile in timp, localizarea excelenta in
timp a undisoarei Haar conducea la rezultate foarte bune, iar spectrul sau cu intindere
infinita nu avea un impact notabil, de data aceasta, din cauza selectivitatii in frecventa a
canalului, localizarea slaba in frecventd a undisoarei Haar are exact efectul contrar,
conducand la performante slabe.

In simularea canalului radio nu putem izola cele doua aspecte: variabilitatea in
timp si selectivitatea in frecventa. Asa cum rezulta din toate rezultatele prezentate in
acest capitol, "ponderea” mai mare in rata erorilor precum si influenta mai importanta
asupra performantei transmisiei o are cea de a doua caracteristica amintita. Rezultatele
aratate n figura 5.15 incearca sa surprinda simultan ambele efecte si influenta pe care
ele o au asupra performantei BER. Astfel, se redau curbele BER la scara a 4-a de
transmisie pentru cateva undisoare din familia Daubechies, pentru o valoare a deplasarii
Doppler de f,,, =0.05 . Parametrii de simulare au fost astfel alesi incat sa puna in
evidenta si efectul variabilitatii in timp a canalului. Astfel, canalul este rapid variabil in

timp, iar curbele BER sunt aratate pentru acea scara la care durata simbolurilor este cea
mai mare, deci efectul variabilitatii temporale a canalului este cel mai pronuntat.

Fig. 5.15: Performanta BER la scara 4 de transmisie pentru diverse undisoare din familia
Daubechies, pentru o transmisie printr-un canal cu doua cai de puteri egale, cu 0;,=0.5 si f,=0.05.
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Chiar daca avem curbe BER apropiate, se poate pune in evidenta ca rezultatele cele mai
slabe sunt obtinute folosindu-se undisoarele "extreme" (Daubechies-4 si Daubechies-
20 ), in timp ce performanta cea mai buna este asiguratd de catre undisoarele
Daubechies-8 si Daubechies-12. Aceste rezultate, aparent surprinzatoare pot fi explicate
prin aceea ca undisoarele Daubechies-8 si Daubechies-12 ofera un "compromis" mai
bun in ceea ce priveste localizarea lor in planul timp-frecventa.
In nota acestei idei, sintetizand rezultatele prezentate in capitolele 4 si 5, s-a
observat ca:
- 1n canale in care se manifesta doar variabilitate in timp performantele cele mai
bune sunt obtinute folosind undisoare cu localizare temporalad buna.
- in canalele in care apar cai multiple, efectul predominat asupra transmisiei este

produs de cdtre aceste cai multiple, care introduc selectivitate in frecventa si IIS.

In aceasta situatie este bine ca undisoarele sa fie cat mai bine localizate in
frecventa.

- In situatia in care canalul se comporta astfel incat si variabilitatea in timp a
canalului se regaseste cu o contributie importanta in rata erorilor, performantele
diverselor undisoare sunt apropiate, dar o imbunatatire a BER este asigurata de
cate acele undisoare care ofera cel mai avantajos compromis al "localizarii timp-
frecventa".

Scara 3

0.03 ,

oo2l—f | SN S S S

BER

0.01 - - - - S I B s

Daub4 Daub8 Daub12 Daub16 Daub20

%10~ Scara 4

Daub4 Daub8 Daub12 Daub16 Daub20

Fig. 5.16: Performanta BER a undisoarelor din familia Daubechies la scarile 3 si 4,
pentru o transmisie printr-un canal cu doua cai de puteri egale, cu E,/N,=50dB, f,,=0.05 si 6;,=0.5.
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Pentru justificarea acestei ultime afirmatii, vom fincerca sd surprindem efectul
cumulat al celor doua tipuri de distorsiuni intr-un canal in care zgomotul este neglijabil.
Pentru aceasta se fixeazd Ep/Ng la 50dB, si se simuleazd transmisia WOFDM pentru

cateva undisoare din familia Daubechies. Performantele BER la scarile de transmisie 3 si
4 sunt aratate in figura 5.16. In ciuda faptului c@ numarul de erori continud sa fie
apropiat la cele 4 scari, se observa ca, atat la scara 3 cat si la scara 4, undisoara
Daubechies-12 conduce la cele mai bune performante, in timp ce performantele cele
mai slabe sunt obtinute atunci cand se utilizeaza undisoara Daubechies-20, si, mai ales,
Daubechies-4. Astfel, la scara 3, undisoara Daubechies-12 conduce la o rata a erorilor
cu 2% mai mica fatd de Daubechies-20 si cu 34% mai bunda decat undisoara
Daubechies-4. La scara 4, cele doua proportii sunt de 8%, respectiv 15%.
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6. CONTRIBUTII LA OPTIMIZAREA TRANSMISIEI
PE CANALE RADIO FOLOSIND UNDISOARE

6.1 Contributii originale din teza

e 6.1.1

Scopul urmarit in lucrare este o transmisie de calitate foarte buna prin canale radio,
care prezinta variabilitate Tn timp si selectivitate in frecventa. Am facut un studiu si
o analiza detaliata a utilizarii undisoarelor in transmisia de date, si mai ales in cazul
modulatiei cu purtatoare multiple, comparand metoda WOFDM cu o modulatie
ortogonalda multi-purtatoare bine cunoscuta si utilizata in numeroase aplicatii, si
anume OFDM.

e 6.1.2

In paragraful 2.4.1 am demonstrat ca undisoarele, ca si caz particular al
functiilor ce genereaza baze ortonormale prin translatie cu intregi, pot fi
folosite ca si forme de unda ce satisfac criteriul I al lui Nyquist de
interferenta nula inter-simbol.

o 6.1.3

In paragraful 3.2 se compara, prin simulari, performanta BER a transmisiei
WOFDM cu aceea a OFDM, in cazul unui canal cu fading plat. Pentru acest tip
de canale, se manifesta doar variabilitatea in timp a canalului, raspunsul in
frecventa al acestuia putand fi considerat neselectiv. In acest caz, prima concluzie
care poate fi extrasd este ca modulatia ortogonala bazata pe undisoare
(WOFDM) este mult mai robusta fata de variabilitatea in timp a canalului
decat abordarea traditionald (OFDM), in care se folosesc drept purtatoare
exponentiale complexe de durata finita. Explicatia poate fi data din cateva
perspective. In primul rand, insusi principiul OFDM are la baza ortogonalitatea
purtatoarelor, cunoscandu-se ca pierderea acesteia poate duce la diminuarea
semnificativa a performantelor transmisiei (cresterea BER). Fundamentul
ortogonalitatii in OFDM este pozitionarea riguroasa pe axa frecventelor a spectrelor
purtatoarelor multiple. Ori, tocmai aceasta pozitionare este afectata de catre
variabilitatea Tn timp a canalului, ducand la pierderea ortogonalitatii, cu toate
efectele negative aferente. Prin comparatie, in WOFDM ortogonalitatea purtatoarelor
are mai degraba o natura duald, datd de catre Transformarea Wavelet aplicata in
modulator si demodulator. In acest caz, ortogonalitatea se bazeaza atat pe pozitia
purtatoarelor in timp, cat si in frecventa. Variabilitatea in timp a canalului nu are, de
aceasta data, efecte la fel de puternice. O explicatie conexa a robustetii mai mari a
WOFDM in canale cu fading plat poate fi data raportandu-ne exclusiv la dimensiunea
temporala a transmisiei. Astfel, in OFDM toate simbolurile transmise pe purtatoarele
multiple au durata egald, egala la randul ei cu durata unui simbol OFDM. Pe de alta
parte in WOFDM (sub forma implementata in aceasta lucrare), durata simbolurilor
transmise se modifica de la scara la scara, ea atingand durata totald a simbolului
transmis doar dacd se implementeaza toate iteratiile de calcul IDWT. Ori, se
cunoaste ca, in general, in canale variabile in timp, se recomanda o transmisie in
care durata simbolurilor sa fie cat mai mica, astfel incat ea sa ramana semnificativ
inferioara timpului de coerenta al canalului. Aceastd conditie este mai bine

BUPT
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indeplinitda de catre o transmisie WOFDM, decat in cazul OFDM. Legat tot de cele
douda modulatii ortogonale, au fost mentionate in tezd si alte avantaje ale
implementarii WOFDM: datele de intrare si de iesire sunt reale, modalitatea de
partajare a resurselor este mai flexibila, in timp ce complexitatea de implementare
este comparabila cu OFDM, iar, in anumite situatii, atenuarea benzilor adiacente
spectrului alocat este mai puternica.

e 6.1.4

In paragraful 3.3 am demonstrat ca localizarea timp-frecventa a
undisoarelor este, in general, mai buna decat aceea a exponentialelor
complexe de durata finita, ceea ce constituie un puternic suport teoretic pentru
rezultatele experimentale comentate anterior.

e 6.1.5

In paragraful 3.4, simularile efectuate au condus la concluzia ca, asociind cele
doua tipuri de transmisie multi-purtatoare cu turbo-coduri multi-binare,
WOFDM are performante BER superioare OFDM, dar castigul este, in acest caz,
mult mai mic decat in cazul transmisiilor necodate.

e 6.1.6

In capitolul 4, am studiat influenta parametrilor transmisiei WOFDM asupra
performantelor acesteia in canale variabile in timp, cu fading plat. In urma
simuldrilor efectuate a rezultat ca alegerea parametrilor transmisiei poate avea o
influenta notabild asupra BER. Astfel, s-a constatat ca, undisoarele mai bine
localizate in timp conduc la rezultate superioare, ele fiind mai putin
afectate de catre variabilitatea canalului (paragraful 4.1). In consecinta,
dintre toate undisoarele testate, undisoara Haar a condus, de departe, la
obtinerea celor mai bune rezultate. Un suport teoretic al acestui rezultat
este dat in paragraful 4.1.1, unde s-a demonstrat ca, in cazul folosirii
undisoarei Haar si a efectuarii unei singure iteratii IDWT in modulator,
probabilitatea teoretica de eroare in canale cu fading plat este nula, daca se
ignora alte tipuri de zgomote (de exemplu AWGN).

e 6.1.7

In paragraful 4.2, am studiat influenta numaérului de iteratii IDWT asupra
performantei BER a transmisiei. Dat fiind cd, odatda cu cresterea numarului de
iteratii, durata simbolurilor transmise la fiecare scara WOFDM creste si ea, s-a
constatat cd performantele cele mai bune se obtin daca numarul de iteratii
este minim (o singura iteratie IDWT). Pentru a intdri concluziile prezentate,
studiul a fost aprofundat prin calculul unor masuri ale erorilor la fiecare scara de
transmisie din WOFDM, calcul ce a confirmat observatia precedenta.

e 6.1.8

in capitolul 5 am analizat, prin intermediul simularilor, performanta BER a
transmisiei WOFDM in cazul canalelor cu fading selectiv in frecventa.
Performanta BER globala este, in acest caz, mult mai slaba decét in cazul canalelor
cu fading plat, ea fiind practic independentd atét de undisoara-mama, cat si de
numarul de iteratii IDWT, asa cum s-a aratat in paragraful 5.2.

¢ 6.1.9

in paragraful 5.3.1 am studiat modul in care selectivitatea in frecventi a
canalului afecteaza diversele benzi de transmisie din WOFDM. Se constata ca
numarul cel mai mare de erori apare la acea scara de transmisie, unde
durata simbolurilor transmise are acelasi ordin de marime cu imprastierea
de propagare multicale. Din analiza efectuata rezulta ca scara cea mai afectata
de erori este aceea pentru care durata simbolurilor de la scara respectiva este egala
cu jumatate din imprastierea intarzierilor multi-cale. Daca se considera cazul cel mai
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putin "defavorabil", in care intarzierea caii ce produce IIS este egala cu durata unui
singur simbol serial, vom putea observa exact contrariul efectelor din cazul canalelor
cu fading plat: dupa fiecare iteratie a modulatorului, se Tmbunatateste performanta
BER. Asadar, in transmisia WOFDM prin canale care sunt selective in
frecventa, este recomandabil sa implementam cat mai multe iteratii in
modulatorul IDWT.

s 6.1.10

In paragraful 5.3.2 am aratat ca, in cazul canalelor selective in frecventa,
undisoarele cu suport temporal mai extins, deci mai bine localizate in

frecventé, conduc la rezultate mai bune, mai ales la anumite scari de transmisie.

In general, putem insa vorbi despre un "compromis timp-frecventa": atunci cand
ambele efecte ale canalului se fac simtite deopotriva, undisoarele care
ofera un compromis cat mai bun in ceea ce priveste localizarea timp-
frecenta (valoare cat mai mica a produsului duratda efectiva-banda efectiva)
conduc la rezultate mai bune decat undisoarele care exceleaza prin
localizarea in timp sau cea in frecventd, dar sunt deficitare la capitolul
complementar.

6.2 Perspectivele utlizarii WOFDM

Exista cateva directii in care poate fi continuata munca inceputa in aceasta
teza. Astfel, utilizarea pachetelor de functii wavelet deschide un cadru si mai flexibil
in ceea ce priveste folosirea resurselor canalului. Practic, inlocuind functiile wavelet
cu pachete wavelet, granularitatea de partajare a resurselor in canal este mai fing,
si permite utilizarea mai eficientad a acestuia.

O alta directie de studiu este cea care va permite utilizarea eficienta a
cunoasterii modului in care diversele scari de transmisie din WOFDM sunt afectate
de erori. Astfel, s-a aratat in aceasta teza ca, atat in cazul canalului plat cat si a
celui selectiv in frecventad, rata erorii de bit poate varia semnificativ de la o scara la
alta, aceasta variatie avand loc in functie atadt de parametrii canalului (imprastiere
Doppler, imprastiere de propagare multicale) cat si de aceia ai modulatorului
(undisoara mama folosita). Cunoasterea modului in care canalul afecteaza diferitele
scari de transmisie din WOFDM va permite adaptarea schemei de modulare si ratei
de codare in functie de aceasta informatie. In toate sistemele moderne de
transmisie prin canale radio, asemenea mecanisme exista deja, ele fiind cunoscute
sub numele de "modulare si codare adaptivd", sau "adaptarea legaturii". De
exemplu, din simuldrile efectuate a reiesit cu claritate ca, intr-o transmisie prin
canale selective in frecventa, anumite scari sunt puternic afectate de erori (de obicei
scara 1 si scara 2). Dacad in sistemul de transmisie se introduce o codare de canal
adaptiva, aceste scari vor putea fi codate cu un cod puternic, ceea ce ar reduce
semnificativ rata globala a erorii de bit.

. Imbunatatirea detectorului folosit in receptor este un alt obiectiv de studiu.
In aceastd teza, ca si tip de modulare in banda de baza se foloseste BPSK, iar
detectorul consta intr-o simpla evaluare a semnului esantionului receptionat
(comparare cu pragul). O asemenea abordare este optima doar intr-un caz
simplificat, in care transmisia este afectata numai de zgomot alb aditiv, si, pe de
alta parte ea nu tine cont in nici un fel de folosirea transformarii wavelet in
demodulator. In aceasta directie, un pas inainte ar fi sa se tina cont de proprietatile
statistice ale tuturor semnalelor nedorite din canal (zgomot alb aditiv, zgomot
multiplicativ de tip Rayleigh) pe de o parte, si sa se foloseascd in mod avantajos
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utilizarea transformarii wavelet in demodulator, pe de alta parte. Se stie ca aceasta
transformare este adeseori folosita in aplicatii de denoising, si exista premizele ca
proprietatile ce permit utilizarea ei in aceste aplicatii sa poata fi folosite si in detectia
din WOFDM.

BUPT



BIBLIOGRAFIE

[Bah,Sal’02] A. Bahai, B. Saltzberg, “Multicarrier Digital Communications, Theory
and Applications of OFDM", Kluver Academic Publishers, 2002.

[Bin'90] 1. A. C. Bingham, “Multicarrier modulation for data transmission: an idea
whose time has come"”, IEEE Communications Magazine, pag. 5-14, mai 1990.
[Cim’85] L. Cimini, "Analysis and Simulation of a Digital Mobile Channel Using
Orthogonal Frequency Division Multiplexing”, IEEE Transactions on Communications,
Volume: 33, Issue: 7, iulie 1985, pag. 665-675.

[ETSI'0O0] ETSI, "Digital Video Broadcasting (DVB);OFDM modulation for microwave
digital terrestrial television"”, released in 2000, ETSI publication download area,
disponibil online la: http://pda.etsi.org/pda/AQuery.asp .

[IEEE’'03]: IEEE Standards Association, "Part 11: Wireless LAN Medium Access
Control (MAC) and Physical Layer (PHY) specifications, High-speed Physical Layer in
the 5 GHz Band", Supplement to 802.11a 1999, iunie 2003, disponibil on-line la:
http://standards.ieee.org/getieee802/download/802.11a-1999.pdf .

[IEEE'04], IEEE IEEE Standards Association, "IEEE Standard for Local and
metropolitan area networks Part 16: Air Interface for Fixed Broadband Wireless
Access Systems”, 2004, disponibil on-line la:
http://standards.ieee.org/getieee802/download/802.16-2004.pdf .

[Fur,Ahs'09] B. Furht, S. Ahson si altii, "Long Term Evolution — 3 GPP Radio and
Cellular Technology", CRC Press, 2009.

[Fla’04], Flarion Technologies, "“FLASH-OFDM for 450MHz: Advanced Mobile
Broadband Solution for 450MHz Operators”, noiembrie 2004, disponibil on-line la:
http://whitepapers.silicon.com/0,39024759,60131016p,00.htm .

[Bin’00]: J. A. C. Bingham, "ADSL, VDSL and Multicarrier Modulation", Wiley
Interscience, noiembrie 2000.

[Lam, Hub’00]]. Lampe, J. Huber, "Bandwidth Efficient Power Line Communications
Based on OFDM", International Journal of Electronics, vol. 54, 2000.

[Kat’'01] M. Katayama,“Introduction to Robust, Reliable and High-Speed Power Line
Communication Systems", IEICE Trans. Fundamentals, Vol. E-84A, Nr. 12, pag.
2958-2965, decembrie 2001.

[Fis,Hub’96] R. Fischer , J. Huber, A New Loading Algorithm for Discrete Multitone
Transmission", Proceedings of GLOBECOM'96, London, pag. 724-728, noiembrie
1996.

[Son’00] R. V. Sonalkar, “An efficient bit-loading algorithm for DMT applications",
IEEE Comm. Letters, vol. 4, no. 3, martie 2000, pag. 80-82.

[Hay'94] S. Haykin, “Communication systems", New York Wiley, 1994.
[Won,Che,Let,Mur99] C. Y. Wong, R. S. Cheng, K. B. Letaief, R. D. Murch,
“Multiuser OFDM with adaptive subcarrier, bit, and power allocation" 1EEE JSAC, vol.
17, no. 10, octombrie 1999, pag. 1747-1757.

[Olt’04] M.Oltean, “An Introduction to Orthogonal Frequency Division Multiplexing",
Analele Universitatii din Oradea -2004, Fascicola Electrotehnica, Sectiunea
Electronica, pag 180-185.

[SkI'97-11 B. Sklar, “Rayleigh fading channels in mobile digital communication
systems -part I: Characterization", IEEE Communications Magazine, vol. 35, no. 7,
pag. 136 - 146, iulie 1997.

BUPT



Bibliografie 119

[SkI'97-2] B. Sklar, “Rayleigh fading channels in mobile digital communication
systems —part II: Mitigation", IEEE Communications Magazine, vol. 35, no. 9, pag.
148 - 155, septembrie 1997.

[Wei,Ebe'71] S.B. Weinstein si P.M. Ebert, "Data transmission by frequency division
multiplexing, using the discrete Fourier transform", IEEE Transactions on
Communications, COM 19(5), octombrie 1971, pag. 628-634.

[Mug,Cou’00] B. Muquet, M. de Courville; P. Dunamel; G. Giannakis, “OFDM with
trailing zeros versus OFDM with cyclic prefix: links, comparisons and application to
the HiperLAN/2 system"”, Proceedings of IEEE International Conference in
Communications, vol. 2, pag. 1049-1053, iunie 2000.

[Pel,Rui'80] A. Peled si A. Ruiz, "Frequency domain data transmission using reduced

computational complexity algorithms", Proceedings of ICASSP, 1980, pag. 964 - 967.

[Hen,Tau’02] W. Henkel, G. Taubéck, P. Olding, “The cyclic prefix of OFDM/DMT -
an analysis", Proceedings of the International Zirich Seminar on Broadband
Communications, Zilrich, Switzerland, pag. 22.1- 22.3, februarie 2002.

[Ahm’00] N. Ahmed, Thesis for the degree of Master of Science, "Joint Detection for
Orthogonal Frequency Division Multiplexing” , Rice University, USA, aprilie 2000,
disponibil on-line la:
http://scholarship.rice.edu/bitstream/handle/1911/19657/Ahm2000Apr2JointDetec.
PDF?sequence=1
[Jon,Dil’01] .W. Jones and J.C. Dill, "The square root raised cosine wavelet and its
relation to the Meyer functions"”, 1EEE Transactions on Signal Processing, Vol. 49,
pag. 248-251, January 2001.

[Lau’03] A.P.T. Lau, Technical Report, “Nyquist's first criterion and pulse shaping
using wavelets", Stanford University, November 2003, disponibil on-line Ia:
http://www.stanford.edu/~alanlau/wavelet.pdf .

[OlIt,Naf’'07] M. Oltean, M. Nafornita, "Efficient Pulse Shaping and Robust Data
Transmission Using Wavelets", Proceedings of the third IEEE International
Symposium on Intelligent Signal Processing, WISP 2007, Alcala de Henares, Spain,
octombrie 2007, pag. 43-48.

[Rai’'01] Rainmaker Technologies Inc., "RM Wavelet Based (WOFDM) PHY Proposal
for 802.16.3", 2001, disponibil on-line la:
http://www.ieee802.0org/16/tg3/contrib/802163c-01 12.pdf .

[Kog,Kod’'03] H. Koga, T. Kodama, N. Konishi,"High-speed Power Line
Communication System based on Wavelet OFDM", Proceedings of the 7%
International Symposium on Power Line Communications and its Applications,
Kyoto, Japan, Martie 2003, pag. 226-231.

[Lak,Nik’06] M. K. Lakshmanan, H. Nikookar, "A Review of Wavelets for Digital
Wireless Communication”, Springer Netherlands, Volume 37, No. 3-4, mai, 2006.
[Jam,Mah’05] A. Jamin, P. Mahonen, "Wavelet Packet Modulation for Wireless
Communications”, Wireless Communications & Mobile computing Journal, Vol. 5,
Issue 2, Martie 2005, pag. 1-18.

[Naf,Gor'95] 1. Nafornita, C. Gordan, A. Isar, "Semnale, Circuite si Sisteme", Editura
“Politehnica", Timisoara, 1995.

[Isa,Naf’'98] A. Isar, I. Nafornita, "Reprezentari timp-frecventa", Editura
“Politehnica", Timisoara, 1998.

[Pol’01], R. Polikar, "The Engineer’s Ultimate Guide to Wavelet Analysis: the
Wavelet Tutorial", ianuarie 2001, disponibil on-line la:
http://users.rowan.edu/~polikar/wavelets/wttutorial.html .

[Dau’92] I. Daubechies, "Ten Lectures on Wavelets", CBMS-NSF Lecture Notes nr.
61, SIAM, 1992.

BUPT



120 Bibliografie

[Mal’09] S. Mallat, “A wavelet tour of signal processing (third edition)”, Academic
Press,2009.

[Pro’95] 1.G.. Proakis, "Digital Communications, 3rd Edition", McGraw-Hill Book Co.,
1995.

[Oli,Kum,Sad’05]]. Oliver, R. Santha Selva Kumari, V. Sadasivam, "Wavelets for
improving spectral efficiency in a digital communication system”, Proceedings of the
Sixth International Conference on Computational Intelligence and Multimedia
Applications (ICCIMA'05), pag. 198-203, august 2005.

[Kab’03] L.D. Kabulepa, "OFDM Basics for Wireless Communications”, 2003,
disponibil on line la:

www.mes.tu-

darmstadt.de/lectures/winter/vilsi comms/download/chap2 OFDM basics.pdf
[Pol,Moe95] T. Pollet, M. Moeneclaey, "Synchronizability of OFDM signals",
Proceedings of GLOBECOM 1995, vol. 3, pag. 2054-2058.

[Pol,Bla,Moe’95] T. Pollet, M. van Bladel, M. Moeneclaey, "BER sensitivity of OFDM
systems to carrier frequency offset and Wiener phase noise", IEEE Transactions on
Communications, Vol. 43, Issue 234, pag. 191-193.

[Dar,Tra’00] D. Dardari, V. Tralli, A. Vaccari; "A Theoretical Characterization of
Nonlinear Distortion Effects in OFDM Systems"”, IEEE Transactions on
Communications, Vol. 48, No. 10, octombrie, 2000.

[Dah,Par,Sko,Bem'07] E. Dahlman, S. Parkvall, J. Skéld, P. Beming, "3G Evolution:
HSPA and LTE for mobile broadband", Elsevier Press, 2007.

[OIt,Naf’03] M. Oltean, M. Nafornita, "The Cyclic Prefix Length Influence on OFDM-
Transmission BER", Buletinul Stiintific al Universitatii "Politehnica" Timisoara, Seria
Electronica si Telecomunicatii, Tom 48-62, Fascicola 2, 2003, pag. 26-29.
[Aba,Tor'05] J. Abad, L. Torres, J. Riveiro, "OFDM and Wavelets Performance
Comparison in Power Line Channels", Proceedings of International Symposium on
Power Line Communications and Its Applications, 2005, pag. 341 - 345.
[Bai,Mug’09] S. Baid, M. Junaid Mughal, "Multirate signal processing techniques for
high speed communication over power lines", IEEE Communications Magazine,
ianuarie 2009, pag. 70-76.

[Sen,Jos,Pra’09] S. Sengar, S. Joshi, S.Prasad, "Transceiver design and
performance analysis of space-time coded Fractal modulation”, propus spre
publicare in Wireless Personal Communications Journal, Springer Netherlands, 2009
(in curs de recenzare).

[Buc,Don’05] J. Buckheit, D. Donoho, "Wavelab Architecture”, disponibil pe web la:
http://www-stat.stanford.edu/~wavelab/Wavelab 850/WaveArch.pdf , decembrie
2005.

[Man,Bel’'01] M. J. Manglani, A. E. Bell, "Wavelet Modulation Performance in
Gaussian and Rayleigh Fading Channels" , Proceedings of MILCOM 2001, McLean, VA,
octombrie 2001, pag. 845 - 849.

[Mar,Nic'97] I. Marghescu, S. Nicolaescu, N. Cotanis, "Comunicatii Mobile Terestre”,
Ed. Tehnica Bucuresti, 1997.

[Pop,Bea’01] M. Pop, N. Beaulieu, "Limitations of Sum-of-Sinusoids Fading Channel
Simulators", IEEE Transactions on Communications, Vol. 49, No. 4, aprilie 2001, pag.
699 - 708.

[You,Bea’00] D. Young, N. Beaulieu, "The Generation of Correlated Rayleigh
Random Variates by Inverse Discrete Fourier Transform”, 1IEEE Transactions On
Communications, Vol. 48, No. 7, July 2000, pag. 1114 - 1127.

BUPT



Bibliografie 121

[Loo,Sec’91] C. Loo, N. Secord, "Computer Models for Fading Channels with
Application to Digital Transmissions", 1IEEE Transactions on Vehicular Technology,
Vol. 40, No. 4, noiembrie 2001, pag. 700 - 703.

[Bad,Bea’05] K. Baddour, N. Beaulieu, “"Autoregressive Modeling for Fading Channel
Simulation", IEEE Transactions On Wireless Communications, Vol. 4, No. 4, iulie
2005, pag. 1650 -1662.

[Chi'94] A. Chini, "Multicarrier Modulation in Frequency Selective Fading Channels”,
Ph.D. Thesis, Carleton University, Ottawa, Canada, 1994.

[OIt'07] M. Oltean, "Wavelet OFDM Performance in Flat Fading Channels", Buletinul
Stiintific al UPT, Seria Electronica si Telecomunicatii, Tom 52 (66), Fascicola 2, 2007,
pag. 3-8.

[OIt'07-1] M. Oltean, "Wavelet modulation performance in fading conditions”,
Lucrarile sesiunii de comunicari stiintifice Doctor ETc, Sept. 2007, Timisoara, ISBN:
978-973-625-494-9, pag. 13-18.

[Flo,Ala,Ber'95] B. Le Floch, M. Allard, C. Berrou, "Coded orthogonal frequency
division multimplex"”, Proceedings of the IEEE, vol. 83, no.6, iunie 1995, pag. 982-
986.

[Fla'98] P. Flandrin, '"Temps-fréquence, 2°¢ édition”, Hermes Science
Publications,1998.

[Ben,Hei,Wal'94] ]. Benedetto, C. Heil, D. Walnut, "Differentiation and the Balian-
Low Theorem" Journal of Fourier Analysis and Applications, Vol. 1, Nr. 4,1998, pag.
355-402.

[Olt,1sa’'09] M. Oltean, A. Isar, "On the time-frequency localization of the wavelet
signals, with application to orthogonal modulations", Proceedings of ISSCS'09, Iasi,
Iulie 2009, pag.173-177.

[Att,Pas,Isa'07]A.M. Atto, D. Pastor, A. Isar, "On the statistical decorrelation of the
wavelet packet coefficients of a band-limited wide-sense stationary random process”,
Signal Processing, Elsevier, vol. 87, Issue 10, octombrie 2007, pag. 2320-2335.
[Ber,Gla’93] C. Berrou, A. Glavieux, P. Thitimajashima, "Near Shannon Limit Error-
Correcting Coding and Decoding: Turbo Codes”, Proceedings of ICC'93, Geneva,
Switzerland, mai 1993, pag. 1064-1070.

[Dou,Ber’05] C. Douillard, C. Berrou, "Turbo Codes With Rate-m/(m+1) Constituent
Convolutional Codes", 1EEE Transactions on Communications, Vol. 53, No. 10,
octombrie 2005, pag.1630-1638.

[Bur,Whi'99] A.G. Burr, G.P. White, "Performance of Turbo-coded OFDM", I1EE
Coloquium on Turbo-codes in Digital Broadcasting, 1999, pag. 8.1-8.8.

[Zha,Zzha’03] H. Zhang, F. Zhao, D. Yuan, M. Jiang, "Performance of Turbo Code on
WOFDM system on Rayleigh fading channels”, 14th IEEE Proceedings on Personal,
Indoor and Mobile Radio Communications, PIMRC, 7-10 septembrie 2003, vol.2, pag.
1570- 1573.

[Olt,Kov,Balt,Cam’08] M. Oltean, M. Kovaci, H. Balta, A. CAmpeanu, "Multi Binary
Turbo Coded WOFDM Performance in Flat Fading Channels”, Acta Technica
Napocensis, Electronics and Telecommunications, vol. 29, nr. 3, 2008, pag. 9-14.
[Bel,Man’02] A. Bell, M. Manglani, "Wavelet Modulation in Rayleigh Fading Channels:
Improved Performance and Channel Identification”, Proceedings of ICASSP 2002,
pag. 2813 - 2816.

[OIt'08] M. Oltean, "In depth analysis of wavelet modulation performance in flat
fading channels: choosing the wavelets mother"”, Buletinul Stiintific al UPT, Seria
Electronica si Telecomunicatii, Tom 53 (67), 2008, pag. 167-172.

BUPT



122 Bibliografie

[OIt’08-1] M. Oltean, "A study of the multi-scale WOFDM transmission in time
variant channels”, International Journal of Communications, Issuel, Vol. 2,
Decembrie 2008, pag. 96-105.

[OIt’08-2] M. Oltean, "On the Wavelet OFDM Performance in Time-Variant
Channels: Choosing the number of DWT Iterations”, Recent Advances in Data
Communications, Networks, Computers, Proceedings of WSEAS Conference
DNCOCO’08, Bucuresti, noiembrie 2008, pag. 85-90.

[Olt,Naf'09] M. Oltean, M. Nafornita, "Errors per Scale Statistics for a Wavelet
OFDM transmission in Flat Fading Channels”, Proceedings of WISP'09, Budapesta,
August 2009, pag. 119-124.

[Rap’01] T.S. Rappaport, "Wireless Communications, principles and practice",
Prentice Hall, 2001.

[Man’01] M. Manglani, “Wavelet Modulation in Gaussian and Rayleigh Fading
Channels", Thesis submitted to the Faculty of the Virginia Polytechnic Institute and
State University, disponibil on-line la: http://scholar.lib.vt.edu/theses/available/etd-
08072001-093853/unrestricted/etdset.pdf , 2001.

[Isa,Isa'04] D. Isar, A. Isar, "Filtre", Ed. Politehnica Timisoara, 2004.

BUPT



ANEXA 1

Se pune problema simuldrii pe calculator a unei transmisii printr-un canal radio. In
aceasta situatie, semnalul util s[n] este alterat de o secventa multiplicativa ray[n], a
carei histograma aproximeaza o densitate de probabilitate de tip Rayleigh, si de o
secventa aditiva z[n] cu densitate de probabilitate Gaussiana. Toate acestea pot fi
privite ca si realizari particulare ale unor procese aleatoare avand proprietatile
statistice amintite. Facand presupunerea stationaritatii si ergodicitatii acestor
procese, secventele pot fi privite ca niste variabile aleatoare.
Semnalul ajuns la receptie poate fi astfel considerat ca fiind un rezultat al
unor operatii de inmultire si adunare intre variabile aleatoare:
r[n] =s[n]-ray[n] + z[n] (A1.1)
Pentru canalele cu zgomot alb, gaussian, aditiv si de medie nula se defineste
raportul semnal pe zgomot, ca fiind raportul dintre puterea semnalului util si
puterea zgomotului. Considerand si ca secventa utila este o secventa bipolara de +
si -1, cu probabilitati egale de aparitie, raportul semnal pe zgomot poate fi exprimat
ca:
_var(s)
var(z)
Unde prin “var" se noteaza varianta variabilelor aleatoare. Pentru a putea discuta
despre RSZ si in cazul existentei efectului multiplicativ de tip Rayleigh este nevoie
ca, dupa multiplicarea semnalului util cu secventa distribuitd Rayleigh, puterea
medie a semnalului trebuie sa se conserve. Aceasta conditie se formuleaza ca:
var(s-ray) = var(s) (A1.3)
Varianta produsului a doua variabile aleatoare se poate exprima ca:

RSZ

(A1.2)

-2 —2
var(s-ray) =var(s)-var(ray) +s var(ray)+ray var(s) (A1.4)

unde prin x notd3m media variabilei aleatoare x.
Pentru cazul distributiei de tip Rayleigh, densitatea de probabilitate se exprima ca:

_7
X-e 20'2

pdf (x|o) = > (A1.5)
o

in acest caz:

- Vs 4-z 2 . A .

ray =o S5 var(ray) =—5 si presupunand o valoare oarecare pentru varianta
secventei s, var(s)=x, putem obtine prin inlocuirea acestora in (Al1.4):

4-z 2 27

X = X oS+ X0 > (A1.6)

In ecuatia precedentd am tinut cont de faptul cd semnalul util este de medie nula.
Prin identificare de termeni in (A1.6), se obtine:

AT G2, 527 g (A1.7)
2 2
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124 Anexa 1l

Aceastd conditie este satisfacutd atunci cand o2 :% in ecuatia (A1.5). in general,

aceasta este valoarea care se alege in cazul simularii pe calculator a canalelor radio,
deoarece ea permite reutilizarea notiunii de raport semnal pe zgomot intr-un cadru
mai larg decat acela al canalului AWGN.
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ANEXA 2

1. Localizarea in planul timp-frecventa a undisoarelor de la scara j, ¥i(t),
respectiv a functiei de scara de la scara j, (pj(l') este identica cu localizarea

timp-frecventa a undisoarei mama y(t), respectiv a functiei de scara ¢(t).

Consecinta directa este ca localizarea timp-frecventa a purtatoarelor din
WOFDM este independenta de scara.

Demonstratia pentru functia de scara este identica aceleia pentru undisoare-mama.
De aceea, vom nota undisoara (functia de scara) folosind o notatie unica, generica,
a(t).

Calculul duratei efective

o0 o0
ajatz = .[ rzajz-(r)dr = j 2'22_ja2(2_jr)dr (A2.1)
—00 —0
Daca se face substitutia: u = 277; , obtinem:
. of = 221 j v2e?(u)du = 227 . o (A 2.2)
—o0
Calculul benzii efective
> [ 2. 2 T oola 2
;%0 = J‘a) J{aj(t)}(a))‘ do = J.a) ‘saj(a)) do (A 2.3)
—0 —0

Unde Saj(a)) este transformata Fourier a functiei aj(t) . Putem scrie mai departe:
S, (@) = 3{2_j/2a(2_jt)}(a)) _27J/2 -zfs{a(t)}(zfa)) (A 2.4)
Inlocuind (A 2.4) in (A 2.3), g8sim ca:

" 08 - T o2 S{aj(t)}(Zja))‘z do (A 2.5)

Facand substitutia 2Jo=u , vom avea:

o0
27 2 i
aj0'£ - 22J. I v [s{a())(u) du=22 o2 (A 2.6)
Tinand cont de relatiile (2.2) si (2.6), se poate spune ca:
2 2 2 2
ajat 'ajo-ru = a% a% (A 2.7)

Conform relatiei (A 2.7), localizarea timp-frecventa a undisoarelor si a functiilor de

scard, indicatd prin produsul aUtZ : aaé nu depinde de scara.
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126 Anexa 2

2. Dorim sa calculam valorile aUtZ si aa£ pentru undisoara Haar, sinus

cardinal si pentru undisoarele din familia Daubechies cu numar finit de
momente nule. Aceste calcule explica rezultatele redate sintetic in Tabelul
3.3.

Functia de scara Haar

in acest caz, ¢(t)=o(t)-o(t-1). Vom avea asadar:
) 5 1 1
2 2
of = [ -lo(e) -de= 2 - (A 2.8)
—0 0
Pentru calculul benzii efective, avem nevoie de spectrul corespunzator functiei de
scara Haar. Data fiind forma simpla a functiei (p(f) , acest spectru poate fi calculat

foarte rapid, folosind formula de definitie a transformatei Fourier. El este:

s sin(a))
S{p(t =3, (0)=2-eJ0/2 217 A 2.9
fo(6)}(0) -5, (0) . (A 2.9)
Vom avea in continuare:
o0 2 o0
0'5 = J. ? |3¢, (w)| do=4 J- sin? (a))da) (A 2.10)
—00 —00
Aceasta integrald pe interval infinit poate fi descompusa intr-o suma de integrale pe
. - o _ e 2 1-cos(2o)
intervale finite. Folosind si formula trigonometricd sin® (o) = ————, vom putea
rescrie relatia (A 2.10) astfel:
T
. (2k+1)5
05:22 .[ (1-cos20)dw =
k= “(2k-1)7
(A2.11)
(2k+1)%
(2k+1)% © 2

ﬁ -2 z .[ (cos 2m)dw

T (2k-1)Z

(2K-1)
Se observa rapid ca, in relatia (2.11) prima suma este infinitd. Pentru cea de a doua
suma, facand substitutia v =20, vom vom constata ca toti termenii sai (toate

integralele) sunt nule. Prin urmare, am dovedit ca:
62 = (A 2.12)

[2]

Tindnd cont de relatiile (A 2.8) si (A 2.12), am dovedit c3, in cazul functiei de scara
Haar, avem:

of 02 = (A 2.13)
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Undisoara mama Haar

Expresia analiticd a undisoarei mama Haar este:

1, te {O,ij
2

w(t)= ) (A 2.14)
-1, te {—, lj
2
Durata efectiva poate fi calculata ca si:
0 1
of - jt2-|‘,/(t)|2-dt=jt2:% (A 2.15)
—0 0

Transformata Fourier a undisoarei Haar se va nota in continuare cu Sy (w) Aplicand

formula de calcul a transformarii Fourier avem:

1/2 ) 1 )
Sy (o) = [ edotae- [ eJotat (A 2.16)
0 1/2

Integralele din relatia (A 2.16) pot fi calculate direct. Efectuand acest calcul si
prelucrand expresia obtinutd, se ajunge pentru spectrul undisoarei mama Haar la
expresia:

4j-sin? L ;o

~ _ 4 2
R =——— T .¢ A2.17
'y (0) = —— (A 2.17)
Aplicand formula de calcul pentru banda efectiva, obtinem:
o2 = I o?[3, (o) do = 4J sin4%da) - j [l—cos%J do (A 2.18)

Ridicand la patrat expresia de sub integrald si separand ulterior integrala in trei
parti, corepunzatoare termenilor obtinuti, vom avea:

o0 o0 0

0'5 = J. da)—ZJ- COS%da)+ J- coszgdw (A 2.18)

—00 —00 —00
Se observa ca primul si cel de al treila termen al sumei sunt infiniti, iar cel de al
doilea este nul (demonstratia a fost facuta la functia de scard). Prin urmare, am
demonstrat cd, in cazul undisoarei-mama de tip Haar, avem:

o2 = (A 2.19)
Tindnd cont de relatiile (A 2.19) si (A 2.15), vom avea:
of 02 = (A 2.20)
Functia de scara de tip sinus cardinal
Aceasta functie se defineste ca:
1 . nxt
t)==sinc— A2.21
o(t) 5 > ( )

Durata efectiva este:
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of = It2.|¢(t)| dt = I75inc2 ™t (A 2.22)
Facand substitutia u = 2t integrala (A 2.22) devine:
=iju25inc2u~du=iISIn u-du (A 2.23)
3 ﬂ3
—00 —00

Aceasta integrala este identica aceleia obtinuta in (A 2.10). S-a aratat atunci ca
valoarea ei este infinita. Asadar, am aratat ca, pentru functia de scara de tip sinus
cardinal avem:

of = oo (A 2.24)

Transformata Fourier a functiei definita in (A 2.21) este cunoscuta, fiind vorba de o
"poarta in frecventa":

S¢(w)=Pﬂ/2(a))=o{a)+%]—cr[a)—%j (A 2.25)

Aplicand formula de calcul pentru banda efectiva, si tinand cont de (A 2.25), se
poate scrie:

2 2 |~ 2 T
oy, = J. @ |\s¢ (a)) do = .[ wdw = 12 (A 2.26)
—0 -r/2
Intrucat banda efectiva este finita, iar durata efectiva este infinita, putem scrie:
atz~a£ = (A 2.27)

Undisoara de tip sinus cardinal

sin(2xt) - sin(xt)

; . Aplicand formula de calcul a
TTi

Expresia acesteia este: y(t)=

duratei efective, obtinem:

o0

0
of = jtz v () - :izj' (sin 2zt — sin zt)? dt (A 2.28)
—00

—0
Efectuénd operatia de ridicare la patrat din integrala (A 2.28) si aplicand formule de
transformare a produsului de functii trigonometrice in suma, ajungem la forma:

Utz _ 1 T (1—cos(4;rt) N 1-cos(2xt)
2 2 2
o (A 2.29)

T [1 cos (xzt) - %Zﬁt) + cos (3nt) —w] dt

+ cos (3xt) - cos (;zt)J dt =

T

N|“

Daca despartim integrala in 4 integrale corepunzatoare termenilor care apar in (A
2.29), vom constata ca una dintre cele 4 integrale va avea valoare infinitd (cea care
corespunde constantei "1"), in timp ce toate integralele functiilor trigonometrice vor
conduce la valori finite, asa cum s-a demonstrat pentru primul caz studiat in aceasta
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anexa (functia de scara Haar). Prin urmare, durata efectiva a unui asemenea semnal
va fi, la randul sau, infinita:

of = (A 2.30)
Asadar, la fel ca si in toate cazurile considerate pana acum, obtinem:
of 02 = (A 2.31)

3. Pentru undisoarele si functiile de scara din familia Daubechies, cu numar
finit de momente nule, N > 2 s-a facut afirmatia (paragraful 3.3) ca atat
banda, cat si durata efectiva au valori finite. Dorim sa stabilim, in aceasta
anexa niste limite superioare ale acestor marimi.

Durata efectiva pentru undisoarele si functiile de scara din familia Daubechies

Se cunoaste [Dau'92] ca toate undisoarele si functiile de scara din familia
Daubechies au suport temporal compact. Altfel spus:

Oricare ar fi N > 2 finit, exista doua valori t; si t,, astfel incat a(t) = 0 pentru
teltyty].
a(t)este o notatie genericd, ea referindu-se atat la undisoara mamd, cét si la
functia de scara.
Conform definitiei benzii efective, avem:
tr
of = [ t2a? (t)dt (A 2.32)
t
Dar semnalul az(t) este marginit. Fie M valoarea maxima a acestui semnal.
Maximizand « (t)obtinem:
tr
afsMItZdt:%(tg—tf) (A 2.33)
ty
Este clar, conform relatiei (A 2.33), ca valoarea atz este limitata superior pentru

undisoarele din familia Daubechies considerate. Prin urmare, durata efectivd a
acestora este finita.

Banda efectiva pentru undisoarele si functiile de scara din familia Daubechies

Vom incepe cu localizarea in frecventd a functiilor de scard. in ciuda faptului cd nu
cunoastem expresia lor analitica,putem utiliza o proprietate interesanta a spectrului

acestora, notat in cele ce urmeaza cu Sq,(co) [Isa,Naf'98]:
0
3y(@) =] ]34 {mo}(zik} (A 2.34)
k=1

in relatia (3.24), cu Jg s-a notat Transformarea Fourier Discretda a secventei

mp [n] Aceasta secventa reprezintd de fapt coeficientii FTJ utilizat in algoritmul lui
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Mallat pentru calculul DWT. in cele ce urmeazé vom nota functia Jg4 {—0}@)) cu

Mp (@) . Conform [Isa,Isa'04] , putem afirma c&:

Mo [%j < H[%] (A 2.35)

unde:
1,0<w<rx
H(ﬁj: 2-2 r<w<2z (A 2.36)
2 Vs
0, altfel

In figura A1, se prezintd caracteristicile de frecventd pentru H(%) si H(%) , cu titlu

ajutator.
A

H(w/2) H(w/4)

| | ~]| »
T T T I e

n 2n 3n 4n
Fig. A 2.1: Caracteristicile de frecventa ale filtrelor H(w)

Utilizand relatiile (A 2.34) si (A 2.35), se poate scrie:
o0 o0
~ w [0
J¢(w):HM0 (z—k]sHH[z—kj (A 2.37)
k=1 k=1
Dar, produsul din partea dreaptd a relatiei (A 2.37) este egal chiar cu H(%J Asa

cum se observa din figura (A 2.1), aceasta functie are suportul de frecventad cel mai
compact dintre toate functiile ce intervin ca factori in produsul din relatia (A 2.37).
In consecintd, produsul acestor functii va fi nenul tot in intervalul [0,27], si, mai
mult decéat atat, va fi egal chiar cu H(%] .

Asadar, relatia (A 2.37) poate fi rescrisa ca:

3, (@) < H(%) (A 2.38)

in consecints, folosind formula de definitie pentru banda efectiva, obtinem:
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o0 o0

2 2|~ 2 2,2(@

oy = I 1) |J(p(a))| do < I o“H [E]dw (A 2.39)

Daca tinem cont de relatia (A 2.36), vom avea:

Vs 2z 2

o2 sja)zda)+ j wz[z—ﬁ} do (A 2.40)

v

0 b4

Integralele (A 2.40) pot fi calculate simplu. In urma efectudrii acestui calcul,
obtinem:

473

5

Asadar, am stabilit o limitd superioara a benzii efective pentru functiile de scara din
familia Daubechies. In continuare, vom realiza acelasi tip de calcul pentru

undisoarele din familia Daubechies. Vom folosi notatia 3y (w) pentru transformarea

o2 < (A 2.41)

Fourier a undisoarei-mamd, y (t). Aceasta poate fi exprimatad ca si:

3, (0) = 34 {ml}(%] ﬁ Mo [Zik] (A 2.42)

k=2
Pentru simplificarea expresiilor, vom nota Jg4 {%}(a}) cu I\/Il(co). Se cunoaste ca
[Isa,Naf'98]:
My () = e My (o +x) (A 2.43)
Asadar, in caracteristica de modul vom avea:
My ()| = Mg (e + 7)| (A 2.44)

Tinand cont de faptul c3 MO(O)) <H (0)) , i tindnd cont de (A 2.44), putem scrie

1%

ca:
My ()| < Hrg () (A 2.45)

unde: Hrg(w)=H(w+z) Caracteristica de frecventd corespunzdtoare functiei
|HTB (a))| este redatad in figura (A 2.2).

\
Hre(w)
11

n/2 n 3n/2

v

Fig. A 2.2: Caracteristica de frecventa a filtrului H(w+n).
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Asa cum rezulta si din fig. A 2.1, avem:

H H[zikJ =1, Voe[0,21] (A 2.46)
k=2

Tindnd seama de relatia (A 2.46), rezulta ca, in acest interval, se poate scrie:
1, we [7[, 27[}

~ )
|5y (@) < Hra (3] 12, <o, (A 2.47)
T / 4
In consecinta:
2r T 3 27
0'5 < I a)ZHTB (%Jda) = I%dw + I o’do (A 2.48)
0 0 z

Integrala (2.48) poate fi calculatd simplu. Rezultatul final ne conduce la o limita
superioara a benzii efective a undisoarelor din familia Daubechies:
31

o2 < 5”3 (A 2.49)
Ca o concluzie a analizei facute, s-a aratat ca pentru toate undisoarele si functiile de
scara din familia Daubechies cu numar finit de momente nule N > 2, avem atét
duratd efectiva, cat si banda efectiva finitd. Mai mult, s-au stabilit prin calcul niste
limite superioare pentru aceste valori.

Banda si durata efectivd a purtatoarelor din OFDM

Reamintim ca forma bazei ortonormale folsite in OFDM este:
_ Jmapt
W(t)—Pto (t)-e 0 (A 2.50)

1,t< to
unde p, (t) = {o, altfel

conditia @y -tp = 27 . Durata efectivd poate fi calculata ca:

)
. 2 3
of = J'tz ‘pto (t)efmwof‘ dt =%

. Pentru ortogonalitatea purtatoarelor, trebuie satisfacuta

to 3
0

= A 2.51

3 ( )

Transformata Fourier a functiilor w (t) este:
W(a)):P(a)—ma)o) (A 2.52)
unde functia din membrul drept reprezintd spectrul functiei p(t). Acest spectru

poate fi luat din tabele. Astfel vom obtine:

. to ;

Sinflo —Mop )= —i(w- ‘0

W(w) =2 (0me0) 5 te-meo)3 (A 2.53)
o — Map

In relatia (A 2.53), map ne indicd pozitia, pe axa frecventelor, a sinusului cardinal

ce corespunde purtatoarelor din OFDM. Banda efectiva a tuturor purtatoarelor din
OFDM este identica si independentd de aceasta pozitie. Prin urmare, pentru
simplificarea calculului, putem considera cazul particular m=20.
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Cunoscandu-se expresia spectrului functiilor ce compun baza ortonormala
din OFDM, si aplicand simplificarea indicata mai sus, banda efectivda poate fi
calculata folosind formula de definitie:

0

o0
c%zzjwﬂW@ﬂfdszjsng?dw
—o0

(A 2.54)

—o0
Aceasta integrala este de tipul aceleia calculata deja in (A 2.10), unde s-a aratat ca
ea conduce la o banda efectiva infinita:

ot 'O'[%:OO

(A 2.55)
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