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CAP I: MODULATIA MULTIPURTATOARE CU PURTATOARE SINUSOIDALE
1.1 Conceptul de modulatie multipurtatoare

Originile tehnicii de multiplexare cu diviziune in frecventa 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 un canal de banda largd utilizand o frecventa purtdtoare diferita
pentru fiecare semnal. Pentru a se facilita demultiplexarea transmisiilor la receptor, frecventele
purtdtoare folosite au fost separate astfel Incat sa se evite suprapunerea spectrelor ocupate de fiecare
dintre semnalele transmise. S-au folosit Tn acest scop intervale frecventiale "de garda", care sa
permitd 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).
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Fig. 1: Principiul accesului multiplu cu diviziune in frecventa

Indepartata inci de conceptul de modulatie multi-purtitoare, 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 inseamnd modulatia multi-purtdtoare poate fi facut daca avansam
ipoteza ca, in loc de a transporta semnale diferite (provenite de la utilizatori distincti), purtatoarele
utilizate vor transporta simboluri care apartin unui singur utilizator de debit ridicat. Sursa de
informatie ar putea genera date direct intr-un format paralel, sau date secventiale (seriale) aduse la
intrarea unui convertor serial-paralel. Dupa conversia 1n paralel a sirului de date initial, fiecare flux
paralel va fi transmis pe cate o subpurtatoare distinctd. O asemenea transmisie paraleld, sau
"simultand" poate fi comparata din punct de vedere al debitului total generat, cu o transmisie seriala
de debit inalt care utilizeaza acelasi canal (aceeasi banda de frecvente totald), insd modularea are
loc pe o singurd purtdtoare. Este evident ca implementarea sistemului paralel cu ajutorul unor

emitdtoare si receptoare multiple ar fi mai costisitoare decat implementarea sistemului serial, care



cere un singur modulator §i un singur demodulator. La o prima vedere, in cazul tehnicii multi-
purtatoare, fiecare sub-canal transporta debite joase, iar suma ratelor de transmisie pe subcanale este
inferioard debitului pe care l-ar permite transmisia seriald, din cauza intervalelor de garda, care nu
sunt utilizate pentru transmisia de date, deci consuma din resursele dedicate transmisiei. Pe de alta
parte, semnalul transmis serial, cu debit Tnalt, ar fi mult mai sensibil la fenomenul de interferenta
inter-simbol (IIS). In acest caz, durata scurtd a simbolurilor transmise face ca ele sd ocupe intreaga
latime de banda disponibild, spre deosebire de latimea de banda redusa a fiecarui simbol transmis in
paralel. Este de presupus ca, in acest ultim caz, raspunsul in frecventd al canalului poate fi
considerat aproximativ plat pentru fiecare sub-canal in parte, reducandu-se astfel efectul negativ
indus de selectivitatea in frecventd a canalului. Astfel, anterior dezvoltarii unor tehnici de egalizare
fiabile, transmisia paraleld oferea o posibilitate reald de atingere a unor debite 1nalte in canale
dispersive, fiind folosita in ciuda costului sau ridicat si a eficientei spectrale reduse.

Una dintre primele solutii care a fost avansatd pentru rezolvarea problemei eficientei
spectrale vine din partea unei companii americane (Collins Radio), care propune in deceniul 6
sistemul Kineplex, menit a transmite date printr-un canal de inaltd frecventa afectat de fading
selectiv in frecventd [Bah,Sal’02]. Rata de date vizatd era de 2400bps. Intr-un asemenea sistem se
utilizau 20 de tonuri modulate prin DQPSK, fara filtrare. Spectrul fiecarui ton are forma sin(kf)/f,
conducand la interferenta intre spectrele ce corespund diverselor purtdtoare. Spectrul de tip sinus
cardinal rezulta din forma de poarta dreptunghiulara pe care o au simbolurile de transmis (in timp),
care translatatd in frecventd prin transformarea Fourier, conduce inspre de oscilatia atenuatd
caracteristica sinusului cardinal. Similar sistemului OFDM din zilele noastre, subpurtatoarele erau
separate intre ele prin intervale de frecventd care sunt egale cu inversul duratei unui simbol
multipurtdtoare transmis (sau, echivalent, cu inversul duratei "de observare" a demodulatorului).

Schema demodulatorului este ilustratd in figura 2. Fiecare purtatoare este detectata utilizdnd
o pereche de circuite calate pe frecventa purtatoarei. Semnalul este transmis pe doud ramuri, pe una
dintre ele introducandu-se o intarziere de faza egala cu durata de transmisie a unui simbol, facand
astfel posibila calcularea diferentei de faza dintre doua simboluri consecutive §i detectarea
informatiei transmise. Performantele obtinute cu acest sistem au fost relativ bune, dar cu un cost de
implementare ridicat. Tehnica descrisd garanteaza ortogonalitatea purtdtoarelor, ortogonalitate
necesara pentru a separa semnalele transmise pe fiecare subpurtatoare in parte. Totusi, spectrul de
tipul sinus cardinal (sin(kf)/f) al fiecarei subpurtitoare are cateva proprietati care sunt indezirabile.
Fiindca o asemena functie se intinde pe intreaga axa a frecventelor, toate subpurtatoarele folosite in

transmisie se vor suprapune pe axa frecventelor. Mai mult decat atdt, transmisia multipurtitoare
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trebuie sa asigure un interval de garda la stanga si la dreapta benzii dedicate, care sia elimine
interferentele cu sisteme ce lucreaza in benzi adiacente. Ori, energia lobilor laterali din spectrul
(sin(kf)/f) este suficient de mare incat sa produca interferente in benzile adiacente. Se preferda din
acest motiv utilizarea unor semnale de banda limitatd care sd moduleze fiecare subpurtatoare (in
locul impulsurlor rectangulare), care pot fi obtinute prin intermediul unor filtre Nyquist formatoare
de impulsuri. Rezultatul unei asemenea abordari va fi cd fiecare subpurtatoare modulata va afecta

doar canalele adiacente (nivelul de interferentd fiind mai mic), fard a fi afectatd ortogonalitatea

subpurtatoarelor.
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Fig 2: Schema de principiu a receptorului Kineplex.
1.2 Multiplexul ortogonal cu diviziune de frecventa (OFDM)

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

Expansiunea modulatiei OFDM a aparut de fapt odatd cu maturizarea tehnicilor de procesare
numerici de semnal si a algoritmilor asociati. In acest caz, o importantd particulard o prezinti
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 cunoscut o dezvoltare rapida mai ales in sisteme care folosesc transmisia
prin unde radio. Astfel, o gama largd 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’02], WiMAX (IEEE
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802.16)[IEEE’04] sau Flash OFDM (solutie Flarion) [Fla’04]. Mai mut decat atat, versiuni de
transmisii multipurtatoare s-au adoptat si in transmisii cu fir, cu rezultate remarcabile. La acest
capitol se poate aminti tehnologia ADSL (transmisii de debite impresionante de date prin cablurile
telefonice de cupru folosite 1n telefonia analogica clasica- PSTN) sau sisteme de transmisie de date
prin reteaua publica de alimentare cu tensiune electrica (de ex. PLUG) [Lam, Hub’00].

In cele ce urmeaza, se vor prezenta conceptele de bazi ale modulatiei OFDM. Astfel, dupa
exemplificarea conceptului de modulatie multipurtatoare, se va argumenta si explicita importanta
ortogonalititii pentru demodularea corectd 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

»punctelor slabe” si a dezavantajelor tehnicii discutate.

1.2.1. Schema bloc a unui sistem OFDM

In figura de mai jos se prezinti schema bloc a unui lant de transmisie folosind multiplexul ortogonal

cu diviziune de frecventa.
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Fig.3: 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
supusa unei ,,modulari in banda de baza”. Practic, in functie de constelatia de modulare aleasa pe
fiecare ramurda, 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 s¢ in figura 3) din mulfimea {\/§+j\/§,\/§—j\/§,—\/§—j\/§,—\/3+j\/§} . Pe fiecare ramura in

paralel, simbolurile de modulatie vor modula o purtitoare 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 realizatd 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 al lantului de transmisie firid importantd practici. In ceea ce priveste constelatia de
modulare folosita, ea poate fi aceeasi sau diferitd pe fiecare ramurd 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 subpurtitoare in functie de ,,gradul de
incredere” al acesteia. Mecansime asemandtoare, dar mai complexe se utilizeaza si in sistemele
radio de tipul WiFi sau WiMAX. In fata simbolului OFDM obtinut de citre modulatorul IFFT se
insereaza un prefix circular care are menirea de a separa intre ele doud blocuri OFDM succesive si
de a facilita egalizarea canalului la receptor. In practica, toate aceste operatii se implementeaza prin
procesare numericd de semnal, astfel incat ceea ce Intelegem prin simbol OFDM la acest nivel este
de fapt o secventd de N+L numere complexe. Pentru a se obtine semnalul ce corespunde modulatiei
OFDM, este nevoie de conversia semnalului digital 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 Inlaturarea prefixului circular se poate folosi un egalizor de
canal (nereprezentat in figurd). 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 decat durata raspunsului la impuls al canalului, atunci acest egalizor de canal este unul
foarte simplu, constdnd Intr-o multiplicare cu o constantd a semnalului receptionat pe fiecare
subpurtatoare, care s compenseze coeficientul complex al raspunsului in frecventa al canalului
[Olt’04]. Secventa astfel obtinutd 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 modulare folositd pe fiecare dintre subpurtitoare. In urma aplicarii

unui detector de prag rezultd valoarea bitilor codati, din care se extrag cei utili prin decodare.



1.2.2 Necesitatea transmisiei paralele multipurtiatoare

Intr-un mediu de comunicatie radio-mobil, semnalul transmis se propagd pe un numir 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 interferentei inter-simbol (IIS) la receptie.
Simplificand lucrurile (considerand canalul ca fiind un Sistem Liniar si Invariant in Timp),
propagarea multicale produce acelasi efect ca si un filtru electronic, care ,,imprastie” In timp
semnalul de la intrare (fenomenul fiind modelat matematic printr-o operatie de convolutie) [Sk1’97-
1]. Efectele propagarii multi-cale intr-un canal radio pot fi descrise atat in domeniul frecvential, cat
si in cel temporal. In primul caz se foloseste termenul de fading selectiv in frecventa, iar in al doilea
caz se pune in evidentd tocmai dispersia temporald a semnalului. Consecinta practica a propagarii
multicale o constituie limitarea superioard 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 [Sk1’97-2]. Acestea se
bazeazd pe estimarea si urmadrirea 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 cd fenomenul este cu atat mai
pronuntat cu cat ratele de transmisie dorite sunt mai mari.

Pentru a ameliora problemele ridicate de catre selectivitatea in frecventd a canalului,
elementul de noutate pe care il aduce conceptul de modulatie multipurtatoare este inlocuirea
transmisiei seriale pe o singurd purtdtoare, cu un debit inalt, cu mai multe transmisii paralele de
debit redus. Generand N transmisii paralele, vom fi capabili sa limitam latimea de banda a fiecarei
transmisii cu factorul N, 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 frecventiald va afecta mult mai putin fiecare subcanal in
parte decat in cazul canalului unic de la transmisia seriald. Doua exemple (unul numeric si unul
grafic) vor incerca sa intdreasca aceasta motivatie. Sa consideram o transmisie de 10Mbps printr-un
canal radio. In acest caz durata de transmisie a fiecirui bit in parte va fi inversa debitului, adica
0.1 ps. Pe de alta parte, fenomenul de propagare multicale produce efecte de imprastiere temporala a
semnalului care sunt masurabile si depind de topologia mediului considerat (forme de relief, cladiri,
densitate de populatie etc). Cu titlul de exemplu, sa consideram o imprastiere de propagare multicale
de cca. 10 ps, valoare tipicd pentru mediul urban. Rezulta cd efectul produs de transmisia unui

singur bit de informatie va afecta semnalul (si implicit detectia la receptor) pe durata a 100 de biti
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consecutivi. Daca se considerd acum o transmisie OFDM pe 1024 subpurtatoare, atunci latimea de

banda a fiecarui subcanal este de cca. 10 KHz, al 5N
. . . . 1iT4 1,11 1 1
adicad durata simbolurilor transmise pe fiecare 1 F _|
subpurtdtoare va fi de 100 ps, de 10 ori mai
L g r—
mare decat imprastierea de propagare multicale. |l] 0 0| [ofo,0 i i ' £
1 — 1 [ ]
Daca in primul caz comportarea canalului va st 1 v Lo E :
1 1 1
avea efecte dramatice, dificil de combatut, in 1 1 E
. . . - '
cel de-al doilea exemplu, doar o mica parte din ! : E i i ﬂ:m
. . o o L1 L1
fiecare simbol va fi interferatd de catre iﬂfﬂi LR i i i ! 50
[ ]
1
simboluri precedent transmise. ! 1 1
1
In exemplul grafic din figura 4, se : : ::— i — -
1 1 1 HB f
ilustreaza o transmisie paraleld pe 3 purtatoare, ' 0 ' 0
1
. f
ale caror spectre se suprapun reciproc, dar pot ﬁ'." T
. . el 1 1 1 1
fi totusi separate datoritd ortogonalitatii, ! !
1 1
proprietate care va fi explicatd mai tarziu. Se 1 :'
]
observa durata mai mare a simbolurilor 10 0 '

paralele transmise, asa cum s-a mentionat in Fig.4: Principiul unei transmisii paralele multi-purtitoare.

paragraful anterior.
1.2.3 Descrierea modulatorului OFDM
Asa cum rezultd din cele prezentate pand acum, ideea de baza a modulatieit OFDM este transmisia

simultand multi-purtatoare, pe mai multe subcanale de banda relativ ingustd. Din punct de vedere

matematic, fiecare purtatoare modulata poate fi descrisa ca fiind o exponentiald complexa:

se(0) = A (e o) (1)

Atat amplitudinea semnalului, A.(2), cét si faza acestuia, ¢.(2) pot varia in timp, dupa o lege data de
catre forma semnalului modulator. Totusi, putem considera ca acesti parametri sunt constanti pe

durata de transmisie a fiecarui simbol, 7.



Intr-o transmisie seriald clasicd se utilizeaza un singur semnal purtitor. In consecinta, daca
dorim sa alegem o ratd de transmisie egala cu R, atunci fiecare simbol de transmis va avea durata
Ts=1/R, timp 1n care valoarea amplitudinii si a fazei semnalului transmis in canal vor fi constante.

Pe de alta parte, modulatia OFDM foloseste pentru transmisie N subpurtitoare. In acest caz
se vor transmite simultan N fluxuri, fiecare cu o ratd de simbol R/N. Semnalul care este transmis in

canal rezulta ca o suma a tuturor acestor fluxuri, aga cum rezulta din ecuatia (2):

5. () = Ng (p)elonre.) @)

1z
N
unde :

®, =0, +nAon (3)

Relatia precedentd ne aratd ca purtatoarele sunt spatiate intre ele cu un interval notat 4. Durata
simbolurilor transmise pe fiecare purtatoare (timp in care putem considera amplitudinea 4, si faza ¢,
ca fiind constante) este N/R, durati egald cu aceea a simbolului OFDM (7). In acest caz, ecuatia (2)

poate fi reformulatd dupa cum rezulta mai jos:

N- .
s, () = Z e pentry  t e [kT, (k + 1)T 4)

Az
N

Pentru cd fiecare simbol OFDM inglobeazd informatia corespunzatoare a N simboluri seriale
consecutive, informatie continutd in 4, si ¢,, este nevoie sa esantiondm cu frecventa //Ts pentru a
obtine o versiune discretizatd a simbolului. Rezultatul este generarea a N esantioane pe durata 7 a

unui simbol OFDM. Expresia esantionului cu indexul k va fi:

N-—
s, (kTs) = g Mopensoldsre,] 1 —g N -] (5)

x
N

Daca simplificdm ipotezele considerand w,=0, valoarea esantionului devine :
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N-1 , .
s, (kTg) = % > A,e%neMs =0,  N-1I (6)

n=0

In acest punct, relatia 6 poate fi comparati cu expresia transformarii Fourier rapide inverse:
] N=
kT.) = — jn2nk/ N 7
g(kTs) = N ; ( NT, J (7)

In ecuatia (6) 4,e’* poate fi interpretat ca spectrul esantionat (cu pasul frecvential Qy=1/T) a unui

semnal de intrare, ale carui esantioane in domeniul timp sunt s(k7s). Ecuatiile (6) si (7) sunt

echivalente daca:

ar=be_ L1
2n NI, T

(8)

1.2.4 Legatura dintre tehnica OFDM si Transformarea Fourier Discreta

T Ultima relatie dedusd in paragraful precedent

este similard aceleia pe care o cere ortogonalitatea.
Astfel, impunerea ortogonalitatii stabileste o legatura
fericitdi cu transformarea Fourier discretd inversa,
legatura care va fi studiatd in profunzime in aceasta

% ;i ; \/\/ %i % sectiune. In acest caz, transformarea fiind inversabila,

P recuperarea semnalului la demodulator poate fi facutd
Fig. 5: Spectrul purtatoarelor folosite in OFDM.

prin intermediul transformarii directe, care permite

implementarea demodulatorului OFDM.

Daca se considerda, in cele ce urmeaza, ca
subpurtdtoarele folosite In transmise sunt separate prin
intervalul frecvential indicat de relatia &, atunci

spectrele acestor subpurtatoare sunt ilustrate in figura 5.

* T > Fiecare sinus cardinal din acest spectru corespunde

Fig.6: Subpurtatoarele ort le. . - . . .
185 Subprriaioareie oTogonate unei purtdtoare sinusoidale modulate cu un simbol de
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informatie reprezentat printr-un semnal dreptunghiular de durata egala cu aceea a unui simbol serial
(de ex. ca in codarea de tip NRZ). Se poate remarca faptul ca fiecare purtitoare trece prin 0 la
frecventele centrale corespunzatoare celorlalte subpurtatoare. La aceste frecvente, interferenta inter-
purtatoare este nuld, fapt care permite separarea subpurtitoarelor la receptor. Situatia este perfect
identica aceleia descrise de teorema lui Nyquist de interferenta nula inter-simbol, in care interferenta
se referd insa la domeniul timpului.

Forma subpurtatoarelor ortogonale sinusoidale este ardtatd in fig. 6. Se observa ca pe durata
de transmisie a unui simbol OFDM fiecare subpurtdtoare parcurge un numar intreg de cicluri,
conditie care deriva din ortogonalitatea necesara pentru subpurtatoare.

Daca se considera acum constructia receptorului, 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
semnificativa, si anume acea sinusoidd care este similard (aceeasi frecventd) cu cea folositd in
corelator, toate celelalte producand un efect nesemnificativ. Din punct de vedere matematic,
afirmatia precedenta se bazeaza pe binecunoscuta proprietate conform careia sinusoidele aflate in

raport armonic sunt ortogonale intre ele:

(k+DT . T,dacam=n
[ sin(mfyt) -sin(nfyt) - dt = 9)
kT 0, daca m # n

O reprezentare a etapelor demodularii este data in figura 7. Astfel, in figura 7a) se reprezintd un
simbol OFDM obtinut moduland cu simboluri bipolare echiprobabile 20 de purtatoare cu frecvente

cuprinse intre 510 si 700 KHz. Purtdtoarele sunt separate printr-un interval Af =1/T =10KHz,

durata unui simbol fiind astfel de T=100us. Pentru doua dintre iesirile multiplicatoarelor ce compun
demodulatorul, rezultatul este afisat in figura 7b, corespunzand unui simbol transmis de +1,
respectiv de -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 7c.
In fiecare caz, corelatia cu celelalte purtitoare (in afard de aceea corespunzand ramurii “curente”) nu
contribuie semnificativ la semnalul de iesire. In consecinti, o operatie simplid de esantionare si

comparare cu pragul ne conduce la luarea unei decizii corecte.
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Cel mai dificil obstacol presupus de demodulare

il constituie dificultatea de implementare
practici bazatd pe hardware a bancului de
sinusoidale, care sa

oscilatoare genereze

semnale ortogonale 1intre ele s§i 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 progresul si expansiunea tehnicilor de
prelucrare numerica a semnalului. Mai concret,
asa cum s-a ardtat mai devreme, exista legaturi
evidente intre strategia de modulare/demodulare
din OFDM si tehnicile numerice de calcul a
transformarii  Fourier discrete. Pentru a
surprinde mai bine natura acestei legaturi, se va
arunca in cele ce urmeaza o privire mai detaliata
asupra Transformarii Fourier Discrete Inverse.
Mai se va studia

precis, implementarea

numericd a acestei transformate, ce presupune

=9

»esantionarea frecventiald” a unui spectru care,
prin natura sa, este continuu dupa variabila Q.
Formula care descrie aceastd transformare
reprezintd o sumd de exponentiale complexe
discrete. Suma poate fi descompusa in sinusoide

si cosinusoide, ponderate de secventa complexa

X[k] (vezi fig. 8). Rezultatul indicat in (10) este un semnal discret in timp, notat cu x/n/.

j k—ﬁ-n

N-1 j
xn]=> X[k]-e N
k=0

N-1
= > X[k](cos(k

k=0

2n . . 2n
—n)+ j-sintk—n)), n=01,.,.N—1 10
N )+ J - sin( N ) (10)
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Ceea ce este foarte important in relatia (10) este ca exponentialele complexe sunt ortogonale intre
ele si ca separarera acestora in domeniul frecventei discrete este AQ = 2n/N . Acest ecart frecvential
exprimat pentru semnalul in timp discret x/n/ poate fi echivalat cu acela al unui semnal in timp
continuu x(2) (simbolul OFDM analogic) care a fost esantionat cu pasul 7,=7;. Aceasta echivalare se

poate face cu relatia:

_&_AQ/TE_ 1 1

A =— 11
=0T o NT, T (10
j-(%t-n Schema ilustratd in figura 8 se bazeazd pe un
X0]-e algoritm clasic de sintezd: cele N esantioane ale
. 2m
X[l].eﬂ?n > T | semnalului de iesire x/n/ sunt “sintetizate” din N
. —(’) 1 . . . . . 27
. n=0l...N- sinusoide si cosinusoide de frecvente kﬁ ,
* . 2n
B _eJ'(N‘l)'g'“ ponderea fiecdrei armonici fiind determinati de

catre simbolul modulator X/k/. Privind lucrurile
Fig.8: Implementarea modulatorului OFDM prin

intermediul TFFT. prin prisma transformarii Fourier inverse
implicate (algoritmul IFFT), esantioanele de transmis pot fi interpretate ca fiind definite Tn domeniul
frecvential. Astfel, in forma cea mai simpla posibila, transmisia unui bit de 1 sau 0 pe purtatoarea k
se va regdsi prin prezenta, respectiv absenta purtatoarei in cauza din compozitia semnalului x/n/.
Simplificand 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 rezultd va fi pur si simplu o exponentiald
complexa (adica o sinusoidd — partea imaginara si o cosinusoida — partea reald) de frecventa data de

indexul bitului de 1 (adica de pozitia acestuia in blocul de date).

Intrucat transformarea Fourier este inversabild, receptorul se bazeazi pe aplicarea
transformarii directe asupra blocului de date receptionat. Astfel, semnalul in domeniul timp
receptionat este demodulat prin trecerea sa printr-un bloc de ,,analizd” bazat pe transformarea
Fourier Discretda implementatd prin intermediul Fast Fourier Transform (FFT). Demodulatorul
prelucreaza cele N esantioane temporale (,,observate” pe durata unui simbol sosit la receptie) si
determind amplitudinea si faza cu care fiecare purtitoare contribuie la compozitia semnalului

receptionat. Descrierea matematica a acestei operatii este datd in relatia (12).
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211:_

N-1 —jn== N-I
X[k]=%n=0x[n]'e] v ﬁzo x[n](cos(kiv—“m—j-sin(k%“n)), k=01,.,N-1 (12)

1.2.5 Utilizarea prefixului circular in OFDM

Asa cum rezultd din cele prezentate, tehnica OFDM transmite datele in blocuri, denumite uzual
»simboluri OFDM”. Toate canalele utilizate in aplicatii practice, fie cd este vorba de canale
dispersive cu fir, fie cd 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 9.

Trebuie notat aici cd, asa cum se prezintd in paragraful 1.2.2, transmisia paraleld
multipurtitoare este, prin natura sa, rezistentd la interferenta inter-simbol. Intr-adevar, cum se
observa si dinn figura 9, doar o mica parte din simbolul i+/ este afectatd de catre simbolul precedent
transmis, cu indexul i. Acest lucru se Intampla datorita duratei mari a simbolurilor OFDM, care face
uz de transmisia paralela pentru a atinge debitele inalte cerute de catre aplicatiile moderne. Totusi, si
aceastd interferenta care afecteaza doar inceputul simbolului este supardtoare si trebuie eliminata. O
abordare simpla pentru a contracara acest tip de interferentd este utilizarea unei pauze (,,interval de

liniste”) intre doud simboluri consecutive. Metoda este cunoscuta in literatura si sub numele ,,zero

a)

- - - - 3 5 Canal de
Simbol i-1 Simbol i Simbol i+1 transmisie
b)

[ i-1 i i+1 <
> D |
Interval de Interval de
interferenta interferenta

Fig.9: Transmisia unor blocuri succesive (a) si interferenta la receptor (b)

padding” [Mugq,Cou’00]. Daca se considerd o transmisie printr-un canal liniar, si daca perioada de
liniste este suficient de mare, atunci efectul rezidual provenit de la simbolul precedent va fi
»absorbit” de catre acest interval de garda. Esantioanele provenite din efectul rezidual nu vor fi luate
in calcul la demodulator, care ,,observd” mediul de transmisie doar pe durata simbolului util,

ignorand semnalele sosite 1n perioada intervalului de garda.
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Totusi, desi facila, utilizarea pauzei de transmisie intre simboluri prezintd dezavantaje
importante. Este vorba in primul rand despre faptul ca lipsa semnalului in anumite porfiuni va duce
la dificultati de sincronizare la receptor. Aceastd problema este de exact aceeasi naturd cu aceea
ridicata la codarea digitala a semnalului in banda de baza: perioade lungi de semnal neschimbat
inseamnd dificultate de sincronizare. Prin urmare, din punctul de vedere al receptorului, este
preferabil ca el sa primeasca permanent semnal, pentru ca aceasta 1l ajuta la stabilirea inceputului si
sfarsitului fiecarui simbol OFDM. O a doua problema pe care perioada de pauza in transmisie ridica
este aceea a egalizarii. Intr-adevir, chiar daci intre doua blocuri OFDM succesive nu vor mai exista
interferente, ele vor continua sa existe in interiorul fiecarui bloc (intre bitii care compun un bloc
OFDM). Daca se considera un canal liniar, atunci efectul sdu asupra semnalului transmis prin el
poate fi modelat prin operatia de convolutie. In cazul realist al unui canal neideal, esatioanele
receptionate la un moment de timp # nu vor fi identice cu acelea emise, ci vor putea fi calculate ca o
sumd ponderatd de esantioane anterior emise, ponderile fiind date de coeficientii raspunsului 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 de
metode destul de complexe pentru a contracara interferenta in interiorul blocurilor OFDM.

Alternativa a fost oferitd de o idee simpld §i ingenioasd: aceea a prefixului circular
[Hen,Tau’02]. Astfel, fiecare simbol OFDM ,,original” va fi extins cu o anumita durata prin copierea
ultimei portiuni a simbolului la inceputul acestuia. Aceasta nu doar faciliteaza sincronizarea, dar si
conferd un aspect de periodicitate semnalului, care va fi folositor pentru simplificarea egalizarii.
Ideea de prefix circular este ilustratd in figura 10. Astfel, se considerd un exemplu simplu, de
transmisie a doud simboluri OFDM consecutive constituite din unde cosinusoidale defazate intre ele,
printr-un canal radio cu doua cai de propagare. Asa cum se observa (fig. 10a), la receptor semnalul
ajunge nu doar pe calea directd ci si pe o cale intarziata (copia atenuata trasatd cu rosu). Exista, la
inceputul celui de-al doilea simbol, un interval pe durata cdruia acesta este interferat de copia
intarziata a precedentului simbol. In figura 10 b), simbolurile sunt extinse cu un prefix care are o
duratd egald cu un sfert din durata utild a simbolului. Se observa ca acest prefix circular este

suficient pentru a absorbi propagarea multicale, evitandu-se astfel interferenta inter-bloc.
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In paragraful urmitor se va explica modul in

0.02 ,

— :m;rgmpc“gnewa'vest care folosirea prefixului circular influenteaza

0.015 =
wor procedura de egalizare a canalului.
0.005 I
1.2.5.1 Egalizarea canalului cu ajutorul
oo prefixului circular
00§

onisf

ool Sa consideram in cele ce urmeaza o secventa de

date de transmis /Xy X;, X5, .. Xy, /, In care

fiecare simbol X; este un numar complex,
obtinut prin maparea bitilor initiali pe
constelatia de modulatie utilizatd. Cele N
simboluri din domeniul timp, corespunzatoare
simbolului OFDM sunt calculate prin aplicarea

Transformarii Fourier Rapide Inverse, dupa

A [ :
Cale intarziata, L : . .o . .
simbol i i . cum ne indica relatia 10. Informatia este
|

Fig. 10: Interferent inter-bloc din cauza propagirii continutd 1n amplitudinea, respectiv faza
multicale(a), prefixul circular elimind aceasta

interferenta (b). simbolurilor complexe Xx. in continuare,

ultimele L esantioane compunand simbolul de transmis se copiaza in fata acestuia, compunand
prefixul circular. Vectorul de transmis devine astfel [x.,/=(Xn.+5XN-L+2,-..XN-1,X0,..., XN-1). Aceste
esantioane sunt convertite in semnal analogic, care, la rindul sdu este translatat la frecventa radio de
transmisie de catre un convertor de radio frecventa. Daca se considera modelul discret echivalent al
canalului ca fiind un filtru FIR de ordinul L, atunci raspunsul canalului in domeniul transformatei Z

va fi:
-1
H(z)= %h[n] -z (13)

In cazul in care mediul de transmisie este cel radio, este cunoscut caracterul sdu variabil in timp,
raspunsul la impuls al acestuia depinzand 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 realistd pentru

cazul acelor canale cunoscute in literaturd sub numele de "canale cu fading plat" [Sk1’97-1]. Pentru
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situatia consideratd, semnalul de la iesirea canalului poate fi calculat folosind operatorul de

convolutie:

yepln] = xcp[n]* h{n] (14)

Suprimand cele L esantioane ale prefixului circular, semnalul "util" (adica esantioanele folosite in

procedura de demodulare), semnalul obtinut poate fi rescris sub forma:

y[nj=x[n] ®h[n] (15)

unde "®" este simbolul corespunzator operatiei de convolutie circulara (periodica). Relatia (15) este

extrem de importanti, deoarece convolutia circulard 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, si de o mai mare importanta, caracterul periodic al convolutiei, asociat
cu folosirea Transformatei Fourier Discrete faciliteaza egalizarea canalului. Acest procedeu este
necesar deoarece, pentru orice canal real, se poate pune In evidentd caracterul sdu selectiv in
frecventa. Selectivitatea In frecventa inseamna ca diverse componente frecventiale ale semnalului de
intrare sunt afectate Intr-un mod diferit de canal, ceea ce conduce la distorsionarea semnalului sosit
la receptie. Este adevarat ca, datoritd naturii tansmisiei paralele multipurtatoare, acest fenomen se
manifestd mult mai putin suparator decat in cazul unei transmisii seriale clasice, dar el va continua
sa existe si sd producd un oarecare nivel de distorsiune. Astfel, acest efect se poate aproxima printr-
un coeficient complex de multiplicare al fiecarei purtitoare, coeficient determinat de amplificarea si
defazajul pe care canalul le introduce pentru fiecare subpurtatoare in parte. Pentru a compensa acest
lucru, este foarte utild proprietatea de circularitate a convolutiei, rezultatd in urma inserarii
prefixului circular. Astfel, daca se tine cont cd x/n/=IDFT{X[k]} si cda modulatorul implementeaza

algoritmul invers (DFT), se va putea scrie:

Y/k]=DFT{ IDFT{X[k]} ®h[n]} (16)
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Proprietatea importantd aici este aceea ca TFD aplicatd unei convolutii circulare din domeniul timp

conduce la multiplicare spectrelor semnalelor implicate.
Y[kl= DFT{IDFT{X[k]}}- DFT{h[n]} = X[k]-H[k], k=0,,..,N—-1 (17)

unde H/k] este versiunea esantionatd a raspunsului in frecventa al canalului, esantioane prelevate in
punctele Q,=k(27/N). Semnificatia relatiei precedente este ca este posibild recuperarea simbolurilor
transmise X/k/ la receptor, cu exceptia unui coeficient de multiplicare caracteristic canalului , notat
HJ[k], si care diferda pentru valori k diferite. Astfel, egalizarea in domeniul frecventa constd intr-o
simpla Tnmultire a semnalului receptionat, cu inversul raspunsului in frecventd al canalului,

corespunzator fiecarei subpurtitoare in parte:

X[k]=Y[k]-H'[k], k=0,.,N—1 (18)

Acest tip de egalizare se numeste egalizare Tn domeniul frecventd, deoarece ea se aplicd dupa
"retranslatarea" semnalului din domeniul timp in domeniul frecventd, in urma aplicarii TFD la
demodulator. De aici rezulta unul dintre motivele pentru care se prefera folosirea prefixului circular
in locul unei perioade de pauza intre blocuri. Aceastd din urma solutie nu ar conduce, din punct de
vedere matematic la o convolutie circulara, prin urmare relatia (18) nu ar mai fi valabila, si in
consecitd egalizarea ar fi mai complicata.

Evident ca explicatia precedentd privind egalizarea se bazeazd pe un model simplificat.
Astfel, egalizarea este "perfectd" doar dacd se cunoaste cu exactitate raspunsul in frecventd al
canalului. In practici acest lucru se intdmpla arareori si trebuie tinut cont si de faptul ci, avand un
caracter variant, canalul 1si modificd comportamentul (si deci raspunsul in frecventd) de-a lungul
timpului. Dificultatea aici este de a obtine "in timp real" informatii despre starea canalului, fapt ce
implicd metode elaborate de estimare si urmarire a acestui comportament.

Concluzia care poate fi trasd In urma celor prezentate este aceea ca utilizarea unui prefix
circular pentru transmisie (si suprimarea acestuia la receptie) elimind atdt interferenta inter-bloc
(sau, echivalent, interferenta intre doua simboluri OFDM) céat si interferenfa inter-canal, deoarece
valoarea simbolului receptionat pe o purtitoare nu depinde decit de simbolul transmis pe
purtdtoarea respectiva si de coeficientul complex al canalului la acea frecventa. Si 1n privinta acestei

ultime afirmatii, lucrurile trebuiesc nuantate deoarece in canalele radio mobile se manifesta

19



fenomenul de deplasare Doppler, care poate conduce la pierderea ortogonalitatii purtatoarelor si
drept consecita la aparitia interferentei inter-canal.
Modelul matematic corespunzator transmisiei a M simboluri OFDM pe cate N subpurtatoare

este descris de relatia de mai jos:

M_IN! j2nfit  j2nfit
x(t)=120 kZOXl,k-e “eeN - p(t=IT) (19)

unde Xk reprezintd simbolul de informatie cu indexul k£ apartindnd blocului OFDM cu indexul /, f;
este frecventa semnalului purtdtor si fy= fy+kAf este frecventa subpurtdtoarei cu indexul k. p(z)
reprezintd 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.
CAP. II: TRANSMISIA MULTIPURTATOARE CU AJUTORUL UNDISOARELOR
2.1 Introducere

Aplicatiile teoriei functiilor wavelet ("undisoare") au devenit populare 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 sau a diverselor tipuri de imagini (sonar, iris etc) sau clasificare.
Recent, unele proprietati specifice familiilor de functii wavelet, cum ar fi ortogonalitatea membrilor
acestor familii sau capacitatea lor de a Tmparti planul timp-frecventa intr-o maniera flexibild au fost
folosite in contextul transmisiilor de date [Ahm’00]. Astfel, autorul din [Jon,Dil’01] a pus in
evidenta relatia dintre undisoara mama a lui Meyer si familia de filtre radacind din cosinus ridicat. In
[Lau’03] se arata ca familiile de functii wavelet intrunesc intaiul criteriu a lui Nyquist de interferenta
nuld inter-simboluri intr-un sistem de transmisie de date. Astfel, aceste undisoare 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 evidentd faptul cd unele dezavantaje ale tehnologiei OFDM pot fi contracarate folosind drept
purtdtoare functii wavelet, in locul celor sinusoidale. Datoritd faptului cd aceste undisoare formeaza
o familie ortogonald pe durata unui simbol de transmis, ele pot fi separate la receptie. In plus, fatd de

purtatoarele sinusoidale din OFDM, undisoarele prezintd o serie de avantaje in ceea ce priveste
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complexitatea redusda a implementarii, flexibilitate si eficientd spectrala [Olt,Naf’07]. Pe parcursul
acestui capitol se vor analiza beneficiile pe care folosirea undisoarelor le poate aduce 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 undigoarelor intr-o transmisie

multi-purtatoare bazata pe aceleasi principii ca si OFDM.
2.2 O privire generala asupra functiilor wavelet

O abordare modernd a comunicatiilor de date priveste canalul de transmisie ca fiind un plan timp-
frecventd. In planul frecventa se poate identifica litimea de bandi alocatd unei transmisii, iar in
planul timp modalitatea in care resursele de transmisie (temporale) sunt alocate pentru transmisie. In
conformitate cu principiul de incertitudine al lui Heisenberg, aplicat in teoria semnalelor, niciun
semnal nu poate fi perfect localizat atat in domeniul timp, cat si in domeniul frecventa [Naf,Gor’05].
In acest context, o undisoarda mamai are capacitatea de a genera o familie ortonormali [Isa,Naf>98].
Aceastd familie se obtine prin translatarea si dilatarea unei undisoare mama (“wavelets mother”).
Pentru exemplificare este ilustratd undisoara mama Symmlet la diverse scéri (cu diverse grade de

"dilatare") si cu diverse pozitii pe axa timpului (fig. 11).

Undisoare Symmlet la diferite scale si localizari temporale
9 T T T T T T T T T
‘1{ (7,95)
mﬂ} r (6,43)
6,32

(6,21)

. /) (5,13)
"
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[ee]

~

[¢)]
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O 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Fig.11: Undigsoara mama Symmlet la diverse scale si locatii pe axa timpului.
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Undisoarele din partea de jos a figurii corespund unei scari de decompozitie inferioare, ele fiind
dilatate in timp, si deci mai concentrate in frecventa. Pe masura ce se "urcd" in scald, undisoarele
sunt din ce Tn ce mai concentrate in timp si deci cu un continut frecvential din ce in ce mai bogat.
Folosind o asemenea baza ortonormald, planul timp-frecventa poate fi partajat intr-o maniera
flexibila. In figura 12¢ este ilustratdi modalitatea in care "atomii" timp-frecventd sunt definiti cu
ajutorul functiilor wavelet. Se face in acelasi timp o comparatie cu modul in care planul timp-

frecventd este "partajat" prin intermediul altor abordari, devenite deja clasice, In teoria semnalelor.

In primul caz (figura 12a), o ®

planul  timp-frecventd  este

descompus in benzi verticale, 2) ©)

situatie care ar corespunde baza 5(t) t

esantiondrii ideale a unui ©

semnal. In  acest caz, b) bazd ¥ (1) t
esantioanele au o localizare

perfectd in domeniul timp, dar bazd exp(jot) T

A Fig. 12: Canalul de comunicatie vazut ca un plan timp frecventa.
fiecare esantion in parte are un

spectru de frecvente infinit. Baza de descompunere folositd In acest caz este constituitd dintr-o

familie de impulsuri Dirac deplasate {3(z —k7)} . O analogie cu ceea ce se Intampla in comunicatiile

de date ne poate conduce la o asemdnare cu furnizarea accesului multiplu cu diviziune in timp
(TDMA): fiecarui utilizator i se aloca din totalitatea timpului de transmisie disponibil o anumita
"fractiune" (o banda verticald a planului din fig. 12a). La polul opus (fig. 12b), avem familia de

exponentiale complexe folosite in descompunerea in serie Fourier {exp(jkm,t)} . Semnalele care

compun aceastd bazad au o localizare frecventiald perfectd (un impuls Dirac pe axa frecventelor), dar
durata semnalelor se intinde pe intreaga perioada de timp disponibild. Figura 12b) ilustreaza de fapt
principiul accesului multiplu cu diviziune in frecventd (FDMA), in care, la un moment dat, mai
multi utilizatori pot transmite (receptiona) simultan, insd pe frecvente diferite. Spre deosebire de
cazurile amintite mai sus, undisoarele pot furniza o rezolutie temporald buna la frecventele nalte, si
o rezolutie frecventiald bund pentru frecventele joase. Acest lucru este dezirabil pentru analiza
semnalelor, deoarece frecventele joase presupun o evolutie lentd a semnalului (deci nu se cere o
acuratete deosebita in domeniul timp), in timp ce acelea inalte se regasesc in tranzitii bruste in

semnal, a cdror "captare" este favorizata de o rezolutie temporala buna.
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Asa cum s-a discutat mai devreme, aceastd modalitate de partajare a planului timp-frecventa
poate fi obtinuta prin translatarea si scalarea pe axa timpului a unei functii unice care se numeste

undisoard mama, y(¢):

1 t—1
V(1) = ﬁW(T) (20)

In relatia de mai sus, variabilele de scara (s) si cea de pozitionare pe axa timpului (z) sunt variabile
continue. Daca se discretizeaza aceste variabile, se poate obtine o versiune discretd de undisoara

mama, y ;,(¢) (21). De remarcat aici c¢d nu variabila timp este cea care conduce la versiunea

discretizata a undisoarei, ci ceilalti doi parametri ai acesteia.
—jl2. =]
\Vj,k(t)zs()] W(Soj ‘1 —kt,) (21)

Pentru a se obtine versiunea discretizata a familiei de undisoare, {y ; , (1)}, relatiile folosite au fost:

S = s({ si T=ks;t,.O alegere des intdlnita pentru sy este sp=2, care conduce la undisoarele folosite

in asa numita Transformare Wavelet Diadica (Dyadic Wavelet Transform). Daca ne referim acum la

un semnal in timp continuu x(?), versiunea discretizata a transformarii wavelet continue va fi:
DWT, (j k)= [x(t)-y(1)-dt (22)

Relatia de mai sus defineste de fapt un produs scalar intre semnalul x(z) si o functie din

familia{y ; , (#)} . Ea se aseamana cu relatia ce permite calculul coeficientilor Fourier ai unui semnal

periodic. Acesta este motivul pentru care relatia (22) este uneori denumitd “Wavelet Series

Transform” [Pol’01]. Daubechies [Dau’92] a aratat ca pentru ca sa existe o functie undisoara {y(#)},
este nevoie sa existe o alta functie, denumita functie de scard si notatd cu ¢(z). Versiunile scalate ale

acestel functii sunt ¢ ;(¢) = (277 t) .Orice functie wavelet de la scara j poate fi generati ca si o

combinatie liniard a functiilor de scara de la scara j-/. De exemplu, o undisoard mama de la scara 0

poate fi scrisa astfel:
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Vo) =Za, (2= K) (23)

Un asemenea exemplu, dat 0.25
pentru undisoara Haar este
0.2} Haar scale function at scale 0 ]
ilustrat in figura 13. Se observa
0.15 - i
cum undisoara mamid este o
. 0.1+ -
sumare ponderatd a doud functii
=n : " 0.05- B
de scara "comprimate".
0 [ -
Haar wavelets rrrother, scale 1
2.3 Transformarea wavelet -0.05 1
discreta 0.1} R
_015 1 1 1 1 1 |
0 10 20 30 40 50 60 70
Pentru implementarea pe Fig. 13: Obtinerea undisoarei mama Haar din functia de scara
corespunzatoare.

calculator a  transformarii
wavelet indicatd 1n relatia (22) existd o serie de constrangeri specifice. Principala reticenta
manifestatd fatd de versiunea continud a transformarii wavelet o constituie redundanta sa ridicata.
Ca un exemplu concret, daca dorim sa aplicam o transformare wavelet continud in Matlab asupra
unui semnal de intrare de N esantioane, pe un numar de S scari, rezultatul final va fi o matrice de
NxS numere (coeficienti wavelet), ceea ce face aceastd transformatd dificil de aplicat iIn multe
situatii practice. Transformarea Wavelet Discreta (DWT), pe de altd parte, oferd suficienta
informatie pentru analiza, respectiv sinteza semnalelor, si, Tn contextul acestui referat poate fi
folosita in procedura de modulatia multi-purtdtoare.

Termenul de transformare wavelet discreta este in stransa legatura cu acela de analiza multi-
rezolutie [Mal’99]. Ideea este aceasi care std la baza transformarii wavelet continue, respectiv
obtinerea unei reprezentari timp-scard a semnalului, de data aceasta insa folosind tehnici de filtrare
digitala. In cazul transformarii discrete este vorba de filtre cu diverse caracteristici care sunt folosite
pentru a examina semnalul la diverse scdri de decompozitie. Astfel, semnalul este trecut printr-o
serie de filtre trece-sus, care permit analizarea frecventelor inalte din semnal, si, pe de altd parte,
printr-o serie de filtre trece-jos care permit analiza frecventelor joase din semnal. Rezolutia
semnalului (care este o masurd a nivelului de detaliu care poate fi observat in semnalul respectiv)
este schimbatd prin aceste operatii de filtrare. Pe de alta parte, scara este modificata prin operatii de

sub-esantionare (la analizd) respectiv supra-esantionare (la sintezd). Subesantionarea unui semnal

24



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 altd parte, corespunde cresterii ratei semnalului prin addugarea unor esantioane in acesta.
Coeficientii DWT corespund unei esantionari a transformarii continue, esantionare care se produce
atat pentru variabila de scard cat si pentru cea de pozitie, aga cum s-a aratat in sectiunea anterioara.
Spre deosebire de ceea ce avem in relatia (22), 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 14, ea corespunzand implementarii cu bancuri de filtre propusa de Mallat [Mal’99]. 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 cd frecventa maxima din spectrul unui semnal in timp discret
este m, frecventd care ar corespunde jumatatii frecvetei de esantionare a unui semnal analogic. Daca
semnalul este de banda limitata §i esantionarea respecta conditiile de reconstructie, atunci intreg
spectrul semnalului se va putea regasi in banda /0, f./2]. Fitrarea efectuatd corespunde efectuarii
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 semnificativd, deoarece in acest moment banda semnalului discret este de doar /2,
jumatate din banda originald. Scara semnalului este acum dublul celei originale, sau, in termeni mai

. apropiati de analiza multirezolutie,
Semnal de intrare,

x[n] se poate spune ca s-a obfinut un
l anumit nivel de aproximare a
semnalului.
h[n] D ¢ aici ci filt
relw/an] fe[o 7/2] e remarcat aici ca filtrarea
elimind doar continutul de inalta
Coefi DW - <
¢ 1;1131611;11 frecventd, fara a duce la o
h[n] g[n] . Y o .
modificare propriu-zisd a scarii,
feln/a,n/2] felo,nr4]
care este realizata prin procesul de
Coeficienti DWT subesantionare (decimare). Pe de
nivel 2
hin] glnl alta parte, rezolutia semnalului este
feln/8,n/4] felo,n/8] , . .
legatd de cantitatea de informatie
Coeficienti DWT Coeficienti aproximare ~ pe care aceste o contine si este prin

nivel 3 nivel 3 .
s urmare afectatd de catre operatia

Fig. 14: Implementarea DWT folosind bancuri de filtre. de filtrare. Simplificand lucrurile
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se poate afirma cd eliminandu-se jumatate de banda, s-a pierdut jumatate din informatia pe care
semnalul o continea, deci ca rezolutia s-a Tnjumatatit [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:

yn]= %h[k]X[Zn —k] (23)

Odata acestea precizate, se va urmdri In continuare, pas cu pas, modalitatea in care este calculata
DWT. Trebuie tinut cont aici de faptul ca DWT analizeaza semnalul in diverse benzi de frecventa cu
diverse rezolutii, prin descompunerea acestuia in informatie (coeficienti) de aproximare, respectiv
de detaliu. In acest scop, DWT utilizeazi doui seturi de functii despre care s-a mai vorbit (functii de
scara si undisoare), care sunt asociate cu filtrele trece jos, respectiv trece sus. Raspunsurile la impuls
ale acestor filtre sunt g/n/, respectiv i/n]. Descompunerea semnalului in diverse subbenzi este

obtinuta prin aceste operatii succesive de filtrare trece jos si trece sus, ilustrate in relatiile de mai jos:

Vrslkl=2x[n]h{2k —n]

(24)
yrylkl= 2 x[n]g[2k —n]

La fiecare iteratie, rezolutia temporala devine mai proasta, iar cea frecventiala mai buna, asa cum ne
arata procedura deja comentata ilustrata din fig. 14.
O proprietate importantd a DWT este ca raspunsurile la impuls ale filtrelor folosite nu sunt

independente, ele fiind legate prin relatia:
h[L—1-n]=(-1)"gln] (25)

unde L reprezinta lungimea in esantioane a raspunsului la impuls al filtrelor. Conversia de la
caracteristica trece-jos la aceea trece-sus este furnizatd de catre factorul (-1)". Filtrele care satisfac
relatia (25) sunt denumite "filtre oglindite in cuadraturd" (quadrature mirror filters).

Reconstructia in acest caz 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
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trece-sus, respectiv trece-jos. La fiecare iteratie a transformadrii 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] = %(yrs (k1 2k —n]+ yr, [k]g[2k —n]) (26)

O privire atentd asupra relatiei precedente ne aratd ca filtrele de reconstructie folosite sunt

asemanatoare celor de descompunere, fiind de fapt o versiune reflectatd in timp a acestora:

.
h[n]=h [-n] 27
g,[n]=g"[-n]

De notat aici cd, date fiind operatiile de supra sau sub-esantionare cu 2, o implementare facild a
transformarii se poate face atunci cand semnalul asupra caruia se aplica transformarea are un numar
de esantioane de 2”. In aceasta situatie se pot aplica maxim m iteratii ale transformarii, deoarece la
fiecare nivel de descompunere numarul coeficientilor obtinuti este de doud ori mai mic decat la
scara precedentd, ajungandu-se 1n situatia ca, dacd numarul de iteratii este maxim, la scara cea mai
brutd de aproximare sa avem un singur coeficient.

Implementarea reconstructiei se exemplificd in figura 15, pentru 3 nivele de descompunere. Filtrele

de reconstructie sunt notate cu g;, respectiv /;.

Coeficienti DWT

nivel 1
Coeficienti DWT ( :) hy[n] Semnal de iesire,

nivel 2 x[n]
Coeficienti DWT @ hi[n] — | .

nivel 3
@ hy[n] @ giln]

@ gi[n]
dD—em

Coeficienti aproximare,
nivel 3

Fig. 15: Implementarea IDWT folosind bancuri de filtre.
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Daca filtrele trece jos si trece sus sunt ideale, atunci poate fi realizata reconstructia exacta. Cu toate
ca nu este posibila implementarea practica a unor filtre ideale, este posibil ca in anumite conditii sa
se defineasca filtre care sd permita reconstructia exactd a semnalului. Unele dintre cele mai
cunoscute asemenea filtre au fost descoperite de catre Ingrid Daubechies [Dau’92].

Interpretarea coeficientilor rezultati in urma aplicarii DWT poate fi uneori destul de dificila.
Vom insista insd asupra ei printr-un exemplu, datoritd relevantei acestui aspect asupra subiectului
principal al sectiunii curente, si anume transmisia de date cu ajutorul functiilor wavelet. Bazandu-ne
pe figurile 14 si 15, sd 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 frecventa a
semnalului de analizat va fi aceea de 5 MHz. Dupa prima iteratie a transformarii wavelet, 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 FTJ se
obtin 512 coeficienti de aproximare, corespunzand benzii [0,2.5] MHz, care sunt cei supusi in
continuare descompunerii. Procedeul se repetd asupra acestor coeficienti, obtinandu-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 coeficienti de aproximare vor
apartine benzii [0,622.5] KHz. Rezultatul final al operatiei de descompunere va fi un vector de 1024
de coeficienti, concatenati astfel:{a3(128),d3(128),d>(256),d;(512)}. Se observa inca odatd ca DWT
nu este redundantd, celor 1024 de esantioane de intrare corepunzandu-le 1024 de coeficienti de
iesire. Rdman valide consideratiile anterioare: la fiecare iteratie se reduce numarul de esantioane
(deci scade rezolutia temporald), dar se si injumatateste banda (deci se imbunatateste rezolutia
frecventiali). In acest fel se realizeazi partajarea planului timp-frecvent in "atomii" prezentati in fig.

12.

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

Ca o paranteza la transmisia multi-purtdtoare 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 o schema
simplificatd a unui lant de transmisie de date Tn banda de baza, reprezentat in figura 16.

Simbolurile de date de transmis, notate cu {ax} sunt trecute printr-un modulator de impulsuri

in amplitudine (PAM- Pulse Amplitude Modulator), obtinandu-se semnalul a(z).
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a(t) =Y a,8(t - kT) (28)
k

Lok} alt)
PAN— g(t) cit)
."5 Modulatorul de impulsuri in amplitudine este o
oy Decision T 'y I:tjl gr[t} constructie imaginara (nu poate fi implementat
{ah} kT in practica), dar el este extrem de folositor

pentru modelarea matematica a sistemului de

Fig. 16: Schema bloc a unui lant de transmisie

i banda de bazi transmisie, asa cum se va vedea. De notat ca

simbolurile transmise sunt separate pe axa

timpului cu intervalul 7, denumit interval elementar alocat transmisiei unui simbol. Acest interval de

timp poate fi considerat, din motive de simplicitate, egal cu pasul de esantionare folosit la receptor.

Vom considera in continuare cazul cel mai simplu in care aceste simboluri vor fi secvente bipolare
echiprobabile de tipul £1.

Semnalul a(?) este transmis printr-un canal cu raspunsul la impuls g(?), 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:
gt) =g, () *c(t)* g, (1) (29)
Semnalul ajuns la receptor (inainte de esantionare) va fi:

r(t)=a(t)*g(t) = %akg(t —kT) (30)

Receptorul esantioneaza acest semnal cu pasul 7, pentru efectuarea detectiei simbolurilor transmise.

Conorm ecuatiei (30), valoarea celeui de-al n-lea esantion receptionat va fi:

1, =r(nT) = %akg((n—k)T) = ~ta,,gM)+a,g0)+a,, g-T)+.. (Gl

Dupad cum se observd din ecuatia (31), semnalul ajuns la receptor este o suma ponderatd de

raspunsuri la impuls ale canalului echivalent, ponderile fiind date de valoarea simbolurilor transmise.
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Dintre toti termenii care compun 7,, 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
ceilalfi termeni sunt denumiti termeni de interferentd inter-simbol (IIS), 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 stanga ai relatiei (31), pana la acela care il
contine pe a,. Pentru ca IIS sd fie nula, conditia necesara, descrisa de criteriul I a lui Nyquist

[Pro’95] este:

1, dacan=0
g(nT) ={ (32)

0, dacan#0

Conditia este una logica, pentru ca, intrucat nu putem impune nici un fel de constrangeri asupra
simbolurilor a@; transmise (care sunt aleator alese), singura modalitate este da a transfera acesta
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 fixat. In practicd procedura se numeste egalizare.

Se poate observa ca relatia (32) conditioneaza raspunsul la impuls echivalent doar in
puncetele de esantionare n7, si nu are nici intr-un fel in vedere forma raspunsului g(z) in afara acelor
puncte. Cu alte cuvinte, daca in punctele n7 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 ¢,=nT.

Revenind acum la g(?), reamintim ca expresia lui este data de filtrul de emisie, de mediul
fizic de transmisie si de filtrul de receptie. Se considera in cele ce urmeazd un canal ideal pentru
transmisia de date, pentru care c(?)=d(¢). Filtrul de emisie g.(z) va fi numit in contextul problemei
filtru formator de impulsuri, iar cel de la receptie, g,(?) filtru adaptat la forma semnalului. Ambele
denumiri sunt justificate, deoarece filtrul formator de emisie este cel ce dia o anumita forma
impulsurilor Dirac emise (cu referire la semnalul a(?)), iar cel de receptie poate fi construit astfel
incat sa elimine pe cat posibil zgomotul introdus de catre mediul de transmisie (considerat de obicei
zgomot alb gaussian). Aceste denumiri sintetizeaza de fapt si cele doud mari probleme cu care ne
confruntdm in transmisiile digitale: interferenta inter-simbol si zgomotul. In ipotezele facute, filtrul
adaptat la forma semnalului va avea raspunsul la impuls g,(2)=g.(7-2)[Pro’95], iar raspunsul

echivalent al canalului va fi:
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T
g)=g.(O)*g.(T-1)=[g.(1)-g.(t—-T+v)dr =R, (t+T) (33)
0

Tinand cont de relatiile (32) si (33), criteriul lui Nyquist de interferentd nuld inter-simbol poate fi

reformulat astfel:
R, [n]=R, (nT) = d[n] (34)

In cele ce urmeaza se va furniza o demonstratie a faptului ca orice functie care genereaza baze
ortonormale prin translatie cu intregi intruneste primul criteriu a lui Nyquist. Rezultatul va fi

particularizat pentru functiile de tip undigoara — mama.
2.4.1 Baze Riesz

O familie de functii {g(x —k)},., compune o bazd Riesz daca si numai daca existd doud numere

intregi pozitive astfel incat:

2

A ia,fé | iakg(x—k) dx <B ia,f (35)
k= o lk=—o0 k=—
Conditia poate fi rescrisd astfel:
" 2
0<A< Y|G(E+2kn)| <B (36)
fk=—0

unde G(¢) are forma unei transformate Fourier a lui g(x) [Mal’99]. Dacad se utilizeazd notatia

A(8)=|G(8)

’ , atunci termenul de mijloc din relatia 36 poate fi rescris astfel:

2

§|G(F, + 2km)| = ki A + 2kr) 37)
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Termenul din dreapta din relatia 37 poate fi privit ca si spectru al unui semnal a(x) esantionat, pasul
de esantionare fiind egal cu 1. Dupa cum se observa, 4(¢) are dimensiunea unei densitati 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 (36) pentru A=B=1 [Mal’99], atunci familia

{g(x—k)},., devine o bazi ortonormali. In acest caz, relatia (36) se va transforma in:
" 2
Y|G(E+2kn) =1 (38)
k=—0

Pentru ca |G(<2)|2 reprezinta spectrul functiei de autocorelatie esantionate a lui g(x), aplicarea

transformarii Fourier inverse va conduce la o relatie similara cu 34, referitoare la primul criteriu a
lui Nyquist. Acest lucru permite o concluzie foarte importantd, si anume: orice functie care care
genereazd baze ortonormale prin translatie cu intregi satisface criteriul de interferentd nuld a lui
Nyquist. Observatia anterioara are un grad mare de generalitate si deschide noi perspective asupra

modului in care pot fi alese filtrele formatoare de impulsuri.
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 L7 (). Pentru ca aceasta proprietate sa fie valida este nevoie ca familia ¥ ;.4 () sa satisfaca
pe de o parte conditia de ortogonalitate, iar pe de altd parte aceea de a constitui o bazd completa.

Pentru aceastd din urmd conditie este nevoie ca orice semnal din L*(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 ca si in

relatia de mai jos:

(W), ) = (39)

1, daca j=msik=n
0, altfel

Ca si un caz particular, proprictatea este valabila si dacd ne restrangem la o singurd scard de

descompunere (adica daca j=m in ecuatia 39). In acesta situatie se poate afirma ca familia ce se
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obtine prin translatarea in timp a undisoarei mama ¥(?) si anume {y(t —k)},., reprezintd o familie

ortonormald. In aceasti situatie, tindAndu-se cont de conditia (38), spectrul acestor functii satisface

relatia:

k§|w(a + 2km) =1 (40)

Daca se inlocuieste 1n relatia 33 g, cu ¥ si se tine cont de semnificatia relatiei precedente, se poate
concluziona ca functia de autocorelatie esantionata a lui ¥(?) va conduce la un impuls Dirac, exact

ca in relatia (34):
R, [n]=R, (nT)=9[n] (41)

Un exemplu grafic, generat cu ajutorul programului Matlab este dat in fig.17 pentru undisoara

Daubechies-12 (care de fapt corespunde undisoarei Daubechies cu 6 momente nule):

Undisoara mama Daubechies 12
01 T T T T T

0.05

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

Functia de autocorelatie si esantionul prelevat in maxim
2 T T T T T T T

Fig.17: Esantionarea functiei de autocorelatie a unei undisoare mama.
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Aceasta proprietate de ortogonalitate a unor versiuni translatate in timp generate de o functie unica
este specifica si functiilor de scard ¢(x), nu doar undisoarelor mama. In consecinta, in lantul de
transmisie ilustrat in figura 16, filtrul formator de impulsuri g.(?) poate fi inlocuit prin w(?) sau ¢(1),

iar receptorul poate utiliza filtrul adaptat:
g ) =y(T -1 (42)
2.5 Transmisia multipurtiatoare cu ajutorul functiilor wavelet

Asa cum s-a discutat intr-o sectiune anterioard, tehnica OFDM se bazeazd pe transmisia
multipurtatoare: mai multe fluxuri de date sunt transmise in paralel, folosind subpurtatoare care sunt
ortogonale intre ele. Ortogonalitatea este esentiald, deoarece ea este cea care permite separarea
subpurtatoarelor la receptor. In cazul OFDM, conditia de ortogonalitate este cea indicatd de relatia
(9), separarea subpurtdtoarelor fiind ilustratd in figura 7. Aceastd modulatie este implementatd in
practica cu ajutorul algoritmului FFT, algoritm rapid de calcul a DFT.

Legatura dintre OFDM-ul clasic si acela bazat pe folosirea functiilor wavelet este datd de
ortogonalitatea (in ambele cazuri) functiilor care vor fi folosite drept purtitoare. Conditia de
ortogonalitate pentru familiile wavelet este datd in ecuatia (39). Pentru a ne apropia de conditiile
implicate de generarea pe calculator a undisoarelor, realizata in toolbox-ul Wavelab a programului

Matlab, vom reformula definirea familiei de functii wavelet data de (21) astfel:
Y, k() =202 n—k- 27 N) (43)

Pentru conformitate, trebuie mentionat cd nu existd in literaturd referinte teoretice la familii de
undisoare care si fie discrete dupa variabila timp, asa cum ne arati ecuatia 43. In general, 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 cuadraturd. Totusi, toolboxul Wavelab permite definirea, prin esantioane,
a unor undisoare mama si functii de scard, pentru care nu existd expresii analitice. Cu scop pur
explicativ, vom folosi aceste forme discretizate ale undisoarelor, si modalitatile aferente de generare
a familiilor de undisoare si functiilor de scarda, mentionand ca nu exista demonstratii teoretice care sa

ne permita sa stabilim o legatura intre aceste undisoare discretizate si acelea continue In timp .

34



Astfel, in relatia (42):

N- numarul de esantioane care compun undisoara, o putere intrega a lui 2

Jm~ factor de scard modificat. Sensul lui este invers celui dat de relatia (21), deoarece, pe masura ce
Jm creste se obtin versiuni din ce Tn ce mai comprimate ale undigoarelor. Valoarea minima a lui j,
este 0, reliefand rezolutia cea mai proastd 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 normati la unitate, latimea undisoarei va fi 27”. Legatura dintre indicele j,, si indicele j este
Jm=J.

n-indexul esantionului generat, avand valori intre 0 si N-1.

k- numar intreg, indicand localizarea temporala a undisoarei. Asa cum se vede, deplasarea se face in
multipli de N/2™.

Se ilustreazd In continuare principiul moduldrii si demodularii 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 durata de 128
de esantioane si se lucreaza la scara j,,=2, adica factorul de "compresie temporald" a undisoarelor va
fi 4. Simbolul obtinut astfel, care se transmite prin canal, este aratat in figura 18. Ca si o coincidenta,
semnalul generat se aseamini destul de mult cu o cosinuoidi. In figura 19 se poate vedea cum
actioneaza detectorul pentru a identifica simbolurile transmise: intdi multiplicare cu undisoara
corespunzatoare, apoi integrarea semnalului pe durata de transmisie a unui simbol WOFDM. Acest
mod de detectie corespunde

de fapt aplicarii transformarii

0.2
wavelet directe descrisd 1n

relatia (22). Exemplul acesta 015 i

este dat pentru o mai bund 0.1 ]

intelegere a  principiilor 0.05 i

modulatieic WOFDM si a %

similitudinilor care existd g i |
-0.05 ]

intre principiile sale si acelea
ale OFDM-ului clasic. In 0.1

practicd, atdt implementarea 015

modulatorului  cat si a

0.2 I I I I I
0 50 100 150 200 250 300

Index esantion
Fig. 18: Un simbol WOFDM.

demodulatorului recurge la
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bancuri de filtre, si nu la undisoare mama sau functii de scara.

lesirea multiplicatorului
T

0.05 T T T T
0 W—/ i
_005 | | | L L
0 50 100 150 200 250 300
0.02
0 m i
a) -0.02 | | [ | 1
0 50 100 150 200 250 300
0.05
0 L |
_005 | | | | |
0 50 100 150 200 250 300
0.02
OW 1
_002 | | | | |
0 50 100 150 200 250 300
Index esantion
lesirea integratorului
1 T D L N v
0.5+ B
O | | | | |
0 50 100 150 200 250 300
Op————————
0.5} -
b) -1 | | | | ]
0 50 100 150 200 250 300
2
1 /\/R/—\/ 1
O | | | | |
0 50 100 150 200 250 300
0
-0.5F+ |
1 1 1 1 i ——
0 50 100 150 200 250 300

Index esantion

Fig.19: Demodularea simbolului WOFDM: iesirea multiplicatorului (a) si a integratorului (b).

Se observa cum la iesirea integratoarelor plasate pe ramurile (pe subpurtitoarele) 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, insd de data aceasta vom vorbi de valori negative.
Esantionarea va duce 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 injectat in
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canal va fi "sintetizat" (exact ca in cazul OFDM) cu ajutorul unor coeficienti wavelet, repectiv de
scard. Astfel, datele de transmis pot fi privite ca fiind definite intr-un domeniu transformat, exact
cum se intdmpla si la tehnica OFDM. Folsind teoria transformarilor ortonormale putem afirma ca
acesti coeficienti se obtin cu ajutorul produsului scalar dintre un semnal si coeficienti wavelet de la

scara jm (w; , =<,y ; () >)({w=0,...,.J), respectiv functii de scard de la nivelul cel mai brut de
decompozitie ,j,,=0, adicd: a,; =<s(t),@,, () > . Reamintim cd semnificatia indicelui de scard

folosit in relatiile precedente este aceea datd in ecuatia (42), fiind legatd de implementarea pe
calulator a transformarii wavelet.

Pentru o mai bund intelegere, vom da din nou un exemplu concret. S& presupunem ca
folosim undigoara Haar, si ca semnalul s(#) generat va fi aproximat pe calculator printr-unul avand
N=16 esantioane. In acest caz vom avea J=4 si vom fixa n;=0 (adici se va folosi si undisoara Haar
de la scara de rezolutie cea mai proasti). In acest caz vom avea un coeficient wavelet (wy ;) si unul
de aproximare (ao,;) pentru nivelul cel mai brut, doi coeficienti wavelet pentru j,=1 (w;; s1 wy ), 4
coeficienti pentru j,,=2 si 8 coeficienti pentru j,,=3. Coeficientul de aproximare va modula functia
de scara ¢y(t), cel wavelet de la scara cea mai brutd va modula undisoara ¥y(z) s.a.m.d. Toate aceste

forme de unda adunate vor da simbolul WOFDM. O ilustrare grafica este data in fig.20 (pentru a se

0- T T T T T T T ]
a(0,1) _0_§% ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ i
0 2 4 6 8 10 12 14 16 j=0
05 T T T T T T T ]
W(O,l) -08% I I I I | | | ﬁ
0 2 4 6 8 10 12 14 16
0.
T T T F T T T ‘
W(l'l) -Oé}» —o—/ | | | | | | )
0 2 4 6 8 10 12 14 16 j=1
O- T T T T T T t
W(1,2) -Oé}» | | | | : / | ﬂ
0 2 4 6 8 10 12 14 16
1
T T T T T T T ‘
w(2,0) _8 }> I ! ! ! ! ! ! |
0 2 4 6 8 10 12 14 16
T T T I T T T ‘
w(2,1) é }> | | i | | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 j=2
T T T T T T T ‘
w(2,2) é }> ! ! ! ! I \ \ |
0 2 4 6 8 10 12 14 16
1 T T T T T T T ]
W(2’3) _8 }> | | | | | | I ﬁ
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Fig. 20: Undisoarele de tip Haar folosite drept purtatoare in WOFDM.
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amplitudine

Fig. 21: Simbolul WOFDM obtinut in urma modulatiei pe trei scari.

pastra o rezolutie acceptabila a reprezentarii, s-au aratat doar undigoarele pentru j, =0,/ §i 2 ). La
stanga figurii se poate vedea semnificatia fiecarui simbol care moduleaza undisoara de la scara
respectiva, semnificatie explicitatd anterior. Pentru a avea o reprezentare completd a procedeului,
undisoarele aratate in fig.20 vor fi modulate cu o secventa de 8 simboluri de +1, respectiv -1, aleator
alese. Semnalul rezultat (de transmis in canal) este ilustrat in fig.21. Nici punerea in practica a
modulatorului (ca si aceea a detectorului), nu necesitd implementarea separata 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 implicit prin intermediul
IDWT, iar demodulatorul prin intermediul algoritmului direct (DWT). Astfel, calculul IDWT la
modulator, tindnd cont de constringerile impuse de implementarea pe calculator, conduce la

urmatoarea "constructie" a semnalului:

L 2L-it J-L

SO =3 Sw v O+ Say 0., () 43)
Jj=1 k=1 k=1

In relatia (43) L reprezinta numarul de iteratii pentru care este implementata transformarea (maxim

J). In acest caz, vectorul de date de intrare va fi [{apitstwrsdstwp g4 bses AWy, k1. Implementarea
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este ilustratd in fig. 22. Blocul IDWT realizeaza operatiile Date intrare

de filtrare si supraesantionare, descrise in capitolul 2.3, iar

iedi . . a >
iesirea va fi un semnal discret cu 2’ esantioane. i L}} _
W > o
Toate detaliile anterioare legate de implementarea tehnicii {WL-lL} g i —s[n]
WOFDM ne indica similaritdtile conceptuale si practice cu wi) L,

OFDM-ul clasic. In consecinti, modulatia wavelet poate fi
12, t p Fig. 22: Implementarea WOFDM cu

implementatd folosind o schema bloc asemanatoare cu ajutorul IDWT.

OFDM, schema prezentatd in fig. 23:

A A

[aLx, Wik ]
————o

[ark aWj,k] IDWT Canal ? ? DWT Detectie

ray[n] z[n]

Fig. 23: Simularea transmisiei WOFDM.

De remarcat interpretarea datelor de intrare, vazute ca si coeficienti wavelet de date, repectiv de
aproximare. De fapt, este vorba despre datele care trebuie transmise, care corespund schemei de
modulare (constelatiei de semnal) folosite. Daca este vorba despre modulatii in cuadratura (QPSK,
16 QAM etc.), atunci simbolurilor de transmis le vor corespunde numere complexe (a se vedea
explicatiile date la OFDM) si in acest caz, trebuie lucrat pe doud ramuri (una corepunzand
componentei in faza, iar cealaltd componentei in cuadraturd). Aceasta, deoarece spre deosebire de
DFT, DWT este o transformare reald, si, in principiu, la intrarea blocului DWT ar trebui aduse
numere reale, $i nu complexe.

Blocul denumit "canal" in schema din figura implementeaza o functie de transfer (H(z)). In
cazul cel mai simplu, H(z)=1, rispuns care nu influenteaza semnalul ce trece prin acest bloc. In
acest caz, influenfa mediului de transmisie este determinata de doud tipuri de zgomote. Secventa
z[n] corespunde in general situatiei unui zgomot alb, gaussian si de medie nuld. Secventa ray/n] este
distribuitd Rayleigh, si prin intermediul ei se simuleazd fenomenul de propagare multi-cale si
variabilitatea in timp a canalului. In cazul in care H(z) este diferit de 1, atunci se poate surprinde si

caracterul selectiv in frecveta al mediului de transmisie folosit.

39



CAP. III: O COMPARATIE EXPERIMENTALA INTRE OFDM SI WOFDM

Accesul ortogonal multiplu cu divizune de frecventd (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 Intampla datoritd avantajelor sale de necontestat, dintre care le
reamintim pe cele mai importante: rezistentd mare la fenomenul de interferentd inter-simbol
(datorita duratei mari a simbolurilor transmise), implementare fiabild si pufin costisitoare bazata pe
tehnici de prelucrare numericd de semnal (FFT), precum si facilizarea egalizarii canalului prin
utilizarea unui prefix circular. In pofida succesului siu actual, tehnica OFDM prezinti totusi si o
serie de dezavantaje, care raman chestiuni inca deschise discutiei si cercetarii stiinfifice, care ar
permite ameliorarea aspectelor mai putin favorabile din OFDM. Pentru a raspunde la intrebarea
fireasca "De ce ar mai fi nevoie de o altd formd de modulatie multi-purtatoare?" si a deschide o
punte inspre modulatia bazatd 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 incepe aici cu problema sincronizarii. Astfel, tehnica OFDM se dovedeste a fi foarte sensibila
la erorile de sincronizare in timp si frecventa, care pot sa apara la receptor fata de emitator. Pentru a
avea o vedere cat mai elocventd asupra acestor probleme, ele vor fi ilustrate prin exemple concrete
(de calcul si grafice).

Séa incepem cu desincronizarile in domeniul timp. Practic, o desincronizare in timp Inseamna
ca receptorul "se insald" 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 punct de date apartindnd unei constelatii de semnal de tip QAM, expresia

acestui simbol transmis va fi:

N-1 , N-1 , ]
X, (=Y X[k]- ™7™V = ¥ |X[k] - /MMt e[0,Tpppy 1, k=0,.N =1  (44)
k=0 k=0

In relatia de mai sus, Af reprezintd separarea frecventiald dintre doud frecvente purtdtoare folosite.
Dupa cum se observa, informatia este continutd in modulul si faza simbolului complex transmis,

X/[k]. Ignorand intarzierea de propagare a semnalului dintre emitator si receptor, zgomotul din canal
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precum si fenomenul de propagare multicale, vom considera cd receptorul are o eroare de
sincronizare temporald o, fata de emitator. Adica, receptorul va incepe sa "citeasca" cu o, secunde
mai tarziu decit ar trebui acest simbol OFDM. In aceastd situatie, semnalul receptionat

corespunzator simbolului OFDM transmis va fi:
N ok jk-2mAf(1=3,) ! ((Q[k]D,) _ jk-2mAft
x, ()= Y |X[k]-e’"e’ D=3 | X[k /e , t€[0,Tprppy 1 k=0,...; N —1
k=0 k=0
(45)
Dupa cum se observa, aceasta eroare are drept consecintd eronarea fazei fiecarui simbol detectat cu

cantitatea 27o,, ceea ce poate conduce la interpretarea gresitd a unui mare numar de simboluri X/k/

transmise [Kab’03]. Situatia este ilustrata grafic pentru o modulatie QPSK 1n figura 24.

frecventa

> [ ] o

»

timp

I T3]

Fig. 24: Desincronizarea in timp si eroarea de detectie care apare din pricina acesteia.

Un al doilea tip de desincronizare este aceea in frecventd. Termenul folosit aici ar putea fi mai
degraba "deplasare frecventiald" decat "desincronizare". In aceasta situatie, purtitoarele folosite si
pierd ortogonalitatea, conducand la fenomenul de interferenta inter-purtatoare, sau interferenta inter-
canal. Cauza principald a acestei deplaséri o constituie fenomenul Doppler, care apare din pricina
variabilitatii in timp a canalului radio. O ilustrare grafica a acestui tip de interferentd este data in fig.
25.

Fig.25: Deplasarea de frecventa.
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Se ilustreaza in figura 25 ce se intampld dacd subpurtitoarea aflatd initial la frecventa fy se
deplaseazd pe axa frecventelor cu cantitatea J. Se observa cd in acest caz, nu mai este satisfacuta
proprietatea de ortogonalitate, ceea ce pe grafic se regdseste prin aceea cad la frecventa centrald a
subpurtatoarei curente (fy in exemplul nostru), celelalte subpurtatoare au valori nule (nu trec prin 0
la fy+J;). Fenomenul este cu atat mai nociv cu cat numarul de subpurtatoare folosite In transmisie va
fi mai mare. Astfel, la o 1afime de banda datd, dubland numarul de subpurtatoare, se Injumatateste
spatierea frecventiald dintr ele (4f), si deci deplasarea frecventei f) va avea un efect interferator mai
pronuntat. Pentru un exemplu numeric concret, sd spunem cd in sistemul WiMAX, pentru 512
subpurtatoare folosite la o latime de banda de SMHz, separarea frecventiald a subpurtatoarelor va fi
de cca. 10KHz. Daca facem ipoteza ca viteza de deplasare dintre emitator si receptor este de 100
km/h si cd frecventa purtdtoare folosita in transmisie este de 3.5GHz, atunci deplasarea Doppler va
fi de 324Hz, ceea ce inseamna relativ la spatierea purtatoarelor o eroare de peste 3%.

O alta problema a modulatiei OFDM o reprezintd variabilitatea pronuntatd anvelopei sale
[Dar,Tra’00, Kab’03], care rezulta intr-un raport putere de vart/ 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 ca:

P, max(x())|’
papg, - Der __max(e(0) (46)

Pmedie (RMS(x(t)))2

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 26 este dat un exemplu pentru o transmisie OFDM cu 8 purtitoare,
simbolurile modulatoare corepunzand unei modulatiit BPSK. Pentru exemplul din figura, s-a obtinut
o valoare PAPR de 6.77:1, ceea ce in decibeli inseamnad 8.3 dB. Pentru a avea un grad de
comparatie, sd notam ca aceasta valoare este aproape egala cu valoarea PAPR pentru modulatia 128-
QAM si este cu 5dB mai mare decat aceea a unei transmisii BPSK pe o singura purtdtoare (care nu
foloseste OFDM). Situatia este explicabild la nivel intuitiv prin aceea ca semnalul OFDM este
obtinut prin sumarea unui mare numdr de sinusoide (in practicd de ordinul sutelor) care sunt
ortogonale intre ele si care sunt "controlate" ca si amplitudine si faza initiald de catre simbolurile de

transmis (corespunzator constelatiei utilizate). Exemplul dat in figura 26 este simplificat din cel
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I I
:semnal OFDM

- :valoare efectiva

Fig. 26: Tlustrarea parametrului PAPR pentru o modulatie OFDM.

putin doud motive: s-au folosit doar 8 purtatoare, si modulatia folositd a fost BPSK. Pentru alti
parametri, valoarea PAPR (si asa mare) ar putea creste semnificativ.

Un alt dezavantaj al moduldrii OFDM este, dintr-un anumit punct de vedere, folosirea
prefixului circular. Intr-adevar, in practici, asociem intotdeauna transmisia OFDM cu aceasti
notiune de prefix circular. Daca el usureaza egalizarea si permite separarea blocurilor la receptor
(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 redundantd in informatia transmisa.
Intrucat datele de transmise se interpreteaza ca fiind definite in domeniul frecventd, putem spune ci
prefixul circular consuma in mod ineficient o anumitd 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 [OIlt,Naf’03]. Durata prefixului
circular este prin urmare un parametru care rezultd in urma planificarii radio, si ea trebuie adaptata
conditiilor concrete care {in de mediul de propagare. 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 refera

la durata prefixului circular (7}) raportata la durata simbolului util (7) (vezi fig. 27):

G=-% 47)
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Introducerea prefixului circular in simbolul transmis poate fi facutd in doud moduri: se pastreaza
durata totalda a simbolului egald cu aceea cand nu s-ar fi folosit prefixul circular (se "apropie"
esantioanele in timp, ceea ce corespunde cresterii frecventei de esantionare), sau, pastrandu-se
aceeasi frecventd de esantionare, se adaugd prefixul circular la inceputul simbolului, ceea ce
conduce la cresterea duratei totale a simbolului transmis. Ambele situatii diminueaza corespunzator
eficienta transmisiei.

Simbaol OFDM cu prefix circular
i T 1 [ —C—T T

' : ' ' ' frecventa esantionare: fe

Fig.27: Diminuarea eficientei transmisiei din cauza prefixului circular.

Pentru simularea din figura 27, cu G=1/8, frecventa de esantionare folositd a fost de 40320 Hz in
cazul fard prefix circular, respectiv 45360 Hz pentru cazul in care se foloseste pefixul circular, ceea

ce corespunde unei cresteri cu 1/8 a 1afimii de banda necesare.

3.2 Avantajele implementarii modulatiei multi-purtitoare bazata pe functii wavelet

Asa cum s-a aratat in sectiunea precedentd, implementarea modulatiei multi-purtatoare bazata pe

undisoare poate prezenta o serie de avantaje fata de aceea bazatd pe transformarea Fourier si implicit

pe exponentiale complexe.
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O sa incepem cu problema eficientei spectrale a celor doua tipuri de transmisii. Pentru a
intelege diferenta intre natura transmisiei OFDM si a celet 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 de modulatii. In aceastd situatie, reamintim ci formula de calcul a unui

simbol OFDM este de tipul:
NI jk2nf )t
Xorpy (1) = EO X[k]-e™""" pr (1) (48)

In ecuatia (48), pr(?) reprezintd o poartd rectangulard de duratd 7, de a cirei prezentd este nevoie
intrucat duarata exponentialelor complexe folosite drept purtdtoare in OFDM este infinita. Aceasta
poartd 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 ob-itl 2L L ob-itl L
s(t) = 21 kZIW] kwjk(t)+zaLk(PLk(t)_ Z] kZ] w;w(2 Ji—kty)+ ZaLk(ka(t) (49)
J j

In relatia (49), j=I reprezintid scara cea mai find, unde se definesc undisoarele cel mai bine
"localizate" pe axa timpului, iar pentru j=L undisoarele sunt mai dispersate in timp, dar mai bine
localizate in frecventd. Diferenta fundamentala dintre semnalele definite n ecuatiile (48), respectiv
(49) este ca, spre deosebire de exponentialele complexe din primul caz, undisoarele au durate finite.
Mai mult decat atat, aceastd durata a undisoarelor purtitoare pe axa timpului este reglabild prin
intermediul factorului de scard j, intr-un domeniu controlabil prin numarul de iteratii L ale ecuatiei
(49). Astfel, daca presupunem ca pentru a transmite un simbol WOFDM se aloca in total Tsec.,
atunci la fiecare scard, intervalul elementar alocat transmisiei simbolurilor de informatie (notat in

cele ce urmeaza 7)) va fi diferit, si anume:

T.=—— j=0,.,J—1 (50)

Astfel, daca in cazul OFDM toate subpurtatoarele au acelasi suport temporal, dat de catre fereastra

Pr(?), in cazul undisoarelor nu e nevoie sd se defineasca aceasta fereastra, deoarece undigoarele se
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localizeazd pe axa timpului "prin ele insele". In acest caz nu mai este vorba despre un spectru ce se
obtine prin convolufia dintre un impuls frecvential si un sinus cardinal (ca la OFDM), ci pur si
simplu de spectre ale undisoarelor si functiilor de scara folosite. Aceste spectre satisfac criteriul lui
Nyquist de interferentd nuld inter-simbol, asemanandu-se, din acest punct de vedere, cu spectrele
filtrelor din familia cosinus ridicat [Jon,Dil’01]. In acest ultim caz, avantajul este ci asemena forme
de unde au o descrestere mai brusca a densitatii spectrale de putere, decat la sinus cardinal, unde
lobii laterali sunt relativ importanti ca si energie. Se poate deci afirma ca semnalul WOFDM se
"incadreaza" mai bine 1n banda dedicatd si genereaza interferente in benzile laterale mai pufin
importante decit in cazul semnalului OFDM. In sistemele OFDM, pentru a suplini rejectia
insuficienta a benzilor adiacente, se pot folosi formatoare de semnal p(z) care sa nu corespunda unor
impulsuri dreptunghiulare, ci unor filtre de tip cosinus ridicat, ceea ce implica nsd o complexitate
mai mare si un cost de implementare crescut al sistemului.

Pentru a ilustra avantajul eficientei spectrale la WOFDM, se da cu titlu de exemplu forma de
unda a subpurtatoarelor folosite in cele doud sisteme, respectiv densitdtile spectrale de putere

asociate (fig. 28 si 29).

=20
-25 ‘purtatoare sinusoidala ]
A :func.tle de scara
' ' ' ‘undisoara
35 i i i | |
240 300 950 1000 1050 1100 1150

timp
Fig. 28: Exemple de foma de unda ale purtatoarelor din WOFDM, comparativ cu OFDM.

Exemplul de mai sus este dat 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
o scard de descompunere fixatd). De notat aici cd durata unei undigoare "purtatoare" la o anumita

scara este superioard intervalului T; alocat transmisiei unui simbol la scara respectiva. Ne gasim din
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acest punct de vedere 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, fard a genera insa IIS). Reamintim ca atit undigoarele cat si functiile de scard se
supun criteriului de interferentd Nyquist, si prin urmare nu introduc IIS in ciuda suprapunerii

formelor de unda.

Densitatea spectrala de putere a purtatoarelor sinusoidalefunctie de scara
1D T T T T I I I
: : : : — :purtatoare sinusoidala
functie de scara

a0 100 150 200 250 300 350 400
frecventa

Fig. 29: Densitati spectrale de putere (purtatoare sinusoidala si functie de scara).

Mai mult decat atat, in sistemele de tip OFDM folosirea prefixului circular ridica si ea o problema
din punct de vedere al eficientei spectrale. Problema este eliminata in sistemul WOFDM, unde nu se
foloseste un prefix circular. O ilustrare comparativa a spectrului unui semnal OFDM, unde se
foloseste un prefix circular de duratd 1/4 din durata simbolului util si a spectrului unui semnal
WOFDM este datd in figura 30 [Olt,Naf’07]. Se folosesc in aceasta simulare 256 de subpurtatoare si

undisoara mama Daubechies-20.
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Fig.30: Analiza comparativa a Densitatilor Spectrale de Putere pentru tehnicile OFDM si
WOFDM.

Se poate observa din exemplul precedent ca, In cazul modulatieit WOFDM, atenuarea benzilor
adiacente este mult mai pronuntatd decdt la modulatia multi-purtatoare bazatd pe transformata
Fourier. Acest lucru are drept consecinta o mai buna incadrare a semnalului in banda alocata si prin
urmare interferenta cu benzile vecine este mai mica. De notat ca in cazul modulatieit OFDM s-a
folosit si un prefix circular de duratd 1/4 din durata semnalului util (valoare pe care o regasim spre
exemplu in standardul WiMAX, IEEE 802.16), fapt ce diminueazd la randul sdu considerabil
eficienta spectrald in cazul modulatiei OFDM. Tocmai petru evitarea interferentei cu benzile
adiacente, n tehnologia WiMAX care foloseste OFDM la nivelul fizic, un numar important de
purtatoare de la marginile benzii sunt pastrate ca si subpurtdtoare de garda, ele nefiind modulate (de
exemplu 91 purtitoare de garda in transmisia WiMAX cu 512 subpurtitoare). Este Tn primul rand
eficienta spectrald a WOFDM cea care face ca aceastd tehnica sa fie propusa pentru sisteme de
transmisie fard fir [Rai’01] sau transmisie de date pe linii de alimentare cu tensiune [Aba,Tor’ 05,
Kog,Kod’03].

Un al doilea termen de comparatie intre cele doua tehnici se va referi la complexitatea de
implementare a lanfului de transmisie. Ambele metode au avantajul cd atat modulatorul cat si
demodulatorul se pot implementa pe baza de software, pe procesoare 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
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este Transformarea Wavelet Discretd. In primul dintre cazuri, pentru calculul TFD se foloseste
algoritmul FFT. Astfel, la intrarea procesorului FFT avem N numere complexe (in cazul general), iar
la iesire vom regisi tot N numere complexe. In acest caz, complexitatea de calcul ( ca si numir de
operatii) este de ordinul Nlog;N [Pro’95]. In cazul Transformarii Wavelet Discrete, pentru calculul
rapid al acesteia se foloseste algoritmul lui Mallat [Mal’99], bazat pe folosirea unor bancuri de filtre
(fig. 15). In cazul algoritmului lui Mallat, complexitatea depinde de numarul de coeficienti K ai
filtrelor folosite in descompunere. Limita superioard a complexitdtii de calcul poate fi exprimata ca
si 2KN in aceasta situatie. Situatiile in care complexitatea de calcul a DWT este inferioara celei a

FFT sunt sintetizate in relatia (51):

2K <log, N (51)

Intr-o transmisie multi-purtitoare, numarul de subpurtitoare este destul de mare in mod uzual,
incadrandu-se de obicei intre 256 si 2048. Intrucat lungimea filtrelor folosite este legati de numarul
de momente nule (p) ale undisoarelor, vom spune ca in cazul DWT complexitatea de calcul este
proportionald cu numirul de momente nule ale undisoarelor folosite. In aceasti situatie o serie de
undigoare care satisfac relatia 24, 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 urmeaza numelui undisoarei) corespund celor din toolboxul Wavelab, biblioteca gratuita
de functii si aplicatii Matlab, dedicata undisoarelor [Buc,Don’05]. Toate acestea sunt alegeri uzuale
si facile (filtrele sunt deja cunoscute) atit pentru implementarea practica cat si pentru simularea pe
calculator a tehnicii WOFDM.

Mai mult decat atat, in ce priveste complexitatea comparativa a celor doud metode, ea mai
meritd a fi analizata si dintr-un alt punct de vedere. Algoritmul FFT lucreaza in principiu cu numere
complexe (atit intrarea cat si iesirea sunt complexe). In simularea pe calculator a unui lant de
transmisie, munca cu numere complexe ridica dificultdti suplimentare (zgomotul ce afecteaza
semnalul trebuie sd fie la randul sdu complex, detectia se complicd etc.). De asemenea, exista
implementari practice in care se prefera ca semnalul de la iesirea modulatorului sa fie unul real, si
nu complex, cum se intampld de exemplu in cazul Discrete Multi-Tone (DMT), metoda foarte

asemanatoare cu OFDM ce se foloseste in sistemele ADSL [Bin’00]. Daca dorim ca semnalul ce se
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genereazd in modulator sa fie unul real, atunci la intrarea modulatorului IFFT valorile celor N

esantioane de intrare trebuie "formate" Intr-un anumit fel, si anume:

X[k]=X'[N-k+2], k=2,.,N/2 (52)

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 reald a modulatorului, este posibil sa compunem secventa de date de
lungime N de la intrare din N/2 simboluri reale utile, ceea ce ar conduce insa la o diminuare cu 50%
a eficientei de transmisie (intrucdt jumatate din esantioanele de intrare nu reprezintd date utile, ci
sunt folosite doar pentru a forta o iesire reala a algoritmului IFFT). O alta alegere este sd compunem
N/2 numere complexe din N numere reale (simbolurile de transmis), jumatate dintre simboluri
constituind partea reala a secventei nou formate, iar cealaltd jumatate partea imaginara. Celelalte N/2
numere complexe vor fi calculate apoi conform relatiei (52). In aceasta ipoteza, semnalul care va fi
transmis prin canal va fi unul real. Intrucat acest semnal va fi perturbat de citre 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 sd conduca la un rezultat complex, ceea ce ridicd noi probleme la
detectie.

In cazul DWT, avantajul este ca filtrele folosite sunt reale. Prin urmare, o secventa de N esantioane
reale de la intrare va determina la iesire tot NV esantioane reale. Toate problemele ridicate de natura
complexd a FFT sunt astfel eliminate.

Sintetizand cele enumerate mai sus, din punctul de vedere strict al complexitatii de calcul la
modulare/demodulare, cele doua tehnici ofera performante comparabile. In schimb, in scenariul unei
transmisii reale, OFDM ridicd probleme suplimentare, ceea ce conduce in mod direct la o
complexitate superioard celei a WOFDM. O masura cantitativa care sa sprijine afirmatia anterioara
este data 1n figura 31. 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, dupa metoda descrisd anterior. Detectia se face pe baza partii

reale a simbolurilor de la iesirea modulatorului FFT. Simularile sunt executate pe un calculator cu
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procesor Intel Celeron la 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.

60001 real FOFDM i
5000+ b
40001 7
© \'jvag::DM Daub 10
Q WOFDM
£ 3000 4 lewels 4 levels
= Haar Daub 10
WOFDM WOFDM
2000 1 level 1lewel i
1000+ B
O | | | | |
1 2 3 4 5

Fig.31: Comparatie intre duratele de simulare pentru transmisia OFDM, respectiv WOFDM.

Se observa clar ca sistemul OFDM clasic necesita 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 si 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 undigoarei Haar, respectiv Daubechies-10.

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 analizd comparativa a tehnicilor OFDM si WOFDM trebuie
si aibd in vedere si aceastd misurd. In general, erorile apar la receptic din mai multe cauze:
zgomotul din canal, zgomotul propriu al receptorului, erori de sincronizare in timp sau frecventa,

caracterul selectiv in frecventa si/sau variant in timp al mediului de transmisie.
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Fig.32: Performanta BER a OFDM, respectiv WOFDM in canale AWGN.

Scenariul cel mai simplu considerat in general este acela in care raspunsul canalului este
ideal (raspunsul sau la impuls fiind un impuls Dirac), erorile la receptie aparand exclusiv din pricina
unui zgomot aditiv, alb si gaussian, care se suprapune peste semnalul util. Referindu-ne la figura 23
(din capitolul anterior), acest zgomot este notat cu z(n). Performanta BER a unei transmisii
WOFDM, respectiv OFDM 1intr-un canal de tip AWGN este analizata in figura 32. Pentru modulatia
WOFDM se simuleaza mai multe scenarii, in care se modifica numarul de iteratii ale DWT si IDWT,
respectiv undisoara mama folosita in calculul transformatei. Doua concluzii importante se desprind
din aceasta figura. In primul rand, se observa ca aceste metode prezinti rezultate similare in canalul
AWGN si identice cu cele ale modulatiei BPSK, lucru confirmat si de autorii din [Man,Bel’01]. in
al doilea rand, in cazul modulatiet WOFDM, rezultatele nu depind de parametrii testati (numarul de

iteratii si undisoara mama folosita in calculul DWT).

3.2.1.1 Simularea comportamentului canalelor radio

Asa cum s-a discutat intr-o sectiune anterioard, tehnicile multi-purtatoare si-au gasit o largd
aplicabilitate in transmisii pe canale radio. Aceste canale se constituie in medii dificile de
transmisie, din pricina celor doud caracteristici esentiale pe care le au: selectivitate in frecventa si
varianta n timp. Din primul punct de vedere, canalele se clasificd in canale cu fading plat, respectiv

selectiv, iar din cel de al doilea in canale cu fading lent, respectiv rapid [SkI’97-1]. Urmatoarele
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simulari ilustrate n acest referat au in vedere rezultatele celor doud metode multi-purtitoare pentru
o transmisie in canale cu fading plat. Efectul de fading plat este de cele mai multe ori surprins in
simulari prin multiplicarea semnalului util cu o secventd distribuitd conform densitatii de
probabilitate de tip Rayleigh (ray/n], fig.23 ). Aceastd densitate de probabilitate este descrisa in
ecuatia (53).

2
—X
7

pdf (do) =5 (53)
(e}

Reprezentarea grafica din figura 33 se face pentru ¢° = é .

Fig.33: Densitatea de probabilitate de tip Rayleigh.

Alegerea ficutd pentru o”in reprezentarea grafici precedentd nu este una intdmplitoare. Pentru a
explica aceasta alegere vom face din nou apel la lanful de transmisie din figura 23. Daca notam cu
s/n] semnalul de la iesirea modulatorului si ignoram efectul blocului numit "canal", atunci semnalul

de la intrarea Tn demodulatorului DWT poate fi exprimat ca si:

r[n] = s[n]-ray[n]+ z[n] (54)
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Asa cum s-a discutat deja, In evaluarea performantelor unui sistem de transmisie, curba BER ocupa
un loc important. Aceasta curba este trasatd in functie de raportul semnal/zgomot (RSZ) din canal.
Termenul RSZ este definit insd pentru situatiile in care unicul efect asupra unui semnal este
addugarea unui zgomot alb Gaussian (z[n] din relatia 54). Facem supozitia ca atat semnalul, cat si
zgomotul sunt de medie nuli. In aceastd situatie, raportul semnal pe zgomot se calculeazi in

simulari ca:

var{s}

RSZ = (55)

var{z}

unde prin ,,var” notdm varianta secventelor respective. Dacd se ia insa in considerare si efectul
multiplicativ al secventei Rayleigh, asa cum se face in ecuatia 54, atunci devine discutabil conceptul
de "semnal util", intrucat semnalul peste care se adaugd zgomotul z/n/ este deja alterat prin
multiplicarea cu secventa distribuitd Rayleigh. In consecinti, pentru a putea mentine relevanta si
semnificatia conceptului de raport semnal pe zgomot, este nevoie ca numaratorul relatiei 55 sa nu fie

afectat de multilicarea din ecuatia 54, sau cu alte cuvinte:
var{s - ray} = var{s} (56)

Se demonstreaza in anexa ca aceasta conditie este satisfacuta daca in relatia de definitie a densitatii
e D . 1
de probabilitate a variabilei Rayleigh se alege ° = EE

Acestea fiind precizate, simularea pe calculator a distributiei Rayleigh nu este dificila. Astfel, se
arata in literaturd [Mar,Nic’97] ca modulul unei secvente Gaussiene complexe cu densitate de putere

constantd(ec. 57) este distribuit Rayleigh:

R:|x+j-y|:w/x2+y2 (57)

In simularea comportamentului canalului radio nu este insa suficient s modelam doar din punct de
vedere statistic proprietatile secventei ray/n/. Pentru a se surprinde caracterul variant in timp al
canalului, este nevoie ca esantioanele generate sd prezinte o anumitd corelatie, spre deosebire de

acelea descrise in (57), unde autocorelatia secventei R va fi datd de un impuls Dirac. Densitatea
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spectrald de putere a acestei secvente trebuie sa urmeze forma cunoscuta in literaturd sub numele de
"Jakes Spectrum" [Sk1’97-1]. Acest spectru surprinde caracterul variant in timp al canalului radio,
prin intermediul unui parametru care se numeste deplasare frecventiala Doppler, care reprezintd
diferenta dintre frecventa unei sinusoide emise si frecventa aceleiasi sinusoide, ajunsd la receptor.

Deplasarea Doppler maxima se poate calcula cu formula:

a3 (58)

o

unde V reprezintd viteza de deplasare relativa dintre emitator si receptor, iar A este lungimea de unda
pe care se face transmisia. 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 kmph, cu transmisie pe frecventa
purtdtoare 2.5 GHz, deplasarea Doppler maxima este de 138 Hz. De cele mai multe ori, Tn simulari
se foloseste o versiune normatd a acestui parametru, normarea facandu-se cu frecventa de

esantionare:

fmzfa"rv:j:_i (59)

Revenind la proprietatile spectrale ale esantioanelor de fading generate, densitatea spectrala

de putere a fadingului poate fi exprimata prin formula:

S(v)= , pentru |v| < fy (60)

u

In ecuatia (60), cu variabila v s-a notat deplasarea Doppler, limitatd de valoarea maxima f; data de
relatia 58. Pentru exemplul numeric prezentat anterior (f;=138 Hz ), se prezintd spectrul lui Jakes
descris de (60), in fig. 34. Se observa ca la valoarea v = f,, densitatea spectrala de putere tinde la
o . Este prin urmare clar cd un asemenea spectru nu poate fi obtinut in simuldri, ci doar aproximari

ale sale. Existd numeroase abordari in literaturd pentru aproximarea proprietatilor spectrale ale

secventelor Rayleigh folosite in simularea canalelor radio, bazate pe metoda sumei de oscilatoare
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[Pop,Bea’01], pe filtrarea unei secvente cu densitate spectrald constanta [You,Bea’00, Loo,Sec’91],
sau pe un model auto-regresiv [Bad,Bea’05].

De remarcat in legdturd cu spectrul din figura 34 este faptul ca el surprinde de fapt doua
fenomene specifice transmisiilor radio printr-un mediu mobil: deplasarea Doppler si fenomenul de
propagare multicale. Astfel, acest spectru se obtine dacd la intrarea intr-un asemenea canal se

transmite o unda sinusoidala. a carei reprezentare in frecventa este un impuls Dirac. Aceasta unda se

711 S SO SRR SRR RS S -
0014 -

0012

0.01

DSP

0.003

0.005

0.004

0.00z2

0
-150 -1a0a -A0 a a0 100 150
Deplasare Doppler

Fig. 34: Densitate spectrald de putere a esantioanelor de fading (spectrul lui Jakes).

propaga pe cai multiple, fiecarei cdi corepunzandu-i o anumita deplasare Doppler (de unde rezulta
"imprastierea spectrald" a sinusoidei).

Din punctul de vedere al caracterului variant in timp al canalului distingem doua situatii:
canale lent-variabile, respectiv canale rapid-variabile in timp. Separarea se face in functie de
paramaterul 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 doud momente de timp diferite [Sk1’97-1]. Acest

timp de coerenta se poate defini in mai multe feluri, o mdsura des intlnitd fiind ce de mai jos:

0423

Te
Ja

(61)
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Pentru valoarea deplasarii Doppler calculata anterior, timpul de coerentd al canalului este 3.06 msec.
Daca durata simbolurilor transmise este comparabila sau mai mare decat aceasta valoare, atunci
canalul se considera rapid variant in timp, deoarece caracteristicile sale se modifica pe durata de
transmisie a unui singur simbol. In aceste situatii problema estimirii "in timp real" a canalului
devine stringentd, intrucdt acesta se modifica foarte rapid. In transmisiile multi-purtitoare, unde
durata simbolului este mai mare (aceasta fiind de fapt esenta acestui tip de transmisii), scenariul de
fading rapid variant in timp este foarte plauzibil. De fapt, acesta este principalul factor care limiteaza
superior numarul de purtatoare folosite In transmisie, intrucat cresterea acestui numar determina si
cresterea duratei simbolurilor [Bin’90,Chi’94].

Scenariul pezentat mai sus se refera la situatia in care fadingul este plat. In acest caz nu se
surprinde caracterul selectiv in frecvent al canalului, ci doar aspectul variantei in timp a acestuia. in
canalele cu fading plat, se considera ca toate copiile semnalului rezultate ca urmare a fenomenului
de propagare multicale ajung la receptor pe durata unui singur simbol emis. Existd insd numeroase
situatii in care aceste copii sunt mult mai impristiate in timp. In acest scenariu, in functie de
numadrul de trasee multicale distincte considerate (notat cu N), semnalul ajuns la receptie poate fi

exprimat ca si [Man’01]:
N-1
r[n] = Eorayk [n]-x[n—k]+ z[n] (61)

In relatia precedentd, cu ray/n] s-a notat cea de-a k realizare de tip Rayleigh a procesului aleator

ray[n].
3.2.1.2 Performantele transmisiilor multipurtitoare in canale cu fading plat de tip Rayleigh

In situatia canalelor cu fading plat, semnalul de la intrarea demodulatorului DWT se obtine
particularizand ecuatia (61) pentru N=/. Canalul este prin urmare neselectiv in frecventa, in schimb
este variant 1n timp.

Cele douad tehnici vizate sunt comparate din punctul de vedere al performantelor BER in
canale cu fading plat. Drept parametri de simulare se vor considera deplasarea Doppler normalizata
(f)., iar pentru modulatia. WOFDM undisoara mama si numarul de iteratii ale transformatei. In

ambele cazuri, transmisia se face pe 1024 de subpurtatoare.
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Cateva observatii interesante se desprind din figura 35. In primul rand, se vede cd tehnica WOFDM
ofera performante mai bune decat OFDM pentru toate scenariile luate in considerare. Diferentele

sunt remarcabile mai ales la valori mari ale deplasarii Doppler, unde WOFDM cu undisoara Haar
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Fig. 35: Comparatie intre OFDM si Haar - WOFDM cu 4 iteratii.

oferd un castig de peste 10 dB fatd de transmisia OFDM. Acest lucru ne arata cd folosirea
undisoarelor in locul purtitoarelor sinusoidale conduce la o rezistentd mai buna la fenomenul de
deplasare Doppler. Exista cateva explicatii care pot fi date in acest context. S-a vazut intr-o sectiune
precedentd ca folosirea undisoarelor are drept consecintd o atenuare mai pronuntatd a lobilor
spectrali laterali, fatd de cazul OFDM cu sinusoide ,formate” printr-o poartd temporald
dreptunghiulari. In plus, in OFDM ortogonalitatea purtitoarelor este conditionatd de localizatea
spectrala a acestora exact la frecventele cerute. Ori, este tocmai aceasta pozitionare care este afectata
puternic de fenomenul de impréstiere Doppler. Dacd la OFDM, fiecare dintre cele N purtatoare
folosite este localizata frecvential intr-o banda diferita, lucrurile nu stau la fel in cazul WOFDM. In
aceastd situatie, subpurtdtoarele de la o anumitd scard vor avea practic exact acelasi spectru de
putere, diferenta intre ele fiind datd doar de localizarea lor pe axa timpului, care se regaseste in
spectrul de fazd al acestor undisoare. Toate aceste observatii aratd cd in cazul undisoarelor,

pozitionarea pe axa frecventelor si forma spectrului acestora nu sunt atat de critice precum in cazul
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exponentialelor complexe din OFDM. Prin urmare un efect de tipul imprastierii Doppler afecteaza
mai mult transmisia multi-purtatoare bazatd pe sinusoide decat aceea bazatd pe undisoare.
Consecinta acestor proprietdfi se regaseste in mod evident in figura de mai sus, unde Haar-
WOFDM, in cel mai prost scenariu considerat (f,,=0.05) are performante mai bune decit OFDM-ul
clasic in cel mai bun scenariu (deplasare Doppler foarte mica).

Se separd in continuare cele doud scenarii (fading rapid respectiv fading lent) si se studiaza
mai 1n detaliu 1n cele ce urmeaza. De data aceasta simuldrile ilustrate sunt pentru o altd undisoara, si
anume Daubechies-10. Inainte de a trece la rezultatele propriu-zise, trebuie si facem citeva
consideratii asupra termenilor de "fading rapid", respectiv "fading lent", in contextul transmisiilor
multi-purtatoare. Astfel, clasificarea canalului in cele doud categorii se face, asa cum am mengionat,
in functie de relatia de ordine care exista intre timpul de coerenta al canalului si durata simbolurilor
transmise. Caracteristica intrinsecd a modulatiilor multi-purtatoare este durata mare a simbolurilor:
fiecare simbol dintre cele N aduse la intrarea modulatorului IDWT/IFFT contribuie la "compozitia"
fiecaruia din cele N esantioane de la iesire. In acest caz, detectia se face pe baza tuturor celor N
esantioane, si In consecintd, 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 simularilor facute in prezentul referat, se considera N=1024. Cel mai simplu mod de a ne
raporta la parametrii f,, si 7. este acela In care consideram ca durata totald a unui simbol transmis
este de 7=1024Ts, unde Ts are un dublu inteles: durata unui simbol serial, respectiv pas de
esantionare. Exprimandu-1 pe f; din relatia (61) 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:

T, €[84.6T,, 4230T] (62)

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

Acestea fiind spuse, concluzia rezistentei mai mari la Doppler a metodei WOFDM ramane

valida si este intaritd si pentru alte tipuri de undisoare (fig. 36).
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Doua concluzii pot fi trase din figura 36: WOFDM are o ratd a erorii mai micad (aproape
10dB castig la un BER de 0.01) si este mai putin senzitiv la deplasarea Doppler. Se vede ca nu
existd diferente semnificative in ceea ce priveste valoarea BER in cazul WOFDM pentru cele doua
deplasari Doppler considerate.

In figura 37, aceleasi scenarii sunt considerate, dar de data aceasta pentru valori mai mari ale
imprastierii Doppler. Castigul WOFDM este chiar mai mare de aceastd datd (cca 12 dB la £,,=0.01,
pentru un BER de 0.015). Observatiile de mai sus sunt sprijinite si in acest caz, cu mentiunea ca de
aceastd datd se observd o degradare a performantei BER si la WOFDM, pentru f,,=0.05 fatd de
fn=0.01.
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Fig. 36: Comparatie intre OFDM si Daubechies-10 WOFDM in conditii de fading lent.
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Fig. 37: Comparatie intre OFDM si Daubechies-10 WOFDM in conditii de fading rapid.

CAP.1IV: INVESTIGAREA DETALIATA A PERFORMANTELOR WOFDM

Daca pand acum am privit comparativ transmisia OFDM clasica si cea bazatd pe undisoare, este
momentul de a efectua o analizd mai amanuntitd a tehnicii WOFDM. Asa cum s-a explicat in
capitolul anterior, modulatorul si demodulatorul din WOFDM se bazeaza pe calculul transformarii
wavelet discrete, folosindu-se algoritmul lui Mallat. Existd doi parametri care trebuie luati in
considerare 1n acest calcul: undisoara mama folosita (care se regaseste direct in coeficientii filtrelor
g si h, fig. 14) si numarul de iteratii al transformatei. S-a explicat ca, din considerente practice, acest
numar de iteratii este limitat la valoarea J=Ilog,N.

Se studiazd experimental in cele ce urmeazad care este influenta acestor parametri in cazul

transmisiet WOFDM prin canale cu fading plat, variante in timp.
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4.1 Alegerea undisoarelor folosite drept purtitoare in WOFDM

Vom incepe cu influenta undisoarei mama folosite in calculul DWT asupra performantelor
BER ale transmisiei. Existd citeva familii de undisoare bine-cunoscute si folosite adesea pentru
calculul DWT [Mal’99]. Ne putem referi aici la undigoarele (filtrele) Haar, Daubechies, Coiflet si
Symmlet. Toate aceste undisoare au avantajul ca filtrele digitale cu ajutorul carora se implementeaza
algoritmul lui Mallat sunt cunoscute si pot fi utilizate n toolboxul gratuit Wavelab, sub mediul de
programarea Matlab [Buc,Don’05]. Pentru toate aceste undisoare mai existd un parametru de luat in
calcul, si anume numarul de momente nule al undisoarei mama. In principiu, cu ct acest numir este
mai mare cu atat undisoara mama va fi mai intinsd in timp si mai concentrati in frecventa. In
prezentul referat s-au efectuat simuldri pentru toate aceste undisoare si pentru o gama largd de
optiuni 1n ceea ce priveste numarul de momente neule al fiecareia. Pentru a avea o imagine globala,
sd spunem ca s-au luat in calcul doua valori ale deplasarii Doppler maxime (f,,=0.005 si 0.05), una,
respectiv patru iteratii ale transformatei DWT, si undisoarele mama: Daubechies- 4,8,12,16 si 20,
Haar, Coiflet- 1, , 3, 4 si 5, Symmlet- 4, 6, 8,10. Parametrul numeric care insoteste numele
undisoarelor este legat de numarul de momente nule, nefiind insd exact valoarea acestuia.
Semnificatia n fiecare caz este explicatd In documentele descriptive ale toolboxului wavelab
[Buc,Don’05], fiind insd suficient sa amintim cd intre numarul de momente nule al undisoarelor si
acest parametru exista o relatie de direct proportionalitate.

Se spune ca o undisoard Y(¢) are p momente nule daca ea satisface conditia:

[t"vw(t)dt =0, pentru 0<k<p (63)

—0

In contextul rezultatelor care urmeazi, prezinti interes relatia dintre parametrul p si suportul
temporal al undisoarei. Desi apriori independente, Mallat [Mal’99] afirma ca pentru undigoarele
ortogonale cu p momente nule, suportul temporal al acestora este de cel putin 2p-1.

Se va trece in continuare la ilustrarea rezultatelor de simulare obtinute si la discutii pe
marginea acestora. Primul obiectiv al simularilor care vor fi ilustrate In cele ce urmeaza este acela de
a determina gradul de relevanta al tipului de undisoard mama ales pentru transmisie. Se alege in
acest scop cate o undisoara mama din fiecare familie enumerata mai sus si se calculeaza performanta

BER a transmisiei. In modulator si demodulator se alege o singura iteratie a transformatei.
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Rezultatele sunt afisate in figurile 38 si 39, pentru doua valori diferite ale deplasarii Doppler

maxime.
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Curbele din figura 38 ne arata cu claritate ca undisoara Haar este cea care conduce la cele mai bune
rezultate (cele mai putine erori). La o rata a erorii de 1072, acesta undisoara oferd un castig de 8dB
fatd de celelate solutii. Pe de altd parte, la £,=0.005 (fading lent variant) nu existd diferente
observabile intre celelate tipuri de undisoare considerate. Superioritatea undisoarei Haar este intarita
si de graficele trasate pentru f,,=0.05 (fig. 39). De data aceasta, undisoara Daubechies-12 furnizeaza

rezultatul cel mai slab. Castigul adus de undisoara Haar este in acest caz mai mic.
4.1.1 Explicatia rezultatului superior al undisoarei Haar

Pentru a da o explicatie rezultatului net superior al undisoarei Haar, in raport cu toate celelalte
undisoare testate, ne vom referi la un scenariu simplificat, in care modulatorul IDWT este
implementat folosind o singura iteratie a algoritmului lui Mallat. Simplificand figura 15 (pentru o

singura iteratie), obtinem urmatoarea schema de implementare a modulatorului (fig. 40).

—— a4 —‘ : >7 gl[n]
e o —l

d @ hi[n]

Fig. 40: Implementarea modulatorului IDWT cu o singura iteratie.

Daca prespunem cd semnalul de intrare x/n/ are N esantioane, atunci prima jumatate a lor vor
constitui coeficientii de aproximare (notati cu a;), 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 posibila intrucit avem o singuri iteratie a algoritmului. In acest caz, g;/n] si h;/n] 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:

g,[n]= %S[n] n

h] [I’l] \/—

o[n—1]

1
JE
\/_

(64)

—0[n]——=9[n—1]
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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:

d

S[n]=%(a{g}+d{%D+£(G[H;]:l_d{n;]D_ (/En( Z} 1 %jdacanpar

(65)

B daca nimpar

Daca 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 constd de fapt in filtrarea semnalului s/n/, folosind de data
aceasta filtrele de analiza, avand raspunsurile la impuls g, respectiv 4. Modul in care ele actioneaza
se Intrevede foarte simplu si din relatia 65. Daca se considera canalul ideal, atunci semnalul ajuns la

demodulator, »/n] va fi absolut identic cu acela emis in canal. Ludnd acum doud simboluri succesive

receptionate, »/2k] si r[2k+1], si tindnd cont de scalarea cu 7/ \J2 introdusa de filtrele din receptor,

se observa din (65) ca:

(66)
2k - {2k + 1] = d[k]

{F[Zk] + 12k + 11 = d[k]
Prin urmare, printr-o simpld 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 ca este vorba despre o
modulatie multi-purtdtoare, fiecare simbol de la receptie depinde doar de doud simboluri seriale
emise. La nivel intuitiv, observatia precedenta 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 riguroasd va fi facutd in cele ce urmeaza. Trecand la scenariul de simulare ales, sd ne
amintim cd semnalul 7/n/ ajuns la receptor este distorsionat atat de secventa distribuitd Rayleigh

(ray[n]) cat si de zgomotul aditiv z/n/:

r[n] = s[n]* ray[n]+ z[n] (67)
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Intrucat scopul nostru este si aritim ca undisoara Haar este mai rezistentd la impristierea Doppler
indusa de caracterul variant n 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 66, o estimata a simbolului emis a,,[k] poate fi facuta pe baza relatiei:

a, k] =s[2k]-ray[2k]+ s[2k + 1]- ray[ 2k + 1] (68)

Raportandu-ne la tipul de transmisie utilizata, sa remarcdm ca o decizie asupra simbolului a/k/ poate

fi luata pe baza semnului esantionului a,[k]:

1, daca a;[k]=0
Aoy (k) = 1.d (69)
—1,daca a,;[k]<0
Probabilitatea de eroare este:
P, = P(a,,[K] % a[k1) = P(a,, k1= 1| alk] = 1)+ P(ag,[k1=~1| alk] = 1) (70)

Luand acum unul dintre cei doi termeni care compun membrul drept al ecuatiei precedente, si tinand

cont de relatia (65), putem reformula astfel:

P(ag,[K1=~11alk]=1)= P(a,[k] < 0| alk] = 1) =

alk]+d[k] alk]—d[k] (71)

= P( N ray[2k]+ Nl ray[2k + 11< 0 |alk] = 1)

Reamintim ca ray[k] este o secventa distribuita Rayleigh si ca, asa cum ne aratd functia densitate de
probabilitate redatd in figura 33, esantioanele acestei secvente pot lua doar valori pozitive. Sa

considerdm in continuare ¢ d/kJ=1. In acesta situatie, probabilitatea din ecuatia 71 se traduce:

P, = P(\2ray[2k] < 0) (72)
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Ori, aceastd probabilitate este nuld. Daca dfk/=-1, revenim la exact acelasi gen de problema.
Concluzionam in acest context ca probabilitatea ca demodulatorul sa conduca la o decizie incorecta
in cazul transmisiei unui simbol de "1" este zero. Reamintim ca 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 importanti la care se ajunge este ci,
daca am presupune un canal fara zgomot aditiv, fadingul variant in timp nu introduce erori,
indiferent cat de mare este imprastierea Doppler. Concluzia teoretica este sprijinitd de simulari, care
ne aratd BER=0 in scenariul amintit. Desigur ca, in realitate vom avea mereu un zgomot aditiv care
perturba semnalul. Totusi, rezultatul precedent ne aratd ca undisoara Haar, folosita 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 38 si 39, 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 Tnseamna ca fiecare simbol receptionat va
depinde de un numér mult mai mare de simboluri consecutive, context in care probabilitatea de
eroare creste. Pentru a avea o imagine globala, sd 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 "impund" simbolurile de intrare (coeficienti de aproximare si
detaliu). In cazul transformirii Haar este vorba despre doar doud esantioane consecutive, dar
numirul acesta este cu mult mai mare in cazul tuturor celorlalte transformiri. Inmultirea acestor
esantioane cu secventa de fading poate conduce la aparitia unor erori chiar si in lipsa zgomotului
aditiv, dacd ne referim la un alt tip de filtru decat Haar si la mai mult de o singurd iteratie a

transformarii..
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’99]. In acest

scop, o selectie a rezultatelor obtinute pentru toate undisoarele este ardtatd in tabelul 1.
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Referitor la influenta numarului de momente nule, ea este evidenta in cazul undisoarelor din familia
Daubechies (castig de 4 dB pentru Daubechies-4 fata de Daubechies-20), confirmand ca undisoarele
mai bine localizate in timp ofera performante mai bune in cazul transmisiei printr-un canal variant in
timp cu fading plat. Aceeasi tendinta poate fi observatd in cazul tuturor familiilor de undisoare
prezentate, dar cu rezultate mai putin pregnante.

Ca o vedere globald, tabelul 1 sprijinad si concluziile din figura precedenta. Performanta cea
mai bund (exceptand undisoara Haar) la un anumit RSZ este marcatd prin intermediul unui fundal
gri. Se observa din tabel ca, ficand exceptia mai sus amintitd, pe locul al doilea putem regasi
undisoara Daubechies 4, care este implementata prin intermediul unor filtre cu 4 coeficienti. Aceasta
diferentiere este importanta la valori mari ale RSZ, unde se poate presupune cd ponderea cea mai

importantd a erorilor este datd de imprastierea Doppler.

Eb/No 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Haar 0.1255 | 0.0879 | 0.0580 | 0.0366 | 0.0218 | 0.0127 | 0.0072 | 0.0041 | 0.0025 | 0.0016 | 0.0011
Daub4 0.1466 | 0.1086 | 0.0776 | 0.0536 | 0.0361 | 0.0241 | 0.0160 | 0.0109 [ 0.0075 | 0.0053 | 0.0040
Daub8 0.1468 | 0.1088 | 0.0774 | 0.0535 | 0.0363 | 0.0244 | 0.0166 | 0.0115 | 0.0082 | 0.0063 | 0.0051
Daubl2 0.1466 | 0.1086 | 0.0775 | 0.0537 | 0.0365 [ 0.0248 | 0.0170 | 0.0122 | 0.0093 | 0.0073 | 0.0061
Daubl6 0.1465 | 0.1086 | 0.0775 | 0.0536 | 0.0368 [ 0.0251 | 0.0178 | 0.0131 | 0.0100 | 0.0082 | 0.0071
Daub20 0.1464 | 0.1085 | 0.0773 | 0.0539 | 0.0370 | 0.0256 | 0.0183 | 0.0137 | 0.0109 | 0.0091 | 0.0081

Symmlet4 0.1469 | 0.1088 | 0.0775 | 0.0536 | 0.0362 | 0.0242 | 0.0162 | 0.0110 | 0.0077 | 0.0056 | 0.0043
Symmlet6 0.1468 | 0.1088 | 0.0777 | 0.0538 | 0.0362 | 0.0243 | 0.0164 | 0.0113 [ 0.0081 | 0.0061 | 0.0048
Symmlet8 0.1467 | 0.1088 | 0.0776 | 0.0536 | 0.0365 | 0.0245 | 0.0166 | 0.0116 [ 0.0083 | 0.0064 | 0.0053
Symmlet10 | 0.1467 | 0.1088 | 0.0777 | 0.0536 | 0.0365 | 0.0245 | 0.0168 | 0.0118 | 0.0087 | 0.0067 | 0.0055

Coiflet] 0.1467 | 0.1089 | 0.0776 | 0.0537 | 0.0363 | 0.0242 | 0.0163 | 0.0110 [ 0.0078 | 0.0057 | 0.0044
Coiflet2 0.1467 | 0.1089 | 0.0775 | 0.0537 | 0.0362 | 0.0242 | 0.0162 | 0.0110 [ 0.0078 | 0.0057 | 0.0044
Coiflet3 0.1468 | 0.1087 | 0.0776 | 0.0538 | 0.0362 | 0.0244 | 0.0165 | 0.0113 [ 0.0080 | 0.0060 | 0.0047
Coiflet4 0.1467 | 0.1089 | 0.0776 | 0.0537 | 0.0364 [ 0.0245 | 0.0167 | 0.0115 | 0.0083 | 0.0064 | 0.0051
Coiflet5 0.1465 | 0.1086 | 0.0777 | 0.0536 | 0.0364 | 0.0245 | 0.0167 | 0.0117 | 0.0085 | 0.0066 | 0.0054

Tabel 1: Selectie a performantei BER pentru £,,=0.05 si o singura iteratic IDWT.

4.2 Influenta numarului de iteratii ale IDWT asupra performantelor transmisiei

Se va studia 1n 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 singurd iteratie a transformatei fatd de situatia cand se vor implementa
patru iteratii. Rezultatele sunt aritate in figurile 41 (pentru f;,=0.05) si 42 (pentru f,,=0.005). in acest
sens se observa o pierdere de peste 3 dB, pentru toate undisoarele testate, atunci cand crestem

numdrul de iteratii ale transformatei in modulator. In figura 43, atunci cand considerdm o deplasare
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Fig. 41: Influenta numarului de iteratii IDWT asupra performantelor transmisiei,

£,=0.05.
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Doppler de 10 ori mai mica, nu mai exista diferente semnificative nici intre undisoare, nici in functie
de numarul de iteratii, exceptie facand undisoara Haar, care are un castig de 9dB fata de celelalte
undisoare, la un BER de 0.009. Acest lucru ne confirma ideea ca degradarea performantelor odata
cu cresterea numarului de iteratii este determinatd in primul rand de cétre variabilitatea Tn timp a
canalului radio. Referindu-ne la implementarea data in figura 40 si la cazul cel mai simplu.
reprezentat de undisoara Haar, daca 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 mulfi
coeficienti din semnalul de intrare, fatd de cazul cu o singuri iteratie. In cazul cel mai simplu, cand
mai addugdm incd o iteratie a transformatei pentru undigoara Haar, valoarea unui esantion din
secventa s/n/ va fi dependentd de un coeficient de aproximare corepunzand iteratiei 2, si doi
coeficienti de detaliu (unul din iteratia 2 si unul din iteratia 1). Scenariul se complica dacd vom mari
in continuare numarul de iteratii. In cazul undisoarei Haar, se poate stabili ¢ la compunerea fiecarui
esantion din semnalul transmis in canal contribuie n;+/ 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:

Lz,
2

n, = (ny +1) (73)

unde n; indicd numarul de esantioane din semnalul de intrare care contribuie la compozitia unui
esantion din semnalul de iesire, iar nj; este numarul de iteratii al 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 find (dupa o singua iteratie) avem undisoarele purtdtoare cele mai compacte in timp, si
acolo se transmit cele mai multe simboluri (jumitate din numarul total de simboluri). in a doua
iteratie, undisoarele purtatoare 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 cd scdrile unde durata simbolurilor este mai mica ar trebui sd prezinte mai putine erori decat
acelea in care simbolurile transmise sunt de duratd mai mare. Supozitia a fost verificatd in

[Bel,Man’02, Man’01] pentru o transmisie multi-rata si a fost folosita pentru identificarea canalului.
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Pentru verificarea acestei idei, datele transmise pe fiecare set de purtatoare au fost folosite pentru a
calcula o rati a erorii de bit partiald pe fiecare scara. In figurile 43 si 44 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. 43), lucrurile se schimba atunci cand crestem de 10 ori
valoarea acestui parametru (fig. 44). Intr-o oarecare misurd, explicatia pentru aceste rezultate o
putem gasi In relatia (62), care ne arata valorile Intre care se Incadreazd timpul de coerenta al
canalului. Astfel, pentru f,,=0.005 timpul de coerenta al canalului este de 84 de ori mai mare decat
durata unui simbol serial. In aceastd situatie, chiar si la scara a 4-a de descompunere (dupi 4
iteratii ) durata simbolurilor (16Ts) este de peste 5 ori mai mica decat timpul de coerenta al canalului.
In cel de al doilea caz luat in considerare, avem 7,.=8.46Ts. Aceasta ne aratd durate de simbol egale
cu acest timp, incepand cu a treia iteratie, si chiar duble la cea de a patra iteratie. Este prin urmare
firesc ca in acest caz, semnalul, mai ales cel de la scarile mai mari, unde se transmit simboluri de
durate comparabile cu timpul de coerenta al canalului, sd fie puternic afectat de variabilitatea Tn timp
a canalului radio. Astfel, la iteratia 4 observam pierderi de peste 6dB fata de prima iteratie, pierderi

care se regasesc si la celelate undisoare testate.
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Fig. 43: Performanta BER pe cele 4 niveluri de descompunere, f,=0.005.
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O alta observatie este ca, in acest ultim caz, diferentele intre undisoare incep sa fie notabile mai ales
la RSZ suficient de mari (peste 10 dB), adica acolo unde principala sursd a erorilor este
variabilitatea n timp a canalului.

Pentru a putea sintetiza mai bine aceste observatii, se vor reprezenta statistici ale erorilor
observate in cazul a 4 undisoare testate, aceleasi care au fost folosite si In sectiunea precedenta. De
data aceasta, vom calcula o crestere procentuala a ratei erorii de la o scard la alta. Vom Incepe cu
cazul care pune cel mai bine In evidentd aceastd crestere, si anume acela in care f,,=0.05, iar
RSZ=20dB. Statistica cresterii BER de la o iteratie la alta a IDWT este ilustrata in figura 45.

Se observa ca, pentru toate undisoarele testate, se verificd observatiile anterioare. Cea mai mare
crestere procentuald a erorii se manifestd In general de la iteratia 1 la iteratia 2 (50% pentru
undisoara Haar si peste 75% pentru celelalte undisoare). Cresterea procentuald a erorii intre iteratia
2 si iteratia 3 se manifestd cel mai pregnant la undisoara Haar (aproape 60%). Explicatia rezida in
faptul ca, pentru aceasta undisoara, care este cea mai scurtd dintre cele testate, durata temporala a

purtatoarei devine comparabila cu timpul de coerenta abia la trecerea de la iteratia 2 la iteratia 3, in
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timp ce pentru celelalte undisoare, mai dilatate in timp, variabilitatea canalului influenteaza puternic

performantele transmisiei incepand de la iteratia 2.

< T T T T
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Crestere procentuala BER raportata la scara precedenta

Fig. 45: Cresterea procentuald BER de la o scari la alta, la RSZ=20dB si £,,=0.05.
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Fig. 46: Cresterea procentuala BER de la o scara la alta, la RSZ=0dB si £,,=0.05.
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Pe de alta parte, se aratd in figura 46 cd, in conditii de RSZ mic, rata erorii nu depinde practic de
scara la care se face transmisia. Variatiile BER de la o scara la alta sunt nesemnificative (sub 1%),
iar uneori rata erorii chiar descreste uneori. in general, acelasi gen de concluzie poate fi tras pentru
deplasari Doppler mici, care conduc la timpi de coerentd ai canalului suficient de mari incat sa nu
influenteze prea mult transmisia. Reultatele obtinute pentru f£,,=0.005 si RSZ=20dB sunt aratate in
figura 47.

Singura undisoard care aratd un tipar constant de crestere a BER este Daubechies 12, totusi cu o
valoare maxima a saltului BER de doar 16%, de peste 4 ori mai mic decat la f,,=0.05. De asemenea,
cresteri de 10% intre scara 2 si scara 3 ne arata si celelalte undisoare, cu exceptia undisoarei Haar

pentru care, din motivele expuse, variatia nu este relevanta.
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Fig. 47: Cresterea procentuald BER de la o scara la alta, la RSZ=20dB si f,,=0.005.

4.3 Asocierea transmisiei WOFDM cu coduri corectoare de erori

In orice sistem de transmisie intalnit in practica, datele se codeazd Tnainte de a fi transmise prin
canal. Acest lucru permite receptorului sa detecteze si sa corecteze erorile pe care mediul de

transmisie le introduce. Unul dintre cele mai puternice instrumente de codare folosit actualmente
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este constituit de turbo-coduri [Ber,Gla’93]. Acestea sunt utilizate la scard largd in sistemele de
transmisie prin satelit, In sistemele de comunicatii celulare (de ex. Wireless Code Division Multiple
Acces), etc. O versiune de turbo cod o constituie turbo-codurile multi-binare [Dou,Ber’05], care sunt
construite prin concatenarea paraleld a doua coduri convolutionale binare recursive (Recursive
Systematic Convolutional, RSC) bazate pe registre liniare de deplasare cu reactie cu intrari multiple
(r intrdr1). 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.

O asociere a turbo-codurilor cu tehnica WOFDM nu este extensiv prezentatd in literatura.
Acolo unde exista [Zha,Zha’03], rezultatele obtinute sunt promititoare si ne aratd cd o asemenea
asociere merita sa fie studiatd mai in detaliu. Prin urmare, plecand de la schema din figura 23, se
adauga in lantul de transmisie un bloc care se ocupa cu codarea, respectiv decodarea canalului.
Lantul de transmisie pe baza caruia se efectueaza simularile ale caror rezultate vor fi discutate in

continuare este ilustrat in fig. 47.

DWT/ Decodare 5| L&Lks Wik]

[am Codare si IDWT/ | S — °
modulare IDET DFT emodulare

ray[n] z[n]

Fig. 47: Implementarea modulatieit WOFDM asociata cu turbo-codul duo-binar.

Paramterii utilizati pentru realizarea simuldrilor sunt sintetizati in tabelul 2. 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 lucreazi cu o
modulatie BPSK, sirul binar de la iesirea codorului este transformat intr-o succesiune de simboluri
bipolare echiprobabile. Modularea este facutd 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 distribuita Rayleigh si cel aditiv dat de catre zgomotul alb). La receptor sunt realizate
operatiile complementare: decodare si demodulare. De notat cd decodorul lucreazd cu o intrare
“soft”, adica la intrarea sa nu sunt aduse valori binare sau bipolare (de ex. +1 si -1), ci valori ale
esantioanelor sosite la receptie, alterate de trecerea prin canal, asupra cdrora 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, adicd BER si FER.
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Simularile transmisiei multi-purtitoare turbo-codate au urmat doua directii: in primul rand 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 mdsurd, undisoarele cu suport
temporal compact se comportd mai bine decat cele dilatate in timp, asa cum rezulta din primele
simulari. In primul set de simulari, s-a considerat cazul mai simplu, al unui canal AWGN, 1in care

singurul efect ce afecteaza semnalul transmis este un zgomot alb, aditiv.

Tabel 2: Parametrii folositi pentru simularea transmisiei WOFDM codate.

Parametru Varianta aleasa

Configuratia turbo- | Paralel

codului

Codul component Cod RSC cu memorie 3

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 purtitoare

Canal Fading plat, distribuit Rayleigh
fm=0.05
Interleaver S-interleaver, S=9

Lungimea blocului | 2 x 256 =512 biti
de date codat
Algoritm de| MaxLogMAP
decodare
Numarul de iteratii | 15 iteratii cu un criteriu de
oprire bazat pe distributia APP
(A Posteriori Probability).
Numar de blocuri | Invers proportional cu
transmise logaritmul erorii

Rezultatele obtinute (fig. 48) confirma concluziile rezultate in cazul transmisiei necodate, si
anume cd, pentru transmisia in canale AWGN, nu exista diferente In ceea ce priveste performanta
sistemelor testate.

Performanta BER pentru toate sistemele testate (descrise in tabelul 2), in cazul unui canal cu fading
plat de tip Rayleigh, este ilustrata in figura 49. Doua concluzii se desprind din figura 49. In primul
rand, 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

semnificative Tn ceea ce priveste performanta BER a diverselor versiuni de WOFDM (care folosesc
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diverse undisoare mama). Aceste concluzii sunt verificate si din punctul de vedere al ratei erorii pe
cadru, ilustratd 1n figura 50. De data aceasta, diferenta intre OFDM si WOFDM este mai redusa. Se
observa si in acest caz suprapunerea curbelor de performantd corespunzdtoare diverselor versiuni de
WOFDM.redusa. Se observa si in acest caz suprapunerea curbelor de performantd corespunzatoare
diverselor versiuni de WOFDM.

Daca 1n cazul transmisiei necodate, undisoara Haar permitea, de departe, obtinerea celor mai
bune rezultate, folosirea turbo-codurilor uniformizeaza rezultatele obtinute, datoritd puterii mari de

corectie a acestora.

o
L
an}
SNR
Fig. 48: Performanta BER a transmisiilor WOFDM/OFDM codate cu un turbo-cod multi-binar, in canale
AWGN.
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Fig. 49: Performanta BER a transmisiilor WOFDM/OFDM codate cu un turbo-cod multi-binar, in canale

cu fading plat.
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Anexa

Se pune problema simulirii pe calculator a unei transmisii printr-un canal radio. In aceasti 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 secventd 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 stationaritdtii si ergodicitdtii 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)

Pentru canalele cu zgomot alb, gaussian, aditiv si de medie nuld se defineste raportul semnal pe
zgomot, ca fiind raportul dintre puterea semnalului util si puterea zgomotului. Considerand si ca
secventa utild este o secventd bipolard de + si -1, cu probabilitati egale de aparitie, raportul semnal

pe zgomot poate fi exprimat ca:

var(s)

RSZ = (A2)

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 sd se conserve. Aceasta
conditie se formuleaza ca:

var(s - ray) = var(s) (A3)

Varianta produsului a doua variabile aleatoare se poate exprima ca:

var(s - ray) = var(s) - var(ray) + 52 var(ray) + @2 var(s) (A4)



unde prin x notam media variabilei aleatoare x.

Pentru cazul distributiei de tip Rayleigh, densitatea de probabilitate se exprima ca:

,x7
26’

x-e
pdf(xfo) = =——— (A5)
o
In acest caz:

— o 4—-7 ) R ) )
ray = 01/3 , var(ray) 2702 si presupunand o valoare oarecare pentru varianta secventei s,

var(s)=x, putem obtine prin Inlocuirea acestora in (A4):

x=x~4_nc52+x-c52E (A6)
2 2

In ecuatia precedenti am tinut cont de faptul ci semnalul util este de medie nula. Prin identificare de

termeni in (A6), se obtine:

SALLCE (A7)
2 2

- .. . g o 1, . -
Aceasti conditie este satisficutd atunci cand o’ =E in ecuatia (AS5). In general, aceasta este

valoarea care se alege 1n 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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