
     

第3章

CHAPTER
 

3

抗衰落技术

    

学习重点和要求

本章主要介绍移动通信系统中的抗衰落技术,包括分集接收技术、信道编码技术、均衡

技术、扩频技术、OFDM技术及 MIMO技术等。分集接收技术是为了减少衰落的深度和衰

落的持续时间;
 

信道编码技术是为了提高通信系统的可靠性;
 

均衡技术是为了降低码间串

扰引起的误码率;
 

扩频技术通过牺牲带宽来提高通信的抗干扰能力;
 

OFDM技术通过子载

波的正交性降低码间干扰;
 

MIMO技术提高系统的可靠性和有效性。要求:
 

•掌握分集技术的原理、分类及合并;
 

•掌握不同信道编码的原理及应用;
 

•理解均衡技术;
 

•了解扩频技术;
 

•掌握OFDM技术;
 

•掌握 MIMO系统容量的计算和空时编码。
随着移动通信技术的发展,传输的数据速率越来越高,人们对正确有效地接收信号的要

求也越来越高。在移动通信中,移动信道的多径传播、时延扩展及伴随接收机移动过程产生

的多普勒频移会使接收信号产生严重衰落;
 

阴影效应会使接收的信号过弱而造成通信中

断;
 

信道存在的噪声和干扰也会使接收信号失真而造成误码。衰落对传输信号的质量和传

输可靠度都有很大的影响,严重的衰落甚至会使传播中断。
引起移动通信系统衰落的原因有很多。通常情况下,衰落主要由多径传播和非正常衰

减引起。多径效应是最常见的也是最重要的衰落原因。
为了改善和提高接收信号的质量,在移动通信中就必须使用相应的抗衰落技术,即利用

信号处理技术来改进恶劣的无线电传播环境中的链路性能。在移动通信中,将改善接收信

号的质量所采取的一系列方法、手段、措施称为抗衰落技术。常用的抗衰落技术有分集接收

技术、均衡技术、信道编码技术、扩频技术及 MIMO技术等。

3.1 分集接收技术

3.1.1 分集接收原理

1.
 

什么是分集接收

  分集技术是一项典型的抗衰落技术,它可以大大提高多径衰落信道的信息传输可靠性。

第20集
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无线电信号通过多径移动信道有时会产生严重的衰落,并且随着移动台的移动,瑞利衰落会

随信号瞬时值快速变动,而对数正态衰落会随信号平均值(中值)变动。这两者是构成移动

通信接收信号不稳定的主要因素,会使接收信号质量和性能产生严重恶化。虽然有时可以

通过增加发信机功率、天线尺寸或高度等方法使信号获得改善,但采用这些方法有时代价会

比较高。
所谓分集接收技术,是指在若干个支路上接收相互间相关性很小或互不相关的载有同

一消息的信号,然后通过合并技术再将各个支路信号合并输出,来降低信号电平起伏的方

法。分集技术是一种利用多径信号来改善系统性能的技术,通过使用分集接收技术可以大

大降低多径衰落的影响,改善信号传输的可靠性。但分集技术的各支路要求传输相同信息、
具有近似相等的平均信号强度且具有相互独立的衰落特性。

分集接收的基本思想是通过查找和利用自然界无线传播环境中独立的、高度不相关的

多径信号来提高多径衰落信道下的传输可靠性。通过多个信道(时间、频率或者空间)接收

到承载相同信息的多个副本,由于多个信道的传输特性不同,信号多个副本的衰落就不会相

同。接收机使用多个副本包含的信息能比较正确地恢复出原发送信号,即将接收到的信号

分成多路的独立不相关信号,然后将这些不同能量的信号按不同的规则合并起来。分集接

收技术将主要应用于:
 

①在平坦衰落信道上接收信号的衰落深度和衰落持续时间较大的信

号;
 

②来自地形地物造成的阴影衰落;
 

③在微波信号的传播过程中,由于受地面或水面反

射和大气折射的影响,会产生多个经过不同路径到达接收机的信号,造成多径衰落等场景。
分集接收技术包含两重含义,即分散传输和集中处理。分散传输,使接收端能获得多个

统计独立的、携带同一信息的衰落信号。集中处理,即接收机把收到的多个统计独立的衰落

信号进行合并(包括选择与组合),以降低衰落的影响,提高通信的可靠性。分集接收增加了

接收机的复杂度,因为要对多径信号进行跟踪并需要及时对更多的信号分量进行处理。但

因为它可以提高通信的可靠性,因此被广泛应用于移动通信中。
为了进一步说明分集接收技术,图3-1给出了一种利用“选择式”合并方式进行分集的

示意图。图3-1中,曲线A与B分别代表来自同一信号源的两个独立衰落信号。如果在任

意时刻,接收机选用其中幅度大的一个信号,则可得到合成信号如曲线C所示。由于在任

意瞬间,两个非相关的衰落信号同时处于深度衰落的概率是极小的,因此合成信号C的衰

落程度会明显减小。需要强调的是,这里所说的“非相关”条件是必不可少的,倘若两个衰落

信号同步起伏,那么这种分集方法就不会有任何效果。

图3-1 分集技术示意图
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2.
 

分集方式

分集方式依照信号传输的形式可分为显分集和隐分集。显分集是指构成明显分集信号

的传输形式,多指利用多副天线接收信号的分集方式。隐分集是指分集作用隐含在传输信

号中,而在接收端利用信号处理技术实现信号的分集方式,一般只需一副天线,如交织技术。
针对多径衰落和阴影衰落,常用的分集技术分为宏分集和微分集。宏分集主要用于蜂

窝通信系统中,也称为多基站分集或多基站显分集。这是一种减小慢衰落影响的分集技术,
是把多个基站设置在不同的地理位置(如蜂窝小区的对角上)和不同方向上,同时和小区内

的一个移动台进行通信(可以选用其中信号最好的一个基站进行通信),由于有多重信号可

以利用,会大幅度减小衰落的影响。由于电波传播路径不同,地形地物的阴影效应不同,所
以经过独立衰落路径传播的多个慢衰落信号是互不相关的。各信号同时发生深衰落的概率

也很小,若采用选择分集合并,从各支路信号中选取信噪比最佳的支路,即选出最佳的基站

和移动台建立通信,也就是说,只要各个方向上的传播信号不同时受到阴影衰落或由于地形

的影响而出现严重慢衰落,就可以保证通信不中断。这种分集技术主要用于克服由于地形

地物的影响而形成阴影区域引起的大尺度衰落。多基站分集示意图如图3-2所示。

图3-2 多基站分集示意图

图3-2中,设基站A接收到的信号功率中值为mA,基站B接收到的信号功率中值为

mB,它们都服从对数正态分布。若 mA>mB,则系统确定用基站 A 与移动台通信;
 

若

mA<mB,则确定用基站B与移动台通信。图3-2中,移动台在B路段运动时,可以和基站B
通信;

 

在A路段运动则和基站A通信,在此覆盖区域基站设置数量可以根据需要来决定。
微分集是一种减小快衰落影响的分集技术,在各种无线通信系统中经常使用。微分集

是指在一个局部区域接收到的无线信号在空间、角度、频率、时间等方面呈现出独立性的分

集方式,因此,对应的分集方法有空间分集、极化分集、角度分集、频率分集、时间分集等。
按集合或合并方式划分,分集技术可分为选择式合并、等增益合并与最大比值合并。若

按照合并的位置划分,分集技术可分为射频合并、中频合并与基带合并。

1)
 

显分集

(1)
 

空间分集。在移动通信中,信号在传输空间中略有变动就可能出现较大的场强变

化。当使用两个互不相关的接收信道时,它们受到的衰落影响是不相关的,且二者在同一时

刻经受的深度衰落谷点影响的可能性也很小。
空间分集的理论依据是快衰落的空间独立性,是利用场强随空间的随机变化实现的。

在任意两个不同位置上接收同一信号,只要两个位置的距离大到一定程度,则两处所接收的
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信号的衰落是互不相关的。因此,空间分集的接收至少需要两副相隔一定距离的天线。空

间距离越大(一般需要满足空间距离大于相干距离),多径传播的差异就越大,所接收场强的

相关性就越小。为了获得满意的空间分集效果,国际无线电咨询委员会(CCIR)建议,移动

单元两天线间距d 应大于0.6个波长(λ),即d>0.6λ,并且最好选在1/4波长的奇数倍附

近。当然在实际环境中,接收天线之间的间距要视地形、地物等具体情况而定。对于空间分

集而言,分集的支路数m 越大,分集效果越好。但当m 较大(如m>3)时,分集的复杂度会

增加,而分集增益的增加随着m 增大而变得缓慢。空间分集的原理如图3-3所示。

图3-3 空间分集示意图

空间分集分为空间分集发送和空间分集接收两个系统。其中空间分集接收是在空间不

同的垂直高度上设置几副天线,同时接收一个发射天线的微波信号,然后合成或选择其中一

个强信号,这种方式称为空间分集接收。接收端天线之间的距离应至少大于波长的一半,以
保证接收天线输出信号的衰落特性是相互独立的。这样可以降低信道衰落的影响,改善传

输的可靠性。
在空间接收分集中,由于在接收端采用了N 副天线,若它们尺寸、形状、增益相同,那么

空间分集除可获得抗衰落的分集增益外,还可以获得由于设备能力的增加而获得的设备增

益,比如二重空间分集的两套设备,可获3dB设备增益。
接收天线间隔d 大小的设置通常与工作波长、地物及天线高度有关,在移动信道中通

常取0.5波长(市区)或0.8波长(郊区)。
在满足上述条件下,两信号的衰落相关性已经很弱,d 越大,相关性越弱。另外,接收端

利用N 副接收天线,N 越大,抗衰落效果越好,但复杂度增加。早期的这种多天线应用后

来演变成多输入多输出(MIMO)技术。根据上述理论分析可知,空间分集应用在900MHz
的频段工作时,通信系统中的两副天线的间隔只需0.27m即可,空间分集已广泛用于远距

离短波通信线路上。空间分集的优点是简单、可靠、分集增益高,分集重数每增加1倍,分集

增益可增加3dB;
 

缺点是需要另外单独的天线。常见的几种空间分集形式的如图3-4所示。
发射分集技术是通信系统为提高下行链路性能,减小信道衰落影响采取的一项关键技

术。传统的天线分集是在接收端采用多根天线进行接收分集的,并采用合并技术来获得好

的信号质量。但是由于移动台尺寸受限,采用接收天线分集技术较困难,而且在移动台端进

行接收分集代价也高昂,增加了用户的设备成本。从理论与实际应用中都发现,相同阶数的

发射分集与接收分集具有相同的分集增益。因此,为了适应现代移动通信的要求,通常在基
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图3-4 常见的几种空间分集形式

站端采用发射分集技术来提高通信的可靠性。
空间分集还有两类变化形式,即极化分集和角度分集。
目前在越来越多的工程中广泛使用了极化天线。所谓极化分集,是指利用在同一地点

两个极化方向相互正交的天线发出的信号可以呈现不相关的衰落特性进行分集接收,即在

收发端天线上安装水平、垂直极化天线,就可以把得到的两路衰落特性不相关的同一频率信

号进行极化分集。理论上,由于媒质不引入耦合影响,也就不会产生相互干扰。但是在移动

通信环境中,会发生互耦效应。这就意味着,信号通过移动无线电媒质传播后,垂直极化波

的能量会泄漏到水平极化波去,反之亦然。但泄漏的能量和主能流相比,泄漏能量很小,通
过极化分集依旧可以得到良好的分集增益。由此可见,极化分集实际上是空间分集的特殊

情况,分集支路只有两路且相互正交。极化分集与空间分集相比,其优点是只需安装一副天

线即可,节约了安装成本,并且结构紧凑、节省空间;
 

其缺点是由于发射功率要分配到两副

极化天线上,因此有3dB功率损失。极化分集原理示意图如图3-5所示。

图3-5 极化分集原理示意图

角度分集是指地形、地貌、接收环境的不同,使得到达接收端的不同路径信号可能来自

不同的方向,这样在接收端可以采用方向性天线分别指向不同的到达方向,接收端利用多个

方向性尖锐的接收天线能分离出不同方向来的信号分量。这些分量具有互相独立的衰落特

性,因而可实现角度分集并获得抗衰落的效果。角度分集在较高频率时容易实现,如通信系
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统中使用的智能天线。
(2)

 

频率分集。频率分集是在发信端将一个信号利用两个间隔较大的发信频率同时发

射,在收信端同时接收这两个射频信号后合成。由于工作频率不同,电磁波之间的相关性极

小,各电磁波的衰落概率也不同。频率分集对于抗频率选择性衰落特别有效,但付出的代价

是成倍增加收发信机,且需成倍占用频带,降低了频谱利用率。所谓频率不相关的载波,是
指不同载波之间的间隔大于相干带宽,即载波频率的间隔应满足

Δf≥ Bc=
1
Δτm  (3-1)

图3-6 频率分集原理示意图

式中,Δf 为载波频率间隔,Bc 为相干带宽,Δτm
为最大多径时延差。采用两个微波频率,称为二

重频率分集。在一定的频率范围内,两个微波频

率f1 与f2 相差越大,频率间隔Δf=f1-f2 越

大,两个不同频率信号之间衰落的相关性越小。
频率分集原理示意图如图3-6所示。

如市区中,若时延扩展Δ=3μs,则相干带宽

Bc大约为53kHz,如果采用频率分集,则需要用两部以上的发射机(频率相隔53kHz以上)
同时发送同一信号,并用两部以上的独立接收机来接收信号。这样不仅会使设备复杂,而且

在频谱利用方面也很不经济,在实际移动通信系统中频率分集很少单独使用。
(3)

 

时间分集。时间分集是指将同一信号在不同时间区间多次重发,只要各次发送时

间的间隔足够大,则各次发送信号出现的衰落将是相互独立统计的。时间分集通过利用这

些衰落在统计上互不相关的特点,即时间上衰落统计特性上的差异来实现抵抗时间选择性

衰落。为了保证重复发送的数字信号具有独立的衰落特性,重复发送的时间间隔ΔT 应

该满足

ΔT ≥
1
2fm

=
1

2(ν/λ)
(3-2)

式中,fm 为最大多普勒频移,ν为移动台的速度,λ 为工作波长。若移动台是静止的,则移

动速度为零,此时要求重复发送的时间间隔无穷大。这表明,时间分集对于静止状态的移动

台是无效果的。在数字通信系统中,通常使用差错控制编码以获得时域上的冗余,由时间交

织提供发射信号副本之间的时间间隔。时间分集由于引入了时间冗余,使得带宽利用率受

损,降低了传输效率。时间分集主要用于衰落信道中数字信号传输,有利于克服移动信道中

由多普勒效应引起的信号衰落。时间分集的原理示意图如图3-7所示。

图3-7 时间分集的原理示意图

2)
 

隐分集

(1)
 

交织技术。移动信道上的误码有两种类型,随机性误码(单个码元错误且随机发
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生,主要由噪声引起)和突发性误码(连续数个码元发生错误,主要由衰落或阴影造成)。
卷积码既能纠正随机差错也具有一定的纠正突发差错的能力。纠正突发差错主要靠交

织编码来解决,即使突发差错分散成为随机差错而得到纠正。交织编码不增加监督元,亦即

交织编码前后,码速率不变,因此不影响有效性。交织技术有两个相关参数,即交织深度和

交织宽度。交织深度指交织前相邻的两符号在交织后的间隔距离;
 

交织宽度指交织后相邻

两符号在交织前的间隔距离。因此,对于一个m×n 的交织阵列,若按行读入、按列读出,其
交织深度为m,交织宽度为n。

如果信息中的每个码字为7比特,第一个码字为C11C12…C17,第二个码字为C21C22…

C17,…,第m 行码字为Cm1Cm2…Cm7,
 

共排成m 行,按图3-8所示的顺序先存入存储器,
即将码字顺序存入第1行,第2行,…,第m 行,共排成m 行,然后按列顺序读取并输出。这

时的序列就变为C11C21C31…Cm1C12C22…Cm2…C17C27C37…Cm7。

图3-8 交织编码

可见,交织是以时延为代价的,因此属于隐时间分集。在GSM 中,信道编码后进行交

织,交织分为两次,第一次交织为内部交织,第二次交织为块间交织。
(2)

 

跳频技术。瑞利衰落与信号频率有关,不同频率的信号遭受的衰落不同。当两个

频率相距足够远时,可认为它们的衰落是不相关的。
跳频分慢跳频(SFH)和快跳频(FFH)两种。慢跳频的跳频速率低于信息比特率,即连

续几个信息比特跳频一次。在GSM 中,传输频率在一个完整的突发脉冲传输期间保持不

变,属于慢跳频。快跳频的跳频速率高于或等于信息比特率,即每个信息比特跳频一次

以上。
跳频的实现方式有两种,一是基带跳频,它将话音信号随着时间的变换使用不同频率的

发射机发射,基带跳频适合发射机数量较多的高话务量小区。二是射频跳频,又称合成器跳

频,指话音信号使用固定的发射机,在一定跳频序列的控制下,频率合成器合成不同的频率

来进行发射。射频跳频比基带跳频性能更好且抗同频干扰能力更强,但它只有当每个小区

有4个以上频率时效果比较明显,且所需用的合成器会引入一定的衰落,减小覆盖范围。通

过跳频,信号的所有突发脉冲不会被瑞利衰落以同一方式破坏,从而提高系统的抗干扰能

力。可见,跳频相当于频率分集。
(3)

 

直接序列扩频技术。直接序列扩频(DSSS)技术直接利用具有高码率的扩频码,采
用各种调制方式在发端去扩展信号的频谱,而在接收端用相同的扩频码去进行解码,把扩展

了宽带信号还原成原始的信息,属于频率分集。

3.
  

各显分集技术之间的优缺点

(1)
 

空间分集的优点是分集增益高,缺点是需另外单独的接收天线。
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(2)
 

时间分集与空间分集相比,优点是减少了接收天线及相应设备的数目,缺点是占用

时隙资源,增大了开销,降低了传输效率。
(3)

 

频率分集与空间分集相比,优点是在接收端可以减少接收天线及相应设备的数量,
缺点是要占用更多的频带资源,并且在发送端可能需要采用多个发射机,很少单独使用。

综上所述,分集接收技术可以大大提高多径衰落信道下的传输可靠性,其本质就是采用

两种或两种以上的不同方法接收同一信号以克服衰落,其作用是在不增加发射机功率或信

道带宽的情况下充分利用传输中的多径信号能量,以提高系统的接收性能。分集方法均不

是互相排斥的,在实际应用中可以采用组合方式。

3.1.2 分集信号的合并

1.
 

合并方式的分类

  分集接收在获得多个独立衰落的信号后,需要对信号进行合并处理,会利用合并器把经

过相位调整和延时后的各分集支路相加。接收端收到支路 M(M≥2)个分集信号后,如何

利用这些信号以减小衰落的影响,就是合并问题。合并技术的基本思想是在接收端取得 M
条相互独立的支路信号以后,对各支路信号进行相位调整和时延,根据一定的条件并运用一

定的方式或手段对信号进行合并输出,从而获得分集增益。
如果从合并所处的位置来看,合并可以在检测器以前,即中频和射频上进行合并,且通常

是在中频上合并,并且需要各支路的信号同相;
 

也可以在检测器以后,即在基带上进行合并。
根据合并时采用的准则与方式,合并方法可以分为最大比值合并、等增益合并和选择式合并。

假设M 个输入信号电压为r1(t),r2(t),…,rM(t),则合并器输出电压r(t)记为

r(t)=a1r1(t)+a2r2(t)+…+aMrM(t)=∑
M

k=1
akrk(t) (3-3)

式中,ak 为第k个信号的加权系数。选择不同的加权系数,就可构成不同的合并方式。

1)
 

选择式合并

选择式合并是指检测所有分集支路的信号,选择其中信噪比最高的支路信号作为合并

器的输出。由式(3-3)可知,在选择式合并器中,加权系数只有一项为1,其余项加权系数均

为0。M 重选择分集原理示意图如图3-9所示。

图3-9 M 重选择分集原理示意图

选择式合并方式简单易实现,但选择式合并方式如果用在中高频段实现分集技术的合

并,需要保证各支路的信号同相,这样做会增加实现电路的复杂度;
 

另外,由于选择式合并
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方式中未被选择的支路虽然携带有用信息但会被弃之不用,因此抗衰落能力不如后面要介

绍的最大比值合并和等增益合并。

2)
 

最大比值合并

最大比值合并是指将所有具有能量且携带相同信息的信号,在信号合并前对各路载波

相位进行调整并使之相同,然后相加。最大比值合并方式中的各支路加权系数的设置与本

支路信号的幅度成正比,而与本支路的噪声功率成反比。各支路通过最大比值方式合并后,
系统可以获得最大的信噪比输出,提高了系统的可靠性。若假设各支路噪声功率相同,则加

权系数的设置仅随着本支路的信号振幅变化而变化,因此信噪比大的支路加权系数就大,信
噪比小的支路加权系数就小。M 路最大比值合并原理示意图如图3-10所示。

图3-10 M 路最大比值合并原理示意图

假设每一支路信号包络rk(t)用rk 表示,每路的加权系数αk 与信号包络rk 成正比,而
与噪声功率Nk 成反比,即

αk =
rk

Nk
(3-4)

由此可得,最大比值合并器输出的信号包络为

rR=∑
M

k=1
αkrk =∑

M

k=1

r2k
Nk

(3-5)

式中,下标R表示最大比值合并方式。

3)
 

等增益合并

等增益合并是指把各支路信号进行同相后再相加,在接收端进行加权时,与选择式合并

和最大比值合并相比,各支路的权重选取相等,即都等于1,各支路的信号是等增益相加的。
也就是将图3-10中的各加权系数αk 设置为1。

等增益合并器输出信号包络为

rE=∑
M

k=1
rk (3-6)

式中,下标E表示等增益合并方式。

2.
 

分集合并性能分析与比较

在通信系统中,信噪比是一项很重要的性能指标。在模拟通信系统中,信噪比决定了话

音质量;
 

在数字通信系统中,信噪比(或载噪比)决定了系统的误码率。分集合并的性能是

指合并前与合并后信噪比的改善程度。
衡量合并方法的性能指标如下。

 

(1)
 

载噪比的累积概率分布。
 

(2)
 

改善因子(合并增益)即平均信噪比改善分贝数,指分集接收机合并器输出的平均
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信噪比较无分集接收机的平均信噪比改善的分贝数。
因此,评价分集合并的准则有最大信噪比准则、眼图最大张开准则、误码率最小准则。
为便于比较三种合并方式,假设它们都满足下列三个条件。

 

(1)
 

每一支路的噪声均为加性噪声且与信号不相关,噪声均值为零,具有恒定均方

根值。
(2)

 

信号幅度的衰落速率远低于信号的最低调制频率。
 

(3)
 

各支路信号的衰落互不相关,彼此独立。

1)
 

选择式合并

设第k支路的信号功率为(r2k)/2,噪声功率为Nk,则第k支路的信噪比为

γk =
r2k
2Nk

(3-7)

  通常情况下,要想保证某一支路的通信质量,其信噪比必须达到一定的门限值γt,而选

择式合并的分集接收只有全部支路的信噪比都达不到要求才会出现通信中断。
若第k个支路的γk≤γt的概率为Pk(γk≤γt),则在 M 个支路情况下,系统的中断概

率用PM(γS≤γt)表示,则有

PM(γS≤γt)=∏
M

k=1
Pk(γk ≤γt) (3-8)

  假设γk 的起伏服从瑞利分布,各支路的信号具有相同的方差σ2 和噪声功率 N,平均

信噪比为γ0=σ
2/N,则有

PM(γS≤γt)=[1-e
(-γt/γ0)]M (3-9)

  由此可得M 重选择式分集合并的可通率为

T=PM(γS>γt)=1-[1-e
(-γt/γ0)]M (3-10)

  由于1-e
(-γt/γ0)的值小于1,因此在γt/γ0 一定时,分集重数M 越大,可通率越大。

在选择式合并方式中,由信噪比γS 的概率密度P(γS)可求得平均信噪比为

γ-S=∫
∞

0
γSp(γS)dγS (3-11)

式中,p(γS)由式(3-9)求得,即

p(γS)=
d
dγS

PM(γS)=
M
γ0
1-exp-γS/γ0    M-1exp-γS/γ0  (3-12)

  将式(3-12)代入式(3-11)中,得选择式合并器输出的平均信噪比为

γ-S=γ0∑
M

k=1

1
k

(3-13)

  平均信噪比的改善因子为

􀭿DS(M)=
γ-S
γ0

=∑
M

k=1

1
k

(3-14)

  由式(3-14)知,选择式合并的平均信噪比改善因子随分集重数增大而增大,但增大的速

率较小。若改善因子以dB计,则有

[􀭿DS(M)]=[γ
-
S]-[γ0]=10lg10 ∑

M

k=1

1
k  dB (3-15)
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2)
 

最大比值合并

假设各支路的平均噪声功率是相互独立的,合并器输出的平均信噪比功率是各支路的

噪声功率之和,即∑
M

k=1
α2kNk,其中αk 为每路的加权系数,Nk 为噪声功率。则最大比值合并

器输出的信噪比为

γR=
∑
M

k=1
αkγk/ 2  2

∑
M

k=1
α2kNk

(3-16)

  由于各支路的信噪比为

γk =
r2k
2Nk

代入式(3-16),可得

γR=
∑
M

k=1
αk Nkγk  2

∑
M

k=1
α2kNk

(3-17)

  根据施瓦茨不等式,并且令p=αk Nk,q= γk,则有

∑
M

k=1
αk Nkγk  2≤ ∑

M

k=1
α2kNk  ∑

M

k=1
γk (3-18)

  将式(3-18)代入式(3-17),整理得

γR ≤
∑
M

k=1
α2kNk  ∑

M

k=1
γk  

∑
M

k=1
α2kNk

=∑
M

k=1
γk (3-19)

  由式(3-19)知,最大比值合并器输出可能得到的最大信噪比为各支路信噪比之和,即

γR=∑
M

k=1
γk (3-20)

  最大比值合并时,各支路加权系数与本路信号幅度成正比,而与本路噪声功率成反比,
合并后可获得最大信噪比输出。若各支路噪声功率相同,则加权系数仅随本路的信号振幅

变化而变化。
因为最大比值合并器输出可能得到的最大信噪比为各支路信噪比之和,由式(3-19)

可知

γ-R=∑
M

k=1
γ-k =Mγ0 (3-21)

  最大比值合并的改善因子为

􀭿DR(M)=
γ-R
γ0

=M (3-22)

  若改善因子以dB计,则有

[􀭿DR(M)]=[γ
-
R]-[γ0]=10lg10M

 

dB (3-23)
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3)
 

等增益合并

等增益合并时,各支路加权系数α(k=1,2,…,M)都等于1,等增益合并器输出的信号

包络为

γE=∑
M

k=1
γk (3-24)

  若各支路的噪声功率均等于N,则

γE=
γE/ 2  2

NM =
1
2NM ∑

M

k=1
γk  2 (3-25)

  等增益合并器输出的平均信噪比为

γ-E=
1
2NM ∑

M

k=1
γ-2k  + 1

2NM ∑
M

j,k=1

j≠k

(γj,γk) (3-26)

  假设各支路互不相关,则有

γj·γk =γ-j·γ
-
k, j≠k

  服从瑞利分布时,有γ-2k=2σ
2

 

和γ-k= π/2σ,等增益合并输出的平均信噪比为

γ-E=
1
2NM 2Mσ2+M(M -1)

πσ2

2
􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 =γ0 1+(M -1)
π
4

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 (3-27)

式中,γ0=σ
2/N,等增益合并的改善因子为

􀭿DE(M)=
γ-E
γ0

=1+(M -1)
π
4

(3-28)

  若改善因子以dB计,则有

[􀭿DE(M)]=[γ
-
E]-[γ0]=10lg10 1+(M -1)

π
4

􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

 

dB (3-29)

  显然当分集重数较大时,􀭿DE(M)趋于常数,信噪比的改善程度趋缓。

图3-11 不同分集合并方式

性能改善

通过理论分析可以得出,在相同分集重数(支路数

M 相同)情况下,最大比值合并方式改善信噪比最多,
等增益合并方式次之;

 

在分集重数M 较小时,等增益合

并方式的信噪比改善接近最大比值合并,选择式合并方

式得到的信噪比改善最小。不同分集合并方式性能改

善如图3-11所示。
各种分集方法并不是互相排斥的,在实际应用中,

通常采用它们组合的方式,如跳变扩频(一种隐频率隐

时间技术)。分析分集接收技术的原理发现,在实际移

动通信系统中,如果不采用分集技术,在噪声受限条件

下,发射机必须提高发射功率,才能保证在信道情况较

差时,链路仍然能够正常连接,保证通信的可靠性。在

移动无线环境中,由于手持终端的电池容量非常有限,
所以,反向链路(指终端到基站的链路)中所能获得的发射功率也非常有限。采用分集技术

可以降低发射功率,这在移动通信中非常重要。蜂窝网络系统的容量大多数情况下都会受
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到干扰限制,因此,通过采用分集技术对抗信道衰落就意味着分集技术可以减小载波干扰比

(C/I)的可变性,反过来C/I
 

的容限要求较低,可以提高同频复用系数进而提高系统容量。
例3-1 在二重分集情况下,试分别计算三种合并方式的信噪比改善因子。

解:
  

(1)
 

选择式合并 􀭿DS(M)=􀭿DS(2)=1+
1
2=1.5

 

或

[􀭿DS(M)]=[􀭿DS(2)]=10lg1.5=1.76
 

dB

  (2)
 

最大比值合并 􀭿DR(M)=􀭿DR(2)=2
或

[􀭿DR(M)]=[􀭿DR(2)]=3
 

dB

  (3)
 

等增益合并 􀭿DE(M)=􀭿DE(2)=1+
1
4=1.78

或

[􀭿DE(M)]=[􀭿DE(M)]=2.5
 

dB

3.2 均衡技术

在移动通信系统中,由于多径传输、信道衰落等影响,无线信道会产生时延色散。发射

信号沿着由多径组成的无线信道传输时,不同的路径有不同的时延。例如,当符号持续时间

小于信道多径时延时,会出现符号1还没被用户接收而符号2就已经发送的现象。因为信

道的多径时延,当用户还在接收符号1从不同路径到来的信号时,符号2甚至符号3已经被

发送且沿着较快的路径到达,会使得符号2和符号3对符号1产生符号间干扰(ISI)。ISI
和噪声会使被传输的信号产生变形,使接收端的信号发生误码。均衡技术是消除符号间干

扰的有效手段。
实现均衡技术有两个基本途径,一是频域均衡,它使包括均衡器在内的整个系统的总传

输函数满足无失真传输的条件;
 

二是时域均衡,它直接从时间响应考虑,使包括均衡器在内

的整个系统的冲激响应满足无符号间干扰的条件。本书主要考虑时变信号,讨论采用时域

均衡来达到整个系统无符号间干扰。
时域均衡器的主体是横向滤波器,它由多级抽头延迟线、加权系数相乘器(或可变增益

电路)及相加器组成,如图3-12所示。

图3-12 横向滤波器结构框图

第22集
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所谓均衡,是指对信道特性的均衡,即接收端的均衡器产生与信道特性相反的特性,用
来减小或消除因信道的时变多径传播特性而引起的码间干扰。均衡器参数设置与信道传输

特性有关。时域上,传输信道是时延色散的,因此均衡器通过调整滤波器系数削弱采样时刻

符号间的干扰。频域上,传输信道是频率选择性的,均衡器将增强频率衰落大的频谱部分,
而削弱频率衰落小的部分,以使收到信号频谱的各部分衰落趋于平坦,相位趋于线性。均衡

技术的基本思想是在数字通信系统中插入一种可调滤波器,用来校正和补偿系统特性,减少

码间干扰的影响,这种起补偿作用的滤波器被称为均衡器。均衡器通常使用滤波器来补偿

失真的脉冲,通过判决器得到解调输出样本(经过均衡器修正过的或者清除了码间干扰之后

的样本)。带均衡器的数字通信系统结构示意图如图3-13所示。

图3-13 带均衡器的数字通信系统结构示意图

图3-13中的f(t)是等效的基带冲激响应,综合反映了发射机、信道和接收机的射频、
中频部分总的冲激响应。假设发射端的基带信号为x(t),nb(t)是均衡器输入端的等效基

带噪声,均衡器的输入为y(t),则接收端的均衡器接收到的信号为

y(t)=x(t)􀱋f*(t)+nb(t) (3-30)

式中,f*(t)为f(t)的复共轭,􀱋表示卷积运算。假设均衡器的冲激响应为heq(t),则均衡

器的输出为

d쫴(t)=x(t)􀱋f*(t)􀱋heq(t)+nb(t)􀱋heq(t)

=x(t)􀱋g(t)+nb(t)􀱋heq(t)
(3-31)

式中,g(t)=f*(t)􀱋heq(t)是f(t)和均衡器的复合冲激响应。如果用横向滤波器作为均

衡器,则其冲激响应可以表示为

heq(t)=∑
n
cnδ(t-nT) (3-32)

式中,cn 是均衡器的复系数。
假设信号在传输过程中没有受到噪声干扰,即nb(t)=0,则在理想状况下,均衡器的输

出应等于系统输入信号,即d쫴(t)=x(t),此时系统没有码间干扰。

为了满足d쫴(t)=x(t)成立,应使g(t)=f*(t)􀱋heq(t)=δ(t)。该式在频域上可以表
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示为

Heq(f)F
*(-f)=1 (3-33)

式中,Heq(f)和F*(-f)分别为heq(t)和f(t)的傅里叶变换。
由式(3-33)可以看出,均衡器实际上就是等效基带信道滤波器的逆滤波器。如果信道

是一个频率选择性衰落信道,则均衡器将放大被衰落的频率分量,削弱被信道增强的频率分

量,以便为系统提供一个具有平坦衰落的信道。如果信道是时变信道,则均衡器需要跟踪信

道的变化满足均衡器成立的条件。
在实际的移动通信系统中,为了能适应信道的随机变化,使均衡器总是保持最佳的状

态,并且能够实时地跟踪移动通信信道的时变特性,从而使均衡器有更好的失真补偿性能,
通常采用自适应均衡器。自适应均衡器需要根据某种算法动态地调整其特性和参数,能够

实时地跟踪信道的变化以达到理想的状态。
自适应均衡器一般包含两种工作模式,即训练模式和跟踪模式。训练模式的均衡器,首

先需要发射机发射一个已知的定长训练序列,以便接收机处的均衡器可以做出正确的设置。
典型的训练序列是一个二进制伪随机信号或是一串预先指定的数据位,而紧跟在训练序列

后被传送的是用户数据。接收机处的均衡器可以通过递归算法来评估信道特性,并且修正

滤波器系数以对信道做出补偿。在设计训练序列时,要求做到即使在最差的信道条件下,均
衡器也能通过这个训练序列获得正确的滤波系数。这样接收机就可以在收到训练序列后,
使得均衡器的滤波系数已经接近最佳值。而在接收数据时,均衡器的自适应算法就可以跟

踪不断变化的信道,不断改变自适应均衡器的滤波特性。均衡器从调整参数至形成收敛,整
个过程是均衡器算法、结构和通信变化率的函数。为了能有效消除码间干扰,均衡器需要做

周期性重复训练。在数字通信系统中,用户数据是被分为若干段并被放在相应的时间段中

传送的,每当收到新的时间段,均衡器将用同样的训练序列进行修正。均衡器一般被放在接

收机的基带或中频部分实现,基带包络的复数表达式可以描述带通信号波形,所以信道响

应、解调信号和自适应算法通常都可以在基带部分被仿真和实现。
均衡技术按技术类型可以分为线性均衡和非线性均衡。如果接收信号经过均衡后,再

经过判决器的输出被反馈给均衡器,并改变了均衡器的后续输出,那么均衡器就是非线性

的,否则就是线性的。非线性均衡器包括判决反馈均衡器(DFE)、最大似然符号检测器

(MLSD)和最大似然序列估值器(MLSE)。
均衡器按照频谱效率可以分为基于训练序列的均衡、盲均衡与半盲均衡。盲均衡是指均

衡器能够不借助训练序列,而仅仅利用所接收到的信号序列即可对信道进行自适应均衡,从而

节省带宽,提高频谱效率。基于训练序列的均衡器在发射端发送训练序列,在接收端根据此训

练序列对均衡器进行调整,又称自适应均衡,在实际的移动通信系统中得到了广泛的应用。
均衡算法有最小均方误差算法(LMS)、递归最小二乘法(RLS)、快速递归最小二乘法

(FRLS)及梯度最小二乘法(GRLS)。

3.3 基本的信道编码技术

1948年,为了降低信息传递过程中环境干扰造成的性能损耗,香农提出了需要寻找和

搭建非常可靠的通信系统来创造稳定的通信过程。同时,香农提出了著名的香农公式,给出
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了在受到加性高斯白噪声影响的信道上进行无差错传输的最大传输速率计算公式

C=Blog21+
S
N  (3-34)

式中,C 是信道容量,单位b/s;
 

B 是信道带宽,单位为Hz;
 

S 是平均信号功率,N 是平均噪

声功率,S
N

即信噪比,单位为dB。

香农定理给出了信道信息传送速率的上限与信道信噪比和带宽的关系。
由香农公式可知,信道容量由带宽及信噪比决定,增大带宽或提高信噪比可以增大信道

容量;
 

在要求信道容量一定的情况下,提高信噪比可以降低带宽的需求,增加带宽可以降低

对信噪比的需求。
香农公式给出了信道容量的极限,也就是说实际无线制式中单信道容量不可能超过该

极限,只能尽量接近该极限。香农提出的仅仅是一个存在性定理,他虽然指出了可以通过差

错控制编码技术来实现可靠通信的理论参考,但却没有给出具体实现的方法。于是在随后

的近百年内,人们便将重心转移到信道编码各种方案的研究上,希望通过信道编码技术使信

道容量能够逼近香农极限。
由于移动信道是时变多径的,所以数字信号在移动信道传输中往往受到噪声或干扰的

影响,使得传送的数据流中会产生误码,从而使接收端产生图像跳跃、不连续、马赛克等现

象。因此,在传输数字信号时,往往需要根据不同的移动环境进行各种编码,而信道编码具

有克服这两类误码的能力。在发送端的信息码元序列中加入一些监督码元,这些多余的码

元与信息码元之间以某种确定的规则相互关联(约束);
 

接收端按照既定的规则检验信息码

元与监督码元之间的关系,一旦传输过程中发生差错,则信息码元与监督码元之间的关系将

受到破坏,从而可以发现错误,乃至纠正错误,这种方式称为差错控制编码,有时也叫信道编

码。研究各种编码和译码方法是差错控制编码所要解决的主要问题,不同的编码有不同的

检错或纠错能力。一般来说,监督码元所占比例越大,检(纠)错的能力越强,监督码元的多

少,通常用编码效率来度量。
信道编码的过程是在源数据码元中加插一些冗余码元(监督码元),从而达到在接收端

进行判错和纠错的目的,因此信道编码会使有用的信息数据传输减少,特别是在带宽固定的

信道中,因为总的传送码率是固定的,由于采用信道编码增加了数据量,所以信道编码以降

低信息传输速率为代价来提高系统传输的可靠性。将有用比特数k除以总比特数n 就等于

编码效率R,即R=k/n。不同的编码方式,其编码效率有所不同。

3.3.1 信道编码分类

从不同的角度出发,信道编码可以有不同的分类方法。
(1)

 

按码组的功能,分为检错码和纠错码。检错码用于在译码中发现错误;
 

纠错码不

仅能发现错误还能自动纠正错误。
(2)

 

按码组中监督码元与信息码元之间的关系,分为线性码和非线性码。线性码是指

监督码元与信息码元之间的关系为线性的,即监督关系方程可以用线性方程表示;
 

非线性

是指监督关系方程不满足线性关系。
(3)

 

按码组中信息码元与监督码元的约束关系,分为分组码和卷积码。分组码是指监
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督码元仅与本码组的信息码元有关;
 

卷积码的监督码元不但与本码组的信息码元有关,还
与前面若干组的信息码元有关。

(4)
 

按纠错能力,分为纠随机差错码和纠突发差错码。随机差错码的特点是码元间的

差错互相独立;
 

突发差错码的特点是码元的错误通常是一连串的。
(5)

 

按照信息码元在编码后是否保持原来的形式,分为系统码和非系统码。在系统码

中,编码后的信息码保持原样不变,而非系统码中信息码元则改变了原有的信号形式。系统

码的性能大体上与非系统码相同,但是在某些卷积码中非系统码的性能优于系统码。由于

非系统码中的信息位已“面目全非”,这对观察和译码都带来麻烦,因此很少应用。系统码的

编码和译码相对比较简单,因而得到广泛应用。
移动通信在保证信息传输的可靠性提高传输质量时,采用信道编码需要综合考虑它的

性能指标,包括编码效率、编码增益、编码时延和编译码器的复杂度。下面着重介绍几种常

用的信道编码方法。

3.3.2 线性分组码

分组码是把信源待发送的信息序列按固定的k 位一组进行划分,划分成若干个消息

组,再将每一消息组独立变换成码长为n(n>k)的二进制数字组,称为码字。在分组码中,
监督码仅监督本码组的码元,把“1”的数目称为码组的重量,把两个不同码组对应位上数字

(0和1)不同的位数称为码组的距离,简称“码距”,又称汉明码距。通常把某种编码中各个

码组间距离最小值称为最小码距。分组码就其构成方式不同,可分为线性分组码和非线性

分组码。
一般情况下,码的检、纠错能力与最小码距d 的关系可分为以下情况。

 

(1)
 

为检测e个错码,要求最小码距为d≥e+1。
 

(2)
 

为纠正t个错码,要求最小码距为d≥2t+1。
 

(3)
 

为纠正t个错码,同时检测e个错码,要求最小码距为d≥e+t+1(e>t)。
分组码具有以下特点。

 

(1)
 

分组码是一种前向纠错编码。
 

(2)
 

分组码是长度固定的码组,k个信息位被编为n 位码字长度,而n-k 个监督位的

作用就是实现检错与纠错,可表示为(n,k)。
 

(3)
 

在分组码中,监督位仅与本码组的信息位有关,而与其他码组的信息码字无关。

1.
  

线性分组码的编码原理

线性分组码编码时,首先将信源输出的信息序列以k 个信息码元划分为一组;
 

然后根

据一定的编码规则由这k个信息码元产生r 个监督码元,构成n=k+r 个码元组成的码

字,每个码字的r个监督码元仅与本组的信息码元有关而与其他码组无关。线性分组码一

般用符号(n,k)表示。

1)
 

监督矩阵

一个具有码元长度为n的码字可以用向量C=(cn-1,…,c1,c0)表示。线性分组码(n,k)

结构如图3-14所示,码字的前k位为信息码元,与编码前原样不变,后r位为监督码元。
例如,一个(7,3)线性分组码,码字表示为(c6,c5,…,c1,c0),其中c6,c5,c4 为信息码

元,c3,c2,c1,c0 为监督码元。监督码元由下面线性方程组产生
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图3-14 线性分组码(n,k)结构

c3=c6􀱇c4
c2=c6􀱇c5􀱇c4
c1=c6􀱇c5
c0=c5􀱇c4

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(3-35)

  将式(3-35)改写为

c6􀱇c4􀱇c3=0

c6􀱇c5􀱇c4􀱇c2=0

c6􀱇c5􀱇c1=0

c5􀱇c4􀱇c0=0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(3-36)

  式(3-36)可以用矩阵表示为
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(3-37)

  一般地,在(n,k)线性分组码中,如果有

HCT=0T 或  CHT=0 (3-38)
则称H 为(n,k)线性分组码的监督矩阵(或校验矩阵)。
式中,C=(c6,c5,…,c1,c0)表示编码器输出的码字;

 

0表示r个0元素组成的行向量;
 

CT、

0T 或HT 分别为C、0、H 的转置矩阵。
如果监督矩阵H 的后r列为单位方阵,则称H 为监督矩阵的标准形式,简称为标准的

监督矩阵。标准的监督矩阵H 可表示为

H =[Q,Ir] (3-39)
式中,Ir 表示r×r阶单位方阵;

 

Q 表示r×(n-r)阶矩阵。
显然,H 阵共有r行n 列。H 阵的每一行都代表一个监督方程,它表示与该行中“1”对

应的码元的和为0。只要监督矩阵 H 给定,编码时监督码元和信息码元的关系就完全确

定。一般说来,r个监督方程应该是线性无关的,即H 阵的r行必须是线性独立的。
在线性码中,容易验证X 和Y 为线性码的任意两个码字,则X􀱇Y 也是这种线性码中

的一个码字,这一性质称为线性码的封闭性。由于线性码任意两个码字之和仍是一个码字,
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所以两个码字之间的距离必定是另一码字的码重。容易得出,线性码的最小距离等于非零

码字的最小码重。另外需要指明的是,在线性码中必定包含全0的码字,这是因为信息码元

全为0时,监督码元肯定全为0。

2)
 

生成矩阵

如果在输出的码组中前3位为信息位,后4位为监督位且其是前3位信息位的线性组

合,写成线性方程组形式为

c6=c6
c5=c5
c4=c4
c3=c6􀱇c4
c2=c6􀱇c5􀱇c4
c1=c6􀱇c5
c0=c5􀱇c4

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-40)

 式(3-40)还可以用矩阵表示为

[c6,c5,c4,c3,c2,c1,c0]=[c6,c5,c4]
1
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􀪁
􀪁
􀪁􀪁 (3-41)

  一般地,在(n,k)线性分组码中,设M 是编码器的输入信息码元序列,如果编码器的输

出码字C 可以表示为

C=MG (3-42)
则G 为该线性分组码(n,k)的生成矩阵。生成矩阵G 为k×n 矩阵。容易看出,任何一个

码字都可以表示为生成矩阵行向量的线性组合。
线性分组码的生成矩阵可用表示为

G=[IkP] (3-43)
式中,Ik 表示k×k阶单位方阵;

 

P 表示k×(n-k)阶矩阵。
式(3-43)所示的生成矩阵G 的前k列为单位方阵,称为生成矩阵的标准形式,简称为标

准的生成矩阵。相同的码字空间只对应唯一的标准生成矩阵,一般的生成矩阵可通过初等

行变换化成标准的生成矩阵。

3)
 

校正子

若接收端收到的码组为R=(rn-1,…,r1,r0),则发送码组与接收码组之差可以表示为

R-C=E(模2) (3-44)

  E 是传输中产生的错码行矩阵,也称错误图样,且有

E=[en-1,…,e1,e0] (3-45)
其中

ei=
0, ri=ci

1,ri ≠ci (3-46)

式中,ei=0表示该位接收码无错;
 

ei=1表示该位接收码有错。
若接收码无错,即E=0,则R=C,代入式(3-38)中有
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RHT=0 (3-47)

  若接收码有错,式(3-47)不成立,其右端不等于0,即
(C+E)·HT=C·HT+E·HT=0+E·HT=E·HT=S (3-48)

  S 为校正子,它只与错误图样E 有关,而与发送的具体码字C 无关。不同的错误图样

有不同的校正子,它们有一一对应关系。
接收端对接收到的码组译码步骤:

 

(1)
 

计算校正子S;
 

(2)
 

根据校正子给出错误图样E;
 

(3)
 

计算发送码组的估计值C'=R􀱇E。

2.
 

常见的线性分组码

常见的线性码包括奇偶监督码、汉明码、CRC码、BCH码及RS码。

1)
 

奇偶监督码

奇偶监督码的编码规则是先将所要传输的数据码元(信息码)分组,在分组信息码元后

面附加1位监督码,若该码组中信息码元和监督码元合在一起“1”的个数为偶数则称为偶校

验,若为奇数则称为奇校验。奇偶监督码的特点是只有一个监督位。
设码组长度为n,码字表示为(an-1,an-2,…,a0)。其中前n-1位为信息码元,第0

位为监督位a0。若是偶监督,则信息位与监督位的约束关系应为

an-1􀱇an-2􀱇 … 􀱇a1􀱇a0=0 (3-49)

  监督位a0 由式(3-50)决定

a0=an-1􀱇an-2􀱇 … 􀱇a1 (3-50)

  这样,在接收端译码时,实际上就是计算

S=an-1􀱇an-2􀱇 … 􀱇a1􀱇a0 (3-51)

  当S=0时,认为无错;
 

当S=1时,认为有错。同理,奇监督时,发送端的监督关系为

an-1􀱇an-2􀱇 … 􀱇a1􀱇a0=1 (3-52)

  译码时,若S=1,认为无错;
 

若S=0,认为有错。
可以看出,这种奇偶监督码只能发现单个或奇数个错误,而不能检测出偶数个错误,这

是因为奇偶监督码的最小码距为2。

2)
 

汉明码

汉明码是1950年由美国贝尔实验室提出来的,是第一个设计用来纠错的线性分组码,
汉明码及其变形作为差错控制码已广泛应用于数字通信和数据存储系统中。

对于(n,k)汉明码,若使用1位监督位a0 接收端译码,实际上就是计算S=an-1􀱇
an-2􀱇…􀱇a1􀱇a0。

若S=1,无错;
 

若S=0,有错。此时,使用1位监督位只能表示有错和无错,不能指示

错码位置。
如果使用2位监督位,就有2个监督关系式,也有2个校正子。

S1S2=00,01,10,11
  对于(n,k)汉明码,用监督位r=n-k可构造出r个监督关系式,要想指示一位错码的

n 种可能位置,要求码长n 与监督位r满足

n≤2r -1 (3-53)



98   

  汉明码是纠一个错误的线性码。由于它编码简单,因而在通信系统和数据存储系统中得

到广泛应用。其最小距离dmin=3,汉明码的监督矩阵中任意两列是线性无关的,没有全0的列。
设汉明码(7,4)校正子与错码位置关系如表3-1所示。则信息位与监督位的监督关系

可以表示为

S1=a6􀱇a5􀱇a4􀱇a2 (3-54)

S2=a6􀱇a5􀱇a3􀱇a1 (3-55)

S3=a6􀱇a4􀱇a3􀱇a0 (3-56)

表3-1 汉明码(7,4)校正子与错码位置关系

S1 S2 S3 错
 

码
 

位
 

置

0 0 0 无错

0 0 1 a0
0 1 0 a1
1 0 0 a2
0 1 1 a3
1 0 1 a4
1 1 0 a5
1 1 1 a0

3)
 

CRC码

循环冗余校验码简称CRC码,是数据通信领域中最常用的一种差错校验码,具有数据

传输检错功能。其特点是信息字段和校验字段的长度可以任意选定。对于任意一个由二进

制位串组成的码长为n 的循环码,一定可以找到一个系数仅为“0”和“1”取值的n-1次多

项式唯一对应。
(1)

 

CRC的多项式表示。
码字长度为n,信息字段为k位,校验字段为r位(n=k+r)的码组C=(cn-1,cn-2,…,

c0),相应的多项式表示为

C(x)=cn-1x
n-1+cn-2x

n-2+…+c1x+c0 (3-57)

  可见,码多项式的系数即为码组中的各个分量值。若多项式中的xi 存在,则表示对应

码位上是“1”码,否则为“0”码。
例如,码组为C=1011011,则码多项式为

C(x)=c6x
6+c4x

4+c3x
3+c1x+c0

  码多项式按模(除法)运算如下

C(x)
p(x)=q(x)+

r(x)
p(x)

(3-58)

式中,C(x)为码多项式,p(x)为不可约多项式,q(x)为商,r(x)为余式。需要注意的是,在
模2运算中,加法代替了减法。

(2)
 

CRC的生成多项式和生成矩阵。
对于一个给定的(n,k)循环码,可以证明存在一个最高次幂为r=n-k 的多项式
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g(x)。根据g(x)可以生成k位信息的校验码,g(x)称作此CRC码的生成多项式。

①
 

校验码的具体生成过程为:
 

假设要发送的信息用多项式M(x)表示,将M(x)左移r
位(可表示成M(x)*xr),这样将 M(x)的右边就会空出r 位,这就是校验码的位置。用

M(x)*xr 除以生成多项式g(x)得到的余数就是校验码。CRC校验码位数=生成多项式

位数-1,注意,有些生成多项式的简记式中将生成多项式的最高位1省略。

②
 

生成多项式。(n,k)循环码的生成多项式是xn+1的一个(n-k)次因式。一旦确

定循环码的生成多项式,则整个(n,k)循环码就被确定了。根据循环性可知,g(x),xg(x),

x2g(x),…,xk-1g(x)均为循环码的码组。生成多项式不同,产生出的循环码组也不同。
在循环码中,一个(n,k)码有2k 个不同的码组。

生成多项式g(x)应满足以下条件。
 

•
 

生成多项式的最高位和最低位必须为1。
 

•
 

当被传送信息(CRC码)任何一位发生错误时,被生成多项式做除后应该使余数不为0。
 

•
 

不同位发生错误时,应使余数不同。
 

•
 

对余数继续做除,应使余数循环。

③
 

生成矩阵G。由生成多项式可得生成矩阵

G(x)=

xk-1g(x)

xk-2g(x)
︙

xg(x)

g(x)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-59)

  典型的生成矩阵为G=[IkQ],Ik 为单位矩阵。
(3)

 

CRC的编码方法。
若信息位对应的码多项式为

m(x)=mk-1x
n-1+mk-2x

n-2+…+m1x
n-k+1+m0x

n-k (3-60)

  ①
 

求xn-km(x),相当于在信息码后面加上(n,k)个“0”。若信息码为110,即相当于

m(x)=x2+x,对于(7,3)循环码,即n-k=7-3=4,则xn-km(x)=x4(x2+x)=x6+
x5,相当于码元1100000。

②
 

用g(x)除xn-km(x),得商式q(x)和余式r(x),即
xn-km(x)

g(x) =q(x)+
r(x)
g(x)

(3-61)

  若选用g(x)=x4+x2+x+1作为生成多项式,则
xn-km(x)

g(x) =
x6+x5

x4+x2+x+1
= x2+x+1  +

x2+1
x4+x2+x+1

  显然,r(x)=x2+1。
③

 

求多项式A(x)=xn-km(x)+r(x)

A(x)=xn-km(x)+r(x)=x6+x5+
 

x2+1
  循环码的循环特性是指在循环码中任一许用码组经过循环移位后所得到的码组仍为它

的一个许用码组。CRC码具有很强的检错能力,而且编码器及译码器实现简单,因而在数

据通信中得到广泛应用。CRC码可以检测出的错误如下:
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•
 

突发长度≤n-k的突发错误;
 

•
 

大部分突发长度=n-k+1的错误;
 

•
 

大部分突发长度>n-k+1的错误;
 

•
 

所有与许用码组的码距≤dmin-1的错误;
 

•
 

所有奇数个随机错误。

3.3.3 卷积码

1.
 

基本概念

  卷积码不同于上述的线性分组码和循环码,它是一类有记忆的非分组码。卷积码一般

可记为(n,k,m)码。其中,k表示编码器输入端信息数据位,n 表示编码器输出端码元数,

m 表示编码器中寄存器的节数。从编码器输入端看,卷积码仍然是每k 位数据一组,分组

输入。从编码器输出端看,卷积码是非分组的,它的输出n 位码元不仅与当时输入的k位数

据有关,而且还进一步与编码器中寄存器的以前分组的m 位输入数据有关。卷积码没有严

格的代数结构,其记忆(或称约束长度)为 N=m+1,其编码效率为R=k/n。与分组码具

有固定码长n 不同,卷积码没有固定码长,可以通过周期性截断来获得分组长度。同时由

于卷积码充分利用了各组码元之间的相关性,n 和k可以用比较小的数,因此在与具有同样

的传输信息速率和设备复杂性条件下的线性分组码相比,卷积码的性能一般比线性分组码

好。目前常用的一些性能好的卷积码参数是借助计算机搜索而得到的,并且其性能还与译

码方法有关。一个具有k个输入端、n 个输出端,且具有Nk级移位寄存器的卷积码的编码

器原理图如图3-15所示。

图3-15 卷积码的编码器原理图

2.
 

卷积码的描述

描述卷积码的方法有图解法和解析法两种。解析法可以用数学公式直接表达,包括离

散卷积法、生成矩阵法和码生成多项式法等;
 

图解法包括树状图、网格图、状态图等。
以(2,1,2)卷积码为例来讲述卷积码编码原理,编码器如图3-16所示。
1)

 

离散卷积法

若输入数据序列为U=(U0,U1,…,Uk-1,Uk,…),经串并变换后,输入编码器为一路,

经编码后输出为两路码组,它们分别为
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图3-16 (2,1,2)卷积码编码器

C1=(C10,C
1
1,…,C

1
n-1,C

1
n,…) (3-62)

C2=(C20,C
2
1,…,C

2
n-1,C

2
n,…) (3-63)

  对应的两个输出序列分别是信息位与g1 和g2 的离散卷积,表示为

C1=b*g1 (3-64)

C2=b*g2 (3-65)
式中,g1 和g2 为两路输出的编码器脉冲冲激响应,即当输入为U=(1000…)的单位脉冲

时,图3-16中上下支路模2加得到的输出值。这时有

g1=(111)

g2=(101) (3-66)

  若输入序列为U=(10111),则有

C1=U*g1=(10111)*(111)=(1100101) (3-67)

C2=U*g2=(10111)*(101)=(1001011) (3-68)

  经过并串变换后,输出的码组为(11,10,00,01,10,01,11)。

2)
 

生成矩阵法

仍以上述(2,1,2)卷积码为例,由生成矩阵形式表达有

C=U·G=(U0U1U2U3U4)

g10g
2
0 g11g

2
1 g12g

2
2

g10g
2
0 g11g

2
1 g12g

2
2 0

g10g
2
0 g11g

2
1 g12g

2
2

0 g10g
2
0 g11g

2
1 g12g

2
2

… … …

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

=(10111)

11 10 11
11 10 11 0

11 10 11
0 11 10 11

11 10 11

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

=(11,10,00,01,10,01,11) (3-69)

3)
 

码多项式法

设生成序列(g(i)0 ,g
(i)
1 ,g

(i)
2 ,…,g

(i)
k )表示第i条路径的冲激响应,系数g(i)0 ,g

(i)
1 ,g

(i)
2 ,…,

g(i)k 为0或1,则对应第i条路径的生成多项式定义为

g(i)(D)=g(i)
0 +g(i)

1 D+g(i)
2 D2+…+g(i)

k Dk (3-70)
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式中,D 表示单位时延变量,Dk
 

表示相对于时间起点k个单位时间的时延。
上述(2,1,2)卷积码,输入数据序列U=(10111)、g1=(111)和g2=(101)对应的码多

项式分别为

U(D)=1+D2+D3+D4 (3-71)

g1(D)=1+D+D2 (3-72)

g2(D)=1+D2 (3-73)

  输出码组多项式为

C1(D)=U(D)×g1(D)=(1+D2+D3+D4)(1+D+D2)

=1+D2+D3+D4+D+D3+D4+D5+D2+D4+D5+D6

=1+D+D4+D6 (3-74)

C2(D)=U(D)×g2(D)=(1+D2+D3+D4)(1+D2)       

=1+D3+D5+D6 (3-75)

  对应的码组为

C1=(1100101)

C2=(1001011)

  经过并串变换后,输出的码组为(11,10,00,01,10,01,11)。

4)
 

状态图

以(2,1,2)卷积码为例,由于k=1,n=2,m=2,所以总的可能状态数位为2km=22=4
种,分别表示为a=00,b=10,c=01,d=11,而每一时刻可能输入有两个,即2k=21=2。
若输入的数据序列U=(U0,U1,…,Ui,…)=(10111000…),由图3-16按输入数据序列分

别完成下面的步骤可以得到一个完整的状态图,如图3-17所示。

图3-17 (2,1,2)卷积码状态图

(1)
 

对图3-16中寄存器进行清0,这时,寄存器起始状态为00。
 

(2)
 

输入U0=1,寄存器状态为10,输出分两路C10=1􀱇0􀱇0=1,C
2
0=1􀱇0=1,故C=

(C10,C
2
0)=(1,1)。
(3)

 

输入U1=0,寄存器状态为01,可算出C=(1,0)。
 

(4)
 

输入U2=1,寄存器状态为10,可算出C=(0,0)。
 

(5)
 

输入U3=1,寄存器状态为11,可算出C=(0,1)。
 

(6)
 

输入U4=1,寄存器状态为11,可算出C=(1,0)。
 

(7)
 

输入U5=0,寄存器状态为01,可算出C=(0,1)。
 

(8)
 

输入U6=0,寄存器状态为00,可算出C=(1,1)。
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(9)
 

输入U7=0,寄存器状态为00,可算出=(0,0)。
图3-17中共有4个状态,a=00,b=10,c=01,d=11。两状态转移的箭头表示状态转

移的方向,括号内的数字表示输入数据信息,括号外的数字则表示对应输出的码组(字)。

5)
 

树状图

仍以(2,1,2)卷积码为例,给出它的树状图,如图3-18所示。树状图展示了编码器的所

有输入、输出的可能情况;
 

每个输入数据序列U 都可以在树状图上找到一条唯一且不重复

的路径;
 

树状图中横坐标表示时序关系的节点级数m,纵坐标表示不同节点的所有可能状

态,树状图展示了时序关系;
 

仔细分析树状图不难发现,(2,1,2)卷积码仅有4个状态a,b,

c,d,而树状图随着输入数据的增长将不断地像核裂变一样一分为二向后展开,产生大量的

重复状态。从图3-18中m=3开始就不断产生重复,因此树状图结构复杂,且不断重复。

图3-18 (2,1,2)卷积码树状图

6)
 

格图

格图是由状态图和树状图演变而来的,它既保留了状态图简洁的状态关系,又保留了树

状图时序展开的直观特性。它将树状图中所有重复状态合并折叠起来,因而它在横轴上仅

保留四个基本状态a=00,b=10,c=01,d=11,而将所有重复状态均合并折叠到这四个基

本状态上。
下面以(2,1,2)卷积码为例,即k=1,n=2,m=2画出其格图。总状态数为2km=22=

4种,它们分别是a=00,b=10,c=01,d=11。每个时刻l可能的输入有2k=21=2种,同
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理可能输出亦为2k=21=2种。
若输入的数据序列U=(U0,U1,…,Ui,…)=(10111000…),则图3-16中(2,1,2)卷积

码的格图结构如图3-19所示。

图3-19 (2,1,2)卷积码的格图

由图3-19可见,l=0和l=1的前两级及l=5和l=6的后两级为状态的建立期和恢

复期,其状态数少于4种;
 

中间状态2<l<4,格图占满状态;
 

当U1=0时,为上分支,用实

线代表,当U1=1时,为下分支,用虚线代表,当输入U=(1011100)时,输出码组为C=
(11,10,00,01,10,01,11),在图3-19中用粗黑线表示,其对应的状态转移为“abcbddca”,与
粗黑线所表示的输出码组(字)及相应状态转移是完全一致的。

3.
 

卷积码的译码

译码目的是根据某种准则以尽可能低的错误概率对输入信号进行估计来得到原始信

号。卷积码的译码可分为代数译码和概率译码。代数译码方法完全依赖于码的代数结构,
如门限序列译码。概率译码不仅根据码的代数结构,而且还利用了信道的统计特性,因此能

用增加译码约束长度来降低译码的错误概率,如序列译码与维特比(Viterbi)译码。维特比

译码基于最大似然译码,其性能接近最优,且硬件实现复杂;
 

序列译码也基于最大似然译

码,其性能接近维特比译码时,译码延时大,当译码延时小时,误码率增大;
 

门限译码基于分

组码的译码思想,其性能最差,但硬件最简单。
最大似然译码器是指若输入序列为X,在收到Y 序列的情况下,选择具有最大条件概

率P(Y/X)的序列X 作为译码输出,使译码后的序列具有最小差错概率。最大似然译码在

实际应用中受到限制,原因在于,当信息码元k 较大时,存储量会变大,计算量也会变大。
本节仅介绍维特比译码。

维特比译码又分为硬判决维特比译码和软判决维特比译码。硬判决是指解调器根据其

判决门限对接收到的信号波形直接进行判决后输出0或1,换句话说,就是解调器供给译码

器作为译码用的每个码元只取0或1两个值,以序列之间的汉明距离作为度量进行译码。
软判决的解调器不进行判决,直接输出模拟量,或是将解调器输出波形进行多电平量化(不
是简单的0、1两电平量化),然后送往译码器,即编码信道的输出是没有经过判决的“软信

息”。软判决译码器以欧几里得距离作为度量进行译码,软判决译码算法的路径度量采用

“软距离”而不是汉明距离,最常采用的是欧几里得距离,也就是接收波形与可能的发送波形

之间的几何距离。
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3.3.4 Turbo码

1.
 

Turbo码基本概念

  Turbo码是一种由短码串行级联构造长码的一类特殊且有效的方法。用这种方法构造

出的长码不需要像单一结构构造长码时那样复杂的编、译码设备,且性能一般优于同一长度

的长码,因此得到广泛的重视和应用。Turbo码从原理上分为两类,一类为串行级联码,另
一类是并行级联码。当然,从结构上看还有串、并联相结合的混合级联码。

2.
 

Turbo码编码基本原理

Turbo码是一种采用重复迭代方式的并行级联卷积码(PCCC)。在 Turbo码出现之

前,为了尽量使信道编码接近香农信道容量的理论极限,对于分组码来说,需要增加码字的

长度,这将导致译码设备复杂度增加;
 

卷积码需要增加码的约束长度,这样会造成最大似然

估计译码器的计算复杂度呈指数增加,最终系统将复杂到无法实现。而Turbo码巧妙地将

两个简单分量码通过伪随机交织器并行级联来构造具有伪随机特性的长码,并通过在两个

软入软出(SISO)译码器之间进行多次迭代实现了伪随机译码,这样的编码可以获得接近香

农编码定理极限的性能。但因 Turbo码存在时延,故主要用于非实时的数据通信中。

Turbo
 

码主要分为块Turbo码和卷积Turbo码,通过使用不同的构件码、不同的串联方案

和不同的SISO
 

算法来实现。典型的Turbo
 

码编码器结构框图如图3-20所示。

图3-20 Turbo码编码器结构框图

图3-20中编码器主要由三部分组成:
 

①直接输入;
 

②经编码器1,再经删余矩阵后进

入复接器;
 

③经随机交织器进入编码器2,再经删余矩阵后进入复接器。Turbo编码器中交

织器的作用是在编码过程中引入某些随机特性,以改变编码的重量分布,使重量很重和重量

很轻的码字尽可能少,改善码距的分布从而改善Turbo码的纠错性能,当交织器交织度足

够大时,Turbo码性能接近香农编码定理极限的性能。删余矩阵的作用是提高编码效率,使
码率尽量提高而误码率尽可能降低。

Turbo码编码器中的两个编码器分别称为Turbo码的二维分量码。从原理上看,它可

以很自然地推广到多维分量码。各个分量码既可以是卷积码也可以是分组码,还可以是串

行级联码。两个或多个分量码既可以相同,也可以不同。

3.
 

Turbo码的译码器结构

交织器的出现导致Turbo码的最优(最大似然)译码变得非常复杂,甚至很难实现,因
此采用一种次优迭代算法。这样在降低系统复杂度的同时,具有较好的性能。迭代译码的

基本思想是分别对两个递归系统编码(RSC)分量码进行最优译码,以迭代的方式使两者共

享相同的信息,并利用反馈环路来改善译码器的译码性能。Turbo码译码器原理框图如
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图3-21所示。

图3-21 Turbo码译码器原理框图

4.
 

Turbo码译码算法

Turbo码常用的译码算法有Bahl等人提出的计算每个码元最大后验概率(MAP)的迭

代算法(一般称为BCJR算法,由提出算法的四位作者名字的第一个字母构成)和软输出维

特比(SOVA)算法。

3.3.5 交织编码

移动信道是时变多径的,在信息传输过程中比特差错经常成串发生,这是由于持续时间

较长的衰落谷点会影响到几个连续的比特。为了纠正这些成串发生的比特差错及一些突发

错误,可以运用交织技术来分散这些误差。交织技术使长串的比特差错变成短串比特差错,
然后对已编码的信号按一定规则重新排列,解交织后突发性错误在时间上被分散,使其类似

于独立发生的随机错误,从而可以有效地进行纠错。交织编码与分组码不同,不需要增加监

督码元,即交织编码前后码速率不变,因此不影响其有效性。典型的交织与解交织如

图3-22所示。

图3-22 交织与解交织的方法

图3-22中,d 为交织深度,即交织前相邻两符号在交织后的间隔距离;
 

n 为交织宽度,
即交织后相邻两符号在交织前的间隔距离;

 

nd 为交织延迟,即每个符号从交织器输出时相

对于输入交织器时的时间延迟。
以(7,3)分组码为例,交织的方法如下。

 

在交织之前,先进行分组码编码。第一个码字为C11C12C13C14C15C16C17,第二个码字
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为
 

C21C22C23C24C25C26C27,第m 个码字为Cm1Cm2Cm3Cm4Cm5Cm6Cm7。将每个码字按

图3-23所示的顺序先存入存储器,即将码字顺序存入第
 

1
 

行,第
 

2
 

行,…,第
 

m
 

行,共排成

m 行,然后按列顺序读出并输出。这时的序列就变为

C11C21C31…Cm1C12C22C32…Cm2C13C23…Cm3…C17C27…Cm7

图3-23 (7,3)分组码交织的方法

  对于上述交织器,若在传输的某一刻发生突发错误,设有b个码相继发生差错(突发差

错的长度为b),在接收时由于把上述过程逆向重复,即先按直行存入寄存器,再按横排读

出,这时仍然恢复为原来的分组码,但在传输过程中突发差错被分散。只要m>b(这里的

m 和图3-22中的d 都是交织深度),则b 个突发差错就被分散到每一分组码中去,并且每

个分组最多只有一个分散了的差错,因此它们可以通过随机差错纠正。m 的数字越大,能
纠正的突发长度b也越长;

 

交织深度越大,则离散度越大,抗突发差错能力也就越强。但交

织深度越大,交织编码处理时间越长,从而造成数据传输时延增大,也就是说,交织编码是以

时间为代价的。为了保证交织器的纠错性能,一般要求交织深度大于相干时间,即交织技术

属于隐时间分集。

3.3.6 低密度奇偶校验码

1.
 

基本概念

  低密度奇偶校验(LDPC)码是一类性能上逼近容量极限且实现复杂度较低的线性分组

码,1962年,Gallager在他的博士论文里首次提出。由于
 

LDPC码的编码复杂度较高,
Thorpe于2003年提出了一类具有子矩阵结构的原模图LDPC码,并指出基于原模图可以

构造任意长度的LDPC码,其性能取决于所采用的原模图。研究表明,采用优化设计的原

模图可以构造出具有较低编译码复杂度和较低错误平层的LDPC码。这里的密度是指校

验矩阵中非零元素占据校验矩阵总元素个数的比例。“低”一般指密度低于0.5,并且码长

越长,其“低密度”性越明显。
2.

 

分组LDPC码

1)
 

基本原理

LDPC码本质上是一种线性分组码,它通过一个生成矩阵G 将信息序列映射成发送序

列,也就是码字序列。生成矩阵G 完全等效地存在一个奇偶校验矩阵H 中,并与所有的码

字序列C 构成了H 的零空间,可以写成

H·CT=0 (3-76)

  LDPC码的奇偶校验矩阵H 是一个稀疏矩阵,相对于行与列的长度,校验矩阵每行、列
中非零元素的数目非常小。一个GF(2)(二元有限域)域上的LDPC码由一个奇偶校验矩

阵H 唯一定义,H 满足如下结构特性。
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(1)
 

每行包含dr个1。
 

(2)
 

每列包含dl个1。
 

(3)
 

任何两列(行)之间1的位置相同的个数至多为1。
 

(4)
 

与码长和H 的行数相比,dr和dl都较小。dr为行重,表示每行中非零元素的个

数;
 

dl为列重,表示每列中非零元素的个数。
上述H 定义的LDPC码称为(dl,dr)规则LDPC码。如果H 中每行或每列重量不同,

则H 就定义了一个非规则LDPC码。假设H 的大小为m×n,如果H 是满秩的,则码率为

(1-m/n)。若H 的行不是线性无关的,则码率大于(1-m/n)。

2)
 

构造LDPC码

构造二进制LDPC码实际上就是要找到一个稀疏矩阵H 作为码的校验矩阵,基本方法

是将一个全零矩阵中一小部分“0”元素替换成“1”,使得替换后的矩阵各行和各列具有所要

求数目的非零元素。

LDPC码和普通的奇偶监督码一样,可以由n 列m 行的监督矩阵H 确定,n 是码长,m
是校正子个数。H 矩阵的特点如下。

 

(1)
 

是稀疏矩阵,即矩阵中“1”的个数很少,密度很低。
(2)

 

若H 矩阵每列有j个“1”,每行有k个“1”,则应有j≪m,k≪n,且j≥3。
(3)

 

H 矩阵任意两行的元素不能在相同位置上为“1”,即H 矩阵中没有四角由“1”构成

的矩形。
在编码时,设计好H 矩阵后,由H 矩阵可以导出生成矩阵G。对于给定的信息位,就

可以计算出码组。如果要使构造出的码可用,则必须满足几个条件,分别是无短环、无低码

重码字及码间最小距离要尽可能大。

3)
 

LDPC码的表示方法

LDPC码常常通过图来表示,用Tanner图表示LDPC码的校验矩阵。Tanner图包含

两类顶点。n 个码字变量顶点(称为比特节点VN),分别与校验矩阵的各列相对应;
 

m 个校

验方程顶点(称为校验节点CN),分别与校验矩阵的各行对应。校验矩阵的每行代表一个

校验方程,每列代表一个码字比特。因此,如果一个码字比特包含在相应的校验方程中,那
么就用一条连线将所涉及的比特节点和校验节点连起来,所以Tanner图中的连线数与校

验矩阵中“1”的个数相同。一个5×10的校验矩阵可以表示为

H =

1 1 0 0 0 1 0 1 0 1
0 1 1 0 0 1 0 0 1 0
0 0 1 1 0 0 1 1 0 1
0 0 0 1 1 1 0 0 1 0
1 0 0 0 1 0 1 0 1 0

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(3-77)

  式(3-77)所示的校验矩阵H 对应的Tanner图如图3-24所示。
校验矩阵H 的稀疏性及构造时所使用的不同规则,使得不同LDPC码的二分图具有不

同的闭合环路分布。二分图中闭合环路是影响LDPC码性能的重要因素,不同的闭合环路

将表现出完全不同的译码性能。

4)
 

LDPC码的译码

Gallager在描述LDPC码时,提出了硬判决译码算法和软判决译码算法。经过不断发
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图3-24 LDPC的
 

Tanner图

展,如今的硬判决译码算法已在Gallager算法基础上取得很大进展,包含许多种加权比特

翻转译码算法及其改进形式。硬判决译码算法和软判决译码算法各有优劣,可以适用于不

同的应用场合。

5)
 

LDPC码的优/劣势

与Turbo码相比较,LDPC码主要有以下几个优势。
(1)

 

LDPC码的译码算法,是一种基于稀疏矩阵的并行迭代译码算法,运算量低于

Turbo码译码算法,并且由于结构具有并行的特点,在硬件实现上比较容易。
(2)

 

LDPC码的码率可以任意构造,有更大的灵活性。而Turbo码只能通过打孔来达

到高码率,因此就需要慎重考虑打孔图案的选择,否则会造成性能上较大的损失。
(3)

 

LDPC码具有更低的错误平层,可以应用于有线通信、深空通信及磁盘存储工业等

对错误平层要求更加苛刻的场合。而Turbo码的错误平层在10-6 量级上,应用于类似场

合中,一般需要和外码进行级联才能达到要求。

LDPC码的劣势为硬件资源需求比较大,全并行的译码结构对计算单元和存储单元的

资源需求都很大,编码比较复杂。同时,由于需要在码长比较长的情况才能充分体现性能上

的优势,所以编码时延也比较大。

3.3.7 极化编码

1.
 

基本原理

  2008年,土耳其毕尔肯大学Arikan教授在国际信息论会议上首次提出信道极化的概

念。2009年,Arikan教授对信道极化进行更为详细的阐述,并基于信道极化思想提出一种

新型信道编码方法,即Polar码。Arikan
 

分析了Polar
 

码的极化现象,并给出Polar码在二

元删除信道(BEC)中的具体构造方法及编译码过程。考虑到Arikan给出的Polar码构造

方法仅适用于BEC信道,具有较大的局限性,Mori
 

和Tanaka等人借鉴低密度奇偶校验

(LDPC)
 

码的构造方法,提出采用密度进化方式构造Polar
 

码,以适用于任意二进制离散无

记忆信道(B-DMC)。本节主要研究对象就是B-DMC。

Polar码是基于信道极化理论提出的一种线性信道编码方法,该码字是迄今发现的唯

一一类能够达到香农极限的编码方法,并且具有较低的编译码复杂度。Polar码的核心思

想是信道极化理论,不同的信道对应的极化方法也是有区别的。信道极化包括信道联合和

信道分裂两部分,当组合信道的数目趋于无穷大时,信道会出现极化现象,即一部分信道将
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趋于无噪信道,另一部分则趋于全噪信道。无噪信道的数据传输速率将会达到信道容量极

限,而全噪信道的数据传输速率则趋于0。Polar
 

码的编码利用无噪信道传输用户有用的信

息,全噪信道传输约定的信息或者不传信息。
从代数编码和概率编码的角度来说,极化码具备了两者各自的特点。首先,只要给定了

编码长度,极化码的编译码结构就唯一确定,而且可以通过生成矩阵的形式完成编码过程,
这一特点与代数编码是一致的。其次,极化码在设计时并没有考虑最小距离特性,而是利用

了信道联合与信道分裂的过程来选择具体的编码方案,而且在译码时采用概率算法。
2.

 

信道极化

对于长度为N=
 

2n(n 为任意正整数)的极化码,它利用信道W 的N 个独立副本,进行

信道组合和信道分解,得到新的N 个分解之后的信道{W(1)
N ,W

(2)
N ,…,W

(N)
N }。随着码长N

的增加,分解之后的信道将向两个极端发展,其中一部分分解信道会趋近完美信道,即信道

容量趋近1的无噪声信道;
 

而另一部分分解信道会趋近完全噪声信道,即信道容量趋近0
的信道。假设原信道W 的二进制输入对称容量记作I(W),那么当码长 N 趋于无穷大时,
信道容量趋近1的分解信道比例约为N×I(W),而信道容量趋近0的比例约为 N×[1-
I(W)]。对于信道容量为1的可靠信道,可以直接放置消息比特而不采用任何编码,即相当

于编码速率为R=1;
 

而对于信道容量为0的不可靠信道,可以放置发送端和接收端都事先

已知的冻结比特,即相当于编码速率R=0。当码长N→∞时,极化码的可达编码速率R=
N×I(W)/N=I(W),即在理论上,极化码可以被证明是可以达到信道容量的。

在极化码编码时,首先要区分出N 个分裂信道的可靠程度,即哪些属于可靠信道,哪些

属于不可靠信道。对各个极化信道的可靠性进行度量常用的有三种方法:
 

巴氏参数(BP)
法、密度进化(DE)法和高斯近似(GA)法。最初,极化码采用巴氏参数Z(W)来作为每个分

裂信道的可靠性度量,Z(W)越大表示信道的可靠程度越低。当信道W 是二进制删除信道

时,每个巴氏参数Z(Wi
N)都可以采用递归的方式计算出来。然而,其他信道,如二进制输

入对称信道或二进制输入加性高斯白噪声信道,并不存在能够准确计算Z(Wi
N)的方法。

巴氏参数定义如下

Z(W(i)
N )= ∑

yN
1 ∈Y

N
∑

ui-1
1 ∈Xi-1

W(i)
N (y

N
1 ,u

i-1
1 |0)W(i)

N (y
N
1 ,u

i-1
1 |1) (3-78)

  假如基本信道W 是二进制删除信道(BEC),则Z(W)满足以下关系

Z(W(2i-1)
2N )≤2Z(W(i)

N )-Z(W(i)
N )

2 (3-79)

Z(W(2i)
2N )=Z(W(i)

N )
2 (3-80)

式中,uN
1 为传输的信息序列,(yN

1,u
i-1
1 )为W(i)

N 的输出。
3.

 

Polar编码与解码

Polar码是一种线性分组码,有效信道的选择也就对应着生成矩阵行的选择。Polar码

编码公式为信息序列乘以生成矩阵,表示为

xN
1 =uN

1GN (3-81)

其中,uN
1 为传输的信息序列,GN 是生成矩阵,GN=BNF

􀱋n。BN 为N 阶比特反转矩阵,

实现倒位功能。BN =RN (I2􀱋BN/2),I2=F2,RN 是排列运算矩阵。核心矩阵 F=
1 0
1 1
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 ,F􀱋n 为矩阵F 的n 阶克罗内克积。
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假设A 是信息比特位置集合,A 中的元素个数等于k(信息比特个数),式(3-81)可以

写为

xN
1 =uAGN(A)􀱇uAcGN(A

c) (3-82)

其中,矩阵GN(A)是由A 决定的矩阵GN 的子矩阵,GN(A
c)是GN 去掉GN(A)的矩阵,

即补集。uAc 为冻结比特所对应的序列,如果固定A 和uAc,但uA 是任意变量,那么就可

以把源序列uA 映射到码字序列xN
1,这种映射关系称为陪集编码(CC)。Polar码就是陪集

码的例子,是由四个参数(N,K,A,uAc)共同决定的陪集码,A 对应着生成矩阵GN 中用来

传输有用信息的行,即GN(A)中的行,并且A 中元素个数等于K,uAc 称为冻结位,用来传

输固定的信息,即对应性能较差的比特信道,其码率R=K/N。
在同等误码率情况下,Polar码比其他码具有更低的信噪比要求,因此可提供更高的编

码增益和更高的频谱效率。极化后的信道可用简单的逐次干扰抵消解码方法,以较低的复

杂度获得与最大似然解码相近的性能。

4.
 

Polar码的性能

Polar码的优势是计算量小,小规模的芯片就可以实现,商业化后设备成本较低。跟其

他编码方案比较,当编码块偏小时,极化编码性能可超越Turbo码或LDPC码。Polar码具

有适应多路径、灵活性和多功能性(对于多终端场景)要求等特点。3GPP将Polar码确定为

5G移动通信系统中控制信道的主要编码。

Polar码与LDPC码相比,二者各有优缺点。Polar
 

码的特性是短数据块码性能明显优

于LDPC、Turbo和咬尾卷积码,且容易得到任意低的码率及任意的编码长度,中低码率性

能较优异。Polar
 

码不适于并行传输,目前难以支持高吞吐传输,并且与LDPC相比,大码

块性能没有优势。而LDPC码是一类具有稀疏校验矩阵的线性分组码,不仅有逼近香农极

限的良好性能,而且译码复杂度较低,结构灵活,它的特点是大码块高码率时性能最好,且译

码复杂度最低,中等长度码块与Polar码性能相仿,超短数据块性能不好。具有适于部分并

行的译码器结构,译码速度最快,适合于高吞吐、大码块传输,误码率随着信噪比的增加下降

减速甚至不再下降。

3.3.8 网格编码调制

在早期的数字通信系统中,调制技术与编码技术是独立的两个设计部分。信道编码常

是以增加信息速率(增加信号的带宽)来获得增益的,编码的过程是在源数据码流中增加一

些码元,从而达到在接收端进行检错和纠错的目的,这对频谱资源丰富但功率受限制的信道

是很适用的,但在频带受限的蜂窝移动通信系统中,其应用就受到很大的限制,目前广泛使

用的方法是把调制和编码看作一个整体的网格编码调制(TCM)。TCM技术在不增加信道

带宽的前提下,可以获得显著的编码增益。如简单的4状态TCM可获得3dB的编码增益;
 

复杂的TCM可获得6dB,甚至更高的编码增益。需要说明的是,这些增益是在不增加信道

带宽或降低信息传输速率的前提下得到的。
网格编码调制是一种信号集空间编码,它利用信号集的冗余度保持符号率和功率不变,

用大星座传送小比特数而获取纠错能力。TCM 先将小比特数信息编码成大比特数,再设

法按一定规律映射到大星座上去。其中的冗余比特的产生属于编码范畴,信号集星座的扩
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大与映射属于调制范畴,将两者结合就是编码调制。比如,用具有携带3比特信息能力的

8ASK或8PSK调制方式来传输2比特信息,利用信号集空间(星座)的冗余度来获取纠错

能力。但增大信号集会使设备变得复杂,代价大而收益小。因此,TCM码一般仅增加一位冗

余校验,码率R 写成m/(m+1),表示每码元符号用2(m+1)点的信号星座传送m 比特信息。
网格编码调制一般由三部分组成:

 

①差分编码,它与第三部分的合理结合可以解决接

收端解调时信号集相位的混淆问题;
 

②卷积编码器,将m 比特编码成m+1比特;
 

③分集映

射,将一个(m+1)比特组对应为一个调制符号输出。(m+1)比特组有2(m+1)种可能的组合,
调制后的信号集星座与2(m+1)点的星座一一对应。典型的TCM结构如图3-25所示。

图3-25 典型的TCM结构

图3-25中,xk
n 为输入信息。从图3-25中发现,并非所有输入比特都实际参与卷积编

码,真正参与卷积编码的通常仅是其中的k比特,经卷积编码器产生一个(k+1,k)卷积码,
而其余的m-k比特直通分集映射器。因为直通比特与卷积编码器无关,所以直通比特也

与网格图上的状态转移无关。即状态转移只与x1n,x
2
n,…,x

k
n 有关,而与xk+1

n ,xk+2
n ,…,

xm
n 的(m-k)位无关,也就是存在2(m-k)个“并行转移”。比如,4状态8PSK

 

TCM编码器,

m=2,k=1,因此存在2(2-1)=2个“并行转移”。由于自由距离总是小于或等于并行转移

距离,因此自由距离受限于并行转移的大小。
网格编码调制技术既不降低频带利用率,也不降低功率利用率,而是以设备的复杂化为

代价换取编码增益。网格编码调制可使系统的频带利用率和功率资源同时得到有效利用,
利用状态记忆和分集映射来增大编码序列之间距离,从而提高编码增益。

TCM的译码可通过软判决或硬判决维特比译码器实现。由于在TCM 网格图上的每

个分支都对应一个调制信号,因此首先需寻找一个最佳信号点,使其与此时收到的调制信号

之间的欧几里得距离最小;
 

然后将选出的信号点及它与收到的调制信号之间的平方欧几里

得距离用于维特比译码算法;
 

最后在网格图上找出与接收调制信号序列之间平方欧几里得

距离和最小的信号路径,作为译码输出。

3.4 扩频技术

3.4.1 概述

1.
 

扩频通信的定义

  扩频通信即扩展频谱通信,其理论基础是香农定理,在信息速率一定时,可以用不同的
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信号带宽和相应的信噪比来实现传输,即信号带宽越宽则传信噪比可以越低,甚至在信号被

噪声淹没的情况下也可以实现可靠通信。因此,将信号的频谱扩展,则可以实现低信噪比传

输,并且可以保证信号传输有较好的抗干扰性和较高的保密性。
扩频通信技术是一种信息传输方式,在发射端使用扩频码调制,使信号所占的频带宽度

远大于所传信息必需的带宽,频带的展宽是通过编码及调制的方法实现的,与所传信息数据

无关;
 

在接收端则采用相同的扩频码进行相关解扩以恢复所传信息数据。如果用W 表示

系统占用带宽,B 表示信息带宽,当W/B=1~2时,通常称为窄带通信;
 

W/B>50时,通常

称为宽带通信;
 

W/B>100时,通常称为扩频通信。

2.
 

扩频通信的主要性能指标

扩频通信系统的主要性能指标包括扩频处理增益和干扰容限。

1)
 

扩频处理增益

一般把扩频信号带宽W 与信息带宽B 之比称为处理增益Gp,工程上常以分贝(dB)表

示,即

Gp=10lg(W/B) (3-83)

  处理增益Gp反映了扩频通信系统信噪比改善的程度,并且处理增益只有在解扩之后

才能获得。在扩频通信系统中,接收机作扩频解调后,只提取伪随机编码相关处理后带宽为

B 的信息,而排除掉宽频带W 中的外部干扰、噪声和其他用户的通信影响。因此,Gp 也可

定义为接收相关处理器输出与输入信噪比的比值,即

Gp=
输出信噪比
输入信噪比 =

So/No

Si/Ni
(3-84)

2)
 

干扰容限

工程上,将扩频通信系统能维持点到点正常工作(满足正常解调要求的最小输出信噪

比)的实际抗干扰能力定义为干扰容限Mj,其定义为(用分贝值表示)

Mj=Gp-[LM+(S/N)out] (3-85)
式中,Gp为扩频处理增益(dB),LM 为系统固有处理损耗(dB),(S/N)out为输出端的信噪

比门限(dB)。式(3-85)表明,干扰容限与处理增益、系统损耗和输出端所需的最小信噪比三

个因素有关。处理增益越大或系统固有处理损耗和解调所需的最小信噪比越小,干扰容限

就越大。所以,应尽可能提高处理增益,降低系统的固有处理损耗和解调所需的最小信噪

比。系统的处理增益主要与信息速率、频率资源、扩频解扩方式等因素有关,而系统的固有

处理损耗和解调所需最小信噪比主要与扩频解扩方式、交织与纠错方式、调制解调性能、自
适应处理、同步性能、时钟精度、器件稳定性、弱信号检测能力、接收机灵敏度等指标有关,这
些都是提高干扰容限和系统基本性能的重要因素。干扰容限 Mj与扩频处理增益Gp 成正

比,扩频处理增益提高后,干扰容限也会提高,甚至信号在一定的噪声淹没下也能正常通信。
通常的扩频设备总是将用户信息(待传输信息)的带宽扩展数十倍、上百倍甚至千倍,以尽可

能地提高处理增益。

3.4.2 扩频技术的分类

扩频调制使信号具有抗干扰能力强且隐蔽性好的性能,最初用于军事通信,后来由于其

高频谱效率带来的高经济效益而被应用到民用通信,移动通信的码分多址就建立在扩频通
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信的基础上,而且还能有效抑制窄带干扰。目前,常用的扩频通信实现方法主要有直接序列

扩频(DSSS)、跳变频率扩频(FHSS)、跳变时间扩频(THSS)及它们的组合等方式,以上方

法中最常用的是直接序列扩频和跳变频率扩频。扩频通信的原理框图如图3-26所示。

图3-26 扩频通信的原理框图

一般的无线扩频通信系统都要进行三次调制,信息调制(将信息变为数字信号)、扩频调

制和射频调制。接收端有相应的信息解调、扩频解调和射频解调。

1.
 

直接序列扩频

直接序列扩频简称直接扩频或直扩,是指发送端直接用具有高码率的扩频码序列在发

端扩展信号的频谱。在接收端,则用相同的扩频码序列进行解扩,把展宽的扩频信号还原成

原始的信息。直接扩频的原理框图如图3-27所示,频谱变换示意图如图3-28所示。

图3-27 直接扩频的原理框图

2.
 

跳变频率扩频

跳变频率扩频简称跳频,其工作原理是收发双方传输信号的载波频率按照预定规律进

行离散变化,通信中使用的载波频率受伪随机码序列控制而随机跳变。从通信技术的实现

方式来说,跳频是一种用码序列进行多频频移键控的通信方式;
 

从时域上来看,跳频信号是

一个多频率的频移键控信号;
 

从频域来看,跳频信号是一个在很宽频带上以不等间隔随机

跳变的信号。因此,跳频通信在某一特定频点上仍为普通调制技术。跳频系统原理图如

图3-29所示。
采用跳频技术是为了确保通信的保密性和抗干扰性,它首先被用于军事通信,后来在

GSM标准中被采纳。跳频功能主要是用来抵抗同信道干扰和改善频率选择性衰落。如果

处于多径环境中慢速移动的移动台采用跳频技术,可以大大改善移动台的通信质量,跳频相

当于频率分集。
跳频技术通过看似随机的载波跳频达到传输数据的目的,而载波跳频只有相应的接收
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图3-28 频谱变换示意图

图3-29 跳频系统原理图

机才知道。跳频会伴随射频一个周期的改变,一个跳频可以看作一列调制序列数据突发,是
具有时变伪随机的载频。在接收端必须以同样的伪码设置本地频率合成器,使其与发送端

的频率做相同的改变,即收发跳频必须同步,才能保证通信的建立。所以实际的跳频系统需

要解决的关键问题是同步和定时。
为了保证通信的可靠性,对跳频器的要求一般如下。

 

(1)
 

要求输出频谱要纯,且输出频率要准、要稳,否则接收和发射两端不易同步,不能可

靠地进行通信。
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(2)
 

跳频图案要多,跳频规律随机性要强,从而可加强通信的保密性能。
(3)

 

要求频率转换速度要快,输出的可用频率数要多。跳频速率越快,通信频率的跳

变越不易被干扰或破译,但频率跳变太快也会使频谱展宽且使得跳频器结构复杂成本

增加。
(4)

 

跳频器输出频率要高。频率越高,可利用的频率范围越宽,跳频通信产生的频率数

越多,保密性越强。
(5)

 

跳频器必须要有很高的可靠性、稳定性及抗震性,满足军事通信和移动通信使用的

要求。
(6)

 

跳频器体积小且轻便,使跳频电台适用于携带式移动通信。
跳频通信系统的收发双方必须同时满足三个条件,即跳频频率相同、跳频序列相同及跳

频时钟相同(允许存在一定误差)。三个条件缺一不可,否则无法实现跳频通信。跳频系统

的频率切换占用的时间越短越好。通常,换频时间约为跳周期的1/8~1/10。比如跳频速

率每秒500跳的系统,跳周期为2ms,其换频时间为0.2ms左右。不同网络有不同的跳频

图案,在组网时,应考虑到不同网络之间的相互干扰,使其频率跳变是正交的,互不重叠。不

同网络信号由于频率跳变的规律不同,不能形成干扰。跳频系统的抗干扰性能即处理增益

与跳频系统的可用频道数N 成正比,N 越大,射频带宽越宽,抗干扰能力越强。但在跳频

系统中会存在频率“击中”的问题(干扰频率与信号频率相同,且干扰功率超过信号电平形成

的干扰称为击中),为降低“击中”概率,可提高可用频道数。通常采用纠错编码技术,用几个

频率传输1比特信息。跳频系统具有抗多径能力,而且在信噪比相对较低的情况下,FH/

FSK系统可以利用多径改善性能,但在一般情况下,若条件相同,直扩系统的抗多径干扰能

力要比跳频系统强。

3.
 

跳变时间扩频

跳变时间扩频简称跳时扩频,是使发射信号在时间轴上跳变。首先把时间轴分成许多

时间片,在一帧内哪个时间片发射信号由扩频码序列进行控制。由于采用了比信息码元窄

很多的时间片发送信号,因此频谱被扩展。简单的跳时扩频抗干扰性不强,很少单独使用。
其可以和其他方式进行组合,形成混合系统。

4.
 

混合方式

将上述几种基本扩频方式组合起来,可构成各种混合方式。如直扩/跳频(DS/FH)、直
扩/跳时(DS/TH)、直扩/跳频/跳时(DS/FH/TH)等。通常采用混合方式在技术和设备上

会复杂一些,实现要较困难。但混合方式的优点是有时可以得到只用一种方式得不到的特

性,其可以同时解决抗干扰、多址组网、定时定位、抗多径衰落及远近效应等问题。
在扩频通信系统中,重要的一个环节就是扩频码的选取。通常,在直扩任意选址的通信

系统当中,对扩频码有如下要求。
 

(1)
 

扩频码的比特率应能够满足扩展带宽的需要。
(2)

 

扩频码的自相关要大,且互相关要小。
(3)

 

扩频码应具有近似噪声的频谱性质,即近似连续谱,且均匀分布。
通常应用中选择的扩频码有 m序列、Gold序列及 Walsh函数等多种伪随机序列。在

移动通信的数字信令格式中,PN码常被用作帧同步编码序列,利用相关峰来启动帧同步脉

冲以实现帧同步。
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3.5 多载波调制

在数据传输速率不太高、多径干扰不是特别严重时,通过使用合适的均衡算法可使系统

正常工作(抗码间干扰)。但是对于宽带数据业务来说,由于数据传输速率较高,时延扩展造

成数据符号间相互重叠,从而产生符号间干扰,这对均衡技术提出了更高的要求,需要引入

非常复杂的均衡算法,实现比较困难。另外,当信号的带宽超过和接近信道的相干带宽时,
信道仍然会造成频率选择性衰落。

多载波调制采用了多个载波信号,把数据流分解为若干子数据流,从而使子数据流具有

低得多的传输比特速率,利用这些数据分别去调制若干子载波。在多载波调制信道中,数据

传输速率相对较低,码元周期加长,只要时延扩展与码元周期相比小于一定的比值,就不会

造成码间干扰。因而多载波调制对于信道的时间弥散性不敏感,可以抵抗频率选择性衰落。

3.5.1 多载波传输系统

多载波传输是将高速率的信息数据流经串/并变换,分割为若干路低速数据流,然后每

路低速数据流采用一个独立的载波调制并叠加在一起构成发送信号。在接收端用同样数量

的载波对发送信号进行相干接收,获得低速率信息数据后,再通过并/串变换得到原来的高

速信号。多载波传输系统基本结构如图3-30所示。

图3-30 多载波传输系统基本结构

在单载波系统中,一次衰落或干扰就可以导致整个传输链路失效,但是在多载波系统

中,某一时刻只会有少部分的子信道会受到深衰落或干扰的影响,因此多载波系统具有较高

的传输能力及抗衰落和干扰能力。在多载波传输技术中,对每路载波频率(子载波)的选取

可以有多种方法,将决定最终已调信号的频谱宽度和形状。
(1)

 

传统频分复用(FDM)。各子载波间的间隔足够大,从而使各路子载波上已调信号

的频谱不相重叠,如图3-31(a)所示。该方案就是传统的频分复用方式,即将整个频带划分

成N 个不重叠的子带,每个子带传输一路子载波信号,在接收端可用滤波器组进行分离。
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这种方法的优点是实现简单、直接;
 

缺点是频谱的利用率低,子信道之间要留有保护频带,
而且多个滤波器的实现也有困难。

图3-31 多载波系统频率设置

(2)
 

3dB频分复用。各子载波间的间隔选取,使得已调信号的频谱部分重叠,复合谱是

平坦的,如图3-31(b)所示。重叠谱的交点在信号功率比峰值功率低3dB处。子载波之间

的正交性通过交错同相或正交子带的数据得到(将数据偏移半个码元周期),可以采用偏置

QAM技术来实现。
(3)

 

正交频分复用(OFDM)。各子载波是互相正交的,且各子载波的频谱有1/2重叠,
如图3-31(c)所示,该调制方式被称为正交频分复用。此时的系统带宽可以比FDMA系统

的带宽节省一半。

FDM和OFDM带宽利用率的比较如图3-32所示。

图3-32 FDM与OFDM带宽利用率比较

传统多载波系统存在以下特点。
 

(1)
 

将频带分为若干个不相交的子频带,简单直接。
 

(2)
 

子带间需要保护频带,频率利用率低。
 

(3)
 

在子载波数较大时,多个滤波器的实现使系统复杂化。
 

(4)
 

需要时域均衡对抗符号间干扰。

3.5.2 OFDM调制

无线电波在移动通信信道传输时具有自由空间的传播损耗、阴影衰落和多径衰落等特

性。在实际的移动通信网络中需要重点解决的问题是,时间选择性衰落和频率选择性衰落。
采用OFDM技术可以很好地解决这两种衰落对无线信道传输造成的不利影响。

1.
 

OFDM 的基本原理
 

在OFDM系统中,将系统带宽B 分为N 个窄带的信道,输入数据被分配在 N 个子信

道上传输。因而,OFDM信号的符号长度Ts是单载波系统的 N 倍。OFDM 信号由 N 个

子载波组成且子载波的间隔为Δf(Δf=1/Ts),要求所有的子载波在Ts内是相互正交的。
在Ts内,第k个子载波可以用gk(t)来表示,k=0,1,…,N-1。
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gk(t)=
e(j·2πk·Δf·t),t∈ [0,Ts]

0, t∉ [0,Ts] (3-86)

  随着数据速率的不断提高,高速数据通信的性能不仅受到噪声的影响,更受到来自无线

信道时延扩展造成的码间干扰。当发送信号的周期小于时延扩展时,将发生严重的码间干

扰,性能下降。为了消除码间干扰,通常要引入保护间隔TG,通常它的选取应大于无线信

道中的最大多径时延,以保证前后码元之间不会发生干扰。这样有可能会发生载波间的干

扰,即子载波的正交性会被破坏。由于存在时延,空闲保护间隔会使第一载波和第二载波之

间的周期个数之差不再是整数倍,接收端解调时会出现干扰,如图3-33所示。

图3-33 空闲保护间隔造成子载波间干扰

为了解决子载波干扰,可将子载波延拓一个保护间隔。在OFDM 中,使用的保护间隔

称作循环前缀(CP)。所谓循环前缀,就是将每个OFDM符号的尾部一段复制到符号之前,
如图3-34所示。相比于纯粹加空闲保护时段,加入CP增加了冗余符号信息,更有利于克服

干扰。加入循环前缀的目的是不破坏子载波间的正交性,只要每个路径的时延小于保护间

隔,积分时间长度内就可以包含整数个的多径子载波波形,可以保证子载波间的正交性。虽

然加入循环前缀要牺牲一部分时间资源,且降低了各个子载波的符号速率和信道容量,但优

点就是可以有效抗击多径效应。

图3-34 子载波间的延拓

经过延拓后的子载波信号为

gk(t)=
e(j·2πk·Δf·t),t∈ [-TG,Ts]

0, t∉ [-TG,Ts] (3-87)
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其对应的子载波的频谱函数为

Gk(f)=T·sin[πT(f-k·Δf)] (3-88)

  加入保护时间后,OFDM的信号码元长度为T=Ts+TG。
假定各子载波上的调制符号可以用sn,k 来表示,其中n 表示OFDM符号区间的编号,

k表示第k个子载波,则第n 个OFDM符号区间内的信号可以表示为

sn(t)=
1
N∑

N-1

k=0
sn,kgk(t-nT) (3-89)

  总的时间连续的OFDM信号可以表示为

s(t)=
1
N∑

∞

n=0
∑
N-1

k=0
sn,kgk(t-nT) (3-90)

  尽管OFDM信号的子载波频谱是相互重叠的,但是在区间Ts内是相互正交的。在实

际运用中,信号的产生和解调都是采用数字信号处理的方法来实现的,此时要对信号进行抽

样形成离散时间信号。由于 OFDM 信号的带宽为B=N·Δf,信号必须以Δt=1/B=
1/(N·Δf)的时间间隔进行采样。若采样后的信号用sn,i 表示,i=0,1,…,N-1,则有

sn,t=
1
N∑

N-1

k=0
sn,kej

·2πik/N (3-91)

  从式(3-91)可以看出,它是一个严格的离散反傅里叶变换(IDFT)的表达式。IDFT可

以采用快速反傅里叶变换(IFFT)来实现。
发送信号s(t)经过信道传输后,到达接收端的信号用r(t)表示,信道噪声用n(t)表示,

其采样后的信号为rn(t)。只要信道的多径时延小于码元的保护间隔TG,子载波之间的正

交性就不会被破坏。各子载波上传输的信号可以利用各载波之间的正交性来恢复。
与发端类似,可以通过离散傅里叶变换(DFT)或快速傅里叶变换(FFT)来实现,即

Rn,t=
1
N∑

N-1

i=0
rn,ie-j·2πik/N (3-92)

  利用IDFT或IFFT实现的OFDM基带系统如图3-35所示。输入已经过调制(符号匹配)
的复信号,经过串/并变换后,输出的并行数据就是要调制到相应子载波上的数据符号,可以看

成一组位于频域上的数据,进行IDFT或IFFT和并/串变换,实现频域到时域的转换,然后插

入保护间隔,再经过数/模变换后形成OFDM调制后的信号x(t)。该信号经过信道后,接收到

的信号r(t)经过模/数变换,去掉保护间隔以恢复子载波之间的正交性,再经过串/并变换和

DFT或FFT后,恢复出OFDM的调制信号,最后经过并/串变换后还原出输入的符号。
在实现OFDM调制时,保护间隔的插入过程如图3-36所示。
由式(3-89),可得OFDM信号的功率谱密度为

S(f)2=
1
N∑

N-1

k=0
Sn,k·T·

π(f-k·Δf)T  
π(f-k·Δf)T

2
(3-93)

它是N 个子载波上信号的功率谱之和。分析OFDM 符号的功率谱密度表达式,可知其带

外功率谱密度衰减比较慢,即带外辐射功率比较大。随着子载波数量 N 的增加,由于每个

子载波功率谱密度主瓣、旁瓣幅度下降的陡度增加,所以OFDM 符号功率谱密度的旁瓣下

降速度会逐渐增加,但是即使在N=256个子载波的情况下,其-40dB带宽仍然会是-3dB
带宽的4倍,如图3-37所示。
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图3-35 OFDM基带系统的实现框图

图3-36 保护间隔的插入过程

图3-37 OFDM信号的功率谱密度

为了让带宽之外的功率谱密度下降得更快,需要对 OFDM 符号进行“加窗”处理。对

OFDM符号“加窗”意味着令符号周期边缘的幅度值逐渐过渡到零。通常采用的窗类型是

升余弦函数。

OFDM技术中各个子载波之间相互正交且相互重叠,可以最大限度地利用频谱资源。
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OFDM是一种多载波并行调制方式,其将符号周期扩大为原来的 N 倍,从而提高了抗多径

衰落的能力。OFDM可以通过IFFT和FFT分别实现OFDM的调制和解调。

OFDM将频域划分为多个子信道,各相邻子信道相互重叠,但不同子信道相互正交,因
此其带宽利用率高;

 

当OFDM子载波的带宽小于信道的“相干带宽”时,可以认为该信道是

“非频率选择性信道”,即所经历的衰落是“平坦衰落”,因此频率选择性衰落小;
 

当 OFDM
符号持续时间小于信道“相干时间”时,信道可以等效为“相干时间”系统,可以降低信道时间

选择性衰落对传输系统的影响,因此时间选择性衰落小。

OFDM技术存在以下优点。
 

(1)
 

无须做时域均衡,通过加循环前缀对抗符号间干扰。
 

(2)
 

各子载波正交,子信道频谱相互重叠,频谱利用率高。
 

(3)
 

OFDM调制和解调可以通过IDFT和DFT实现,通过FFT可大大减小复杂度。
 

(4)
 

支持非对称业务,通过使用不同数量的子信道实现上下行的非对称传输。
 

(5)
 

动态子信道分配及比特分配,充分利用信噪比高的子信道提高性能。
 

(6)
 

易于与多种接入方式结合,如 MC-CDMA,OFDM-TDMA等。
 

(7)
 

对窄带干扰不敏感。

OFDM技术存在以下缺点。
 

(1)
 

易受频偏影响。OFDM系统对正交性要求严格,频偏使得正交性遭到破坏。
 

(2)
 

存在较高的峰值平均功率比。多个子信道相位叠加,相位一致时瞬时功率大,对器

件要求高。

2.
 

OFDM 信号的特征与性能
 

1)
 

OFDM 信号峰值功率与平均功率比

与单载波系统相比,由于OFDM符号是由多个独立的经过调制的子载波信号相加而成

的,因此合成信号就有可能产生比较大的峰值功率,由此会带来较大的峰值平均功率比,简
称峰均比(PAR)。峰均比可以被定义为

PAR=10lg
max sn,i

2  
E sn,i

2  
(3-94)

  由于一般的功率放大器都不是线性的,而且其动态范围也是有限的,所以当OFDM 系

统内这种变化范围较大的信号通过非线性部件(例如进入放大器的非线性区域)时,信号会

产生非线性失真,从而产生谐波,造成较明显的频谱扩展干扰及带内信号畸变,导致整个系

统性能的下降,而且同时还会增加A/D和D/A转换器的复杂度并且降低它们的准确性。
因此,PAR较大是OFDM系统面临的一个重要问题,必须要考虑如何减小大峰值功率

信号的出现概率,从而避免非线性失真的出现。克服这一问题最传统的方法是采用大动态

范围的线性放大器,或者对非线性放大器的工作点进行补偿,但是这样带来的缺点是功率放

大器的效率会大大降低,绝大部分能量都将转化为热能被浪费掉。
常用的减小PAR的方法大致可以分为三类。
(1)

 

信号预畸变技术,即在信号经过放大之前,首先要对功率值大于门限值的信号进行

非线性畸变,包括限幅、峰值加窗或峰值消除等操作。这些信号畸变技术的好处在于直观、
简单,但信号畸变对系统性能造成的损害是不可避免的。

(2)
 

编码方法,即避免使用那些会生成大峰值功率信号的编码图样,例如采用循环编码
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方法。这种方法的缺陷在于,可供使用的编码图样数量非常少,特别是当子载波数量 N 较

大时,编码效率会非常低,从而导致这一矛盾更加突出。
(3)

 

利用不同的加扰序列对OFDM符号进行加权处理,从而选择PAR较小的OFDM
符号来传输。

2)
 

OFDM 系统中的同步问题

在单载波系统中,载波频率的偏移只会对接收信号造成一定的幅度衰减和相位旋转。
而对于多载波系统来说,载波频率的偏移会破坏子载波间的正交性,从而导致子信道之间产

生干扰。
由于OFDM系统内存在多个正交子载波,其输出信号是多个子信道信号的叠加,因而

子信道的相互覆盖对它们之间的正交性提出了严格的要求。无线信道时变性的一种具体体

现就是多普勒频移,多普勒频移与载波频率及移动台的移动速度都成正比。因此,对于要求

子载波保持严格同步的OFDM系统来说,载波的频率偏移所带来的影响会更加严重,而且

如果不采取措施对这种ICI加以克服,会对系统性能带来非常严重的“地板效应”,即在信噪

比达到一定值以后,无论怎样增加信号的发射功率,都不能显著改善系统的误码性能。除要

求严格的载波同步外,OFDM系统中还要求样值同步(发送端和接收端的抽样频率一致)和
符号同步(IFFT和FFT的起止时刻一致)。载波同步的目的是实现接收信号的相干解调;

 

样值同步目的是使接收端的取样时刻与发送端完全一致;
 

符号同步目的是区分每个OFDM
符号块的边界,因为每个 OFDM 符号块包含 N 个样值。OFDM 系统内的同步示意图如

图3-38所示。

图3-38 OFDM系统内的同步示意图

OFDM系统的载波同步是利用导频实现的载波同步。载波同步分为跟踪模式和捕获

模式两个过程。跟踪模式只需要处理很小的载波抖动来实现;
 

捕获模式是指频率偏差较

大,可能是载波间隔的若干倍的情况。OFDM 系统接收机通过两个阶段的同步,可以提供

良好的捕获性能和精确的跟踪性能。第一阶段是尽快地进行粗略的频率估计,解决载波的

捕获问题;
 

第二阶段是能够锁定并且执行跟踪任务。

OFDM系统采用最大似然方法联合实现符号定时同步和载波同步。通常多载波系统

都采用插入保护间隔的方法来消除符号间干扰,最大似然方法正是利用保护间隔所携带的

信息完成符号定时同步和载波频率同步,克服了需要插入导频符号实现载波同步,浪费资源

的缺点。
加入循环前缀后的OFDM系统可等效为N 个独立的并行子信道。如果不考虑信道噪

声,N 个子信道上的接收信号等于各自子信道上的发送信号与信道频谱特性的乘积。如果

通过估计方法预先获知信道的频谱特性,将各子信道上的接收信号与信道的频谱特性相除,
即可实现接收信号的正确解调。常见的信道估计方法有基于导频信道的估计方法和基于导
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频符号(参考信号)的估计方法两种。多载波系统具有时频二维结构,因此实际系统中通常

采用导频符号的辅助信道估计,使其更具有灵活性。

3)
 

OFDM 基本参数的选择
 

OFDM系统的基本参数包含带宽、比特率及保护间隔。这些参数的选择需要在多项需

求中折中考虑。通常保护间隔的时间长度应该为应用移动环境信道的时延扩展均方根值的

2~4倍。为了最大限度地减少由于插入保护比特所带来的信噪比的损失,希望OFDM 符

号周期长度要远远大于保护间隔长度。但是符号周期长度又不可能任意大,否则OFDM系

统中要包括更多的子载波数,从而导致子载波间隔相应减少,系统的实现复杂度增加,而且

还加大了系统的峰值平均功率比,同时使系统对频率偏差更加敏感。
因此,在实际应用中,一般选择符号周期长度是保护间隔长度的5倍左右,这样由插入

保护比特所造成的信噪比损耗只有1dB左右。在确定了符号周期和保护间隔之后,子载波

的数量可以直接利用3dB带宽除以子载波间隔(去掉保护间隔之后的符号周期的倒数)得
到,或者可以利用所要求的比特速率除以每个子信道的比特速率来确定子载波的数量。每

个信道中所传输的比特速率可以由调制类型、编码速率和符号速率来确定。
下面通过一个实例来说明如何确定OFDM系统的参数,要求设计系统满足条件:

 

信息

的比特率为25Mb/s,系统的时延扩展为200ns,系统的带宽小于18MHz。
可以分析,200ns的时延扩展就意味着保护间隔的有效取值可以为800ns。如果选择

OFDM符号周期长度为保护间隔的6倍,即6×800ns=4.8μs,此时由保护间隔所造成的信

噪比损耗小于1dB,则子载波间隔取4.8-0.8=4μs的倒数,即250kHz。
为了判断所需要的子载波个数,需要观察所要求的比特速率与 OFDM 符号速率的比

值,即每个OFDM符号需要传送(25Mb/s)/[1/(4.8μs)]=120bit。为了满足这一要求,可
以通过选择不同的调制方式和编码方式来完成。作如下两种选择:

 

①利用16QAM和码率

为1/2的编码方法,每个子载波携带2bit的有用信息,因此需要60个子载波来满足每个符

号120bit的传输速率;
 

②利用QPSK和码率为3/4的编码方法,这样每个子载波可以携带

1.5bit的有用信息,因此需要80个子载波来传输。然而80个子载波就意味着带宽为80×
250kHz=20MHz,大于所给定的带宽要求,因此为了满足带宽的要求,子载波数量不能大于

72。综合比较可知,第一种采用16QAM和60个子载波的方法可以满足上述要求,而且还

可以在4个子载波上补零,然后利用64点的IFFT/FFT来实现调制和解调。

3.6 MIMO技术

3.6.1 概述

  随着移动通信技术的发展及人们对传输速率更高的要求,移动通信系统在覆盖、系统容

量、业务动态性等方面的矛盾不断突显,这就需要采用更先进的技术来实现更高的数据传输

速率。然而无线频谱资源是有限的,要支持更高速率就要开发具有更高频谱利用率的无线

通信技术。研究表明,多输入多输出(MIMO)技术能够在不增加带宽的情况下成倍地提高

通信系统的容量、数据速率和频谱利用率。MIMO技术在室内传播环境下的频谱效率可达

20~40bit/(s·Hz),远高于传统蜂窝无线通信技术的1~5bit/(s·Hz)。
移动通信系统中的 MIMO技术指的是利用多发射多接收天线进行无线传输的技术,本
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质上是将空间域和时间域结合起来进行空时信号处理的技术,其原理图如图3-39所示。

图3-39 MIMO多天线技术数学模型

图3-39中所示的系统为Nt×NrMIMO系统。其中,Nt为发射天线数,Nr为接收天

线数,hji 为第i个发射天线到第j个接收天线之间信道衰落复瑞利系数,xi(n)为发射端经

空时编码后的第i个天线信息流,yj(n)为第j 个接收天线信息流,s(n)为输入信息流,

s쫴(n)为输出信息流。在发射端,二进制数据流s(n)输入发射处理模块中。之后对输入信息

符号进行编码、星座调制,有时还要进行一定的加权,然后送到各发射天线上,经过上变频、
滤波和放大后发射出去。在接收端,接收机将多个接收天线收到的信号进行解调、匹配滤

波、检测和译码,以恢复原始数据s쫴(n)。MIMO系统的核心思想是空时信号处理,即在原

来时间维的基础上,通过使用多个天线来增加空间维,从而实现多维信号处理,获得空间复

用增益或空间分集增益。

3.6.2 分类

1.
 

根据信号处理方式

  根据信号处理方式的不同,MIMO技术可以分为空间分集、空间复用及波束赋形三类。

1)
 

空间分集

空间分集是利用较大间距的天线阵元之间或成形波束之间的不相关性(天线间距在

10λ以上),将同一个数据流的不同版本分别进行编码调制,然后在不同的天线发送;
 

接收

机将不同接收天线上收到的同一数据流的不同版本进行合并,恢复出原始数据流。这样可

以避免单个信道衰落对整个链路的影响,目的是提高链路的质量。对于一个输入符号序列,
空时编码选择星座点在所有的天线上同时发射,因此可同时获得最大的编码和分集增益。

采用多个收发天线的空间分集可以很好地对抗传输信道的衰落。空间分集分为发射分

集、接收分集和接收发射分集三种。
(1)

 

发射分集是在发射端使用多个发射天线发射信息,通过对不同天线发射的信号进

行编码达到空间分集的目的,接收端可以获得比单天线高的信噪比。发射分集包含空时发

射分集(STTD)、空频发射分集(SFBC)和循环延迟分集(CDD)几种。

①
 

STTD。通过对不同的天线发射的信号进行空时编码达到时间和空间分集的目的;
 

在发射端对数据流进行联合编码以减小由于信道衰落和噪声导致的符号错误概率;
 

空时编

码通过在发射端的联合编码增加信号的冗余度,从而使得信号在接收端获得时间和空间分

集增益。可以利用额外的分集增益提高通信链路的可靠性,也可在同样可靠性下利用高阶

调制提高数据率和频谱利用率。空时编码是发射分集实现的关键技术,空时发射分集原理
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如图3-40所示。

图3-40 空时发射分集原理

②
 

SFBC。SFBC与STTD类似,不同的是SFBC是对发送的符号进行频域和空域编

码;
 

将同一组数据承载在不同的子载波上面,从而获得频率分集增益。SFBC发射分集方式

通常要求发射天线尽可能独立,以最大限度获取分集增益,如LTE中两天线空频发射分集

原理如图3-41所示。

图3-41 LTE中两天线空频发射分集原理

③
  

CDD。CDD发射分集是一种常见的时间分集方式,发射端为接收端人为制造多径。

LTE中采用的延时发射分集并非简单的线性延时,而是利用CP特性采用的循环延时操作。
根据DFT变换特性,信号在时域的周期循环移位(延时)相当于频域的线性相位偏移,因此

LTE
 

的CDD分集是在频域上进行操作的,CDD发射分集原理如图3-42所示。

LTE协议支持一种与下行空间复用联合作用的大延时CDD模式。大延时CDD将循

环延时的概念从天线端口搬到了单用户多输入多输出(SU-MIMO)空间复用的层上,并且

延时明显增大。两天线延时达到了半个符号积分周期(1024Ts,Ts 为LTE中基本时间单

位)。CDD发射分集方式通常要求发射天线尽可能独立,以最大限度获取分集增益。
(2)

 

接收分集。接收分集指多个天线接收来自多个信道的承载同一信息的多个独立的

信号副本。由于信号不可能同时处于深衰落情况中,因此在任一给定的时刻至少可以保证

有一个强度足够大的信号副本提供给接收机使用,从而提高接收信号的信噪比。

2)
 

空间复用

空间复用技术将高速信源数据流按照发射天线数目串并变换为若干子数据流,独立地

进行编码、调制,再分别从各个发射天线上发送出去。接收机将不同天线上的接收信号进行
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图3-42 CDD发射分集原理

分离,然后解调和译码,将几个数据流合并恢复出原始数据流。常用的空间复用技术基于分

层空时编码(BLAST)系统。

3)
 

波束赋形

波束赋形是利用较小间距的天线阵元之间的相关性(天线间距为0.5~0.6λ),通过阵

元发射的波之间形成干涉,集中能量于某个(或某些)特定方向上形成波束,从而实现更大的

覆盖和干扰抑制效果。发送端上通过自适应算法确定天线权重产生发射信号(窄波束);
 

接

收端上不同天线阵元的信号通过自适应算法来合并(空间分集)。在移动通信当中,最早期

的波束赋形应用是在3G技术TD-SCDMA系统中。MIMO中的波束赋形方式与智能天线

系统中的波束赋形类似。
与常规智能天线不同的是,原来的下行波束赋形只针对一个天线,现在需要针对多个天

线。下行波束成形使得信号在用户方向上得到加强,上行波束成形使得用户具有更强的抗

干扰能力和抗噪能力。因此,和发射分集类似,可以利用额外的波束赋形增益提高通信链路

的可靠性,也可在同样可靠性下利用高阶调制提高数据率和频谱利用率。波束赋形原理如

图3-43所示。

图3-43 波束赋形原理

波束赋形的目的是增大覆盖范围(相当于定向天线)、增大容量(实现空分多址)、改善链

路质量(减少干扰)、减小时延色散(抑制时延分量)及提高用户定位估计性能。
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MIMO系统通过有效的设计可以获得复用增益、分集增益/编码增益、天线增益,从而

提高系统的频谱利用率和信噪比。空间复用技术与分集技术的综合优化,能够在复用增益

与分集增益/编码增益之间达到最优折中;
 

分集技术与预编码技术的联合优化,能够在天线

增益与分集增益/编码增益之间达到最优折中。
要实现空间分集和空间复用需要2T2R(两发两收)的天线,而要实现波束赋形,需要

8T8R的天线(最低标准,16T16R及以下的天线只支持2D
 

MIMO,32T32R及以上的天线

才支持3D
 

MIMO。
使用 MIMO技术的空间分集与空间复用进行比较,会发现:

 

①传输分集是在多条独立

路径上传输相同的数据,接收端通过分集合并技术来抵抗信道衰落,降低误码率,可以提高

系统的可靠性,但不能提高数据速率;
 

②空间复用是在多条独立路径上传输不同数据,接收

端要进行多用户检测与分离。充分利用系统资源,提高系统容量,可提高系统的有效性和数

据速率。
通常情况下,发射分集比接收分集实现起来要困难得多。一是发送端需要在多个天线

上发送相同的信号,而在接收端为了实现分集需要将由于多径混合在一起的信号进行分离;
 

二是在接收端可以通过估计算法得到信道的状态信息,而发送端一般无法知道信道的状态

信息。这两者都会增加系统实现的难度。

2.
 

根据基站和手机的天线数目

根据基站和手机天线数的不同,MIMO技术可分为单输入单输出(SISO)、单输入多输

出(SIMO)、多输入单输出(MISO)和多输入多输出(MIMO)四种类型,四种天线系统的模

型图如图3-44所示。

图3-44 四种天线系统的模型图

1)
 

SISO
 

SISO信道即传统无线信道,其信道冲激响应可以表示为

h(t,τ)=∑
N

i=1
αi(t,τ)e

jψi(t,τ)δ[τ-τi(t)] (3-95)

其中,ψi(t,τ)代表多径信道中的总相移,αi(t,τ)为信号幅度,τi(t)为第i条路径的时延。
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2)
 

SIMO
SIMO信道可以看作采用 NR 副接收天线的SISO标量信道组合而成的向量信道,可

以表示为

h(t,τ)=[h1(t,τ)h2(t,τ)…hNR
(t,τ)]T (3-96)

其中,hi(t,τ)为第i个SISO子信道的冲激响应,T为矩阵转置运算。SIMO信道的向量信

道冲激响应可以从式(3-95)拓展而得,即

h(t,τ)=∑
N-1

i=0
a(θi,ϕi)αie

j(2πfiti)δ[τ-τi] (3-97)

其中,αi、τi 与(θi,ϕi)分别是第i个多径分量的路径增益、路径延迟与达波方向,fi 是由运

动引起的多普频移,fi 是附加相移,a(θi,ϕi)是阵列操纵矢量。a(θ,ϕ)是阵列结构与达波

角的函数,可以表示为

a(θ,ϕ)=[1a1(θ,ϕ)…aN-1(θ,ϕ)]
T (3-98)

其中,T为转置运算,其第m 个分量为

am(θ,ϕ)=e
j
2π
λ(xmsinθcosϕ+ymsinθsinϕ+τmcosϕ) (3-99)

3)
 

MISO
采用NT 副发射天线的 MISO信道,可视为由 NT 个SISO标量信道组合而成的向量

信道,可表示为

h(t,τ)=[h1(t,τ)h2(t,τ)…hNT
(t,τ)]T (3-100)

其中,hm(t,τ)为第m 个SISO子信道的冲激响应。MISO信道的向量信道冲激响应可从

式(3-97)拓展而来,只是其中的(θi,ϕi)不是达波方向,而是去波方向。

4)
 

MIMO
采用NT 副发射天线与NR 副接收天线的 MIMO信道,可视为由 NT×NR 个SISO

标量信道组合而成的矩阵信道,可以被认为是平坦的,即不考虑频率选择性衰落。平坦衰落

的 MIMO信道可以用一个n×n 的复数矩阵H 描述,其信道矩阵可写表示为

H(t,τ)=

h11(t,τ) h12(t,τ) … h1nT
(t,τ)

h21(t,τ) h22(t,τ) … h2nT
(t,τ)

︙ ︙ ⋱ ︙

hnR1
(t,τ) hnR2

(t,τ) … hnRnT
(t,τ)

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(3-101)

3.
 

根据接收端反馈状态信息

根据接收端是否反馈状态信息,MIMO可以分为闭环和开环两种类型。

MIMO系统的发射方案主要分为两种类型,即最大化传输速率的空间复用方案和最大

化分集增益的空时编码方案。以上两种方案的发射端都不需要信道信息(CSI),称之为开

环
 

MIMO系统。而在信道变化较慢的场合(如大城市的室内环境或游牧式的接入服务),闭
环 MIMO系统能够进一步提升系统性能。闭环 MIMO系统的接收端将信道信息反馈给发

射端,然后对传输数据进行预编码、波束赋形或者天线选择等操作。闭环 MIMO的反馈方

式又可以分为全反馈和部分反馈等。全反馈是将全部信道信息反馈给发射端,由于反馈链

路要占用系统开销,在实际系统中一般都采用部分反馈技术,如反馈信道的统计特征值、奇
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异值分解值(SVD)、基于码本的码字序号等,进行性能和复杂度折中实现。

3.6.3 空时编码

空时编码综合考虑了分集、编码和调制,它的最大特点是将编码技术和天线阵技术结合

在一起,实现了空分多址,提高了系统的抗衰落性能,且能通过发射分集和接收分集提供高

速率、高质量的数据传输。与不使用空时编码的编码系统相比,空时编码可以在不牺牲带宽

的情况下获得较高的编码增益,进而提高了抗干扰和抗噪声的能力,特别是在无线通信系统

的下行(基站到移动端)传输中,空时编码将移动端的设计负担转移到了基站,减轻了移动端

的负担。空时编码分类如图3-45所示。

图3-45 空时编码分类

MIMO无线信道中的两个主流技术是空间分集技术和空间复用技术。空间分集中的

发射和接收的分集目的是消除多径,改善链路质量,主要使用空时块编码(空时分组编码)和
空时网格编码;

 

空间复用技术会使频谱效率大幅度提升,主要使用分层空时编码来实现。

1.
 

空时网格编码

空时网格编码(STTC)是将发射和接收分集与网格编码调制(TCM)相结合的联合编码

方式。获得的编码方案在不牺牲系统带宽的情况下获得满分集增益和高编码增益,进而提

高传输质量。空时网格编码的译码采用最大似然译码器,通常采用Viterbi译码器进行最大

似然译码。
空时网格编码发射端原理框图如图3-46所示。它是在延时分集的基础上结合TCM

技术实现的。STTC编码综合考虑了编码增益和分集增益的影响,充分利用多发射天线的

空间分集和信道编码及交织的时间分集,提高了频带利用率。网格编码器采用多进制调制

方式,可以提高系统的传输速率。要达到相同的误码率性能,多进制方式所需的信噪比要比

二进制高。所以,只有在信道衰落比较小时,才可以考虑使用更高频谱效率的调制方式来提

高平均数据速率。空时网格编码可以获得与最大比合并接收相同的分集增益。除分集增益

外,良好的空时网格编码还可以获得大量的编码增益。采用STTC虽能同时得到编码增益

和分集增益并提供比现有系统高3~4倍的频谱效率,但是其译码复杂度随着状态数的增加

呈指数增长,在实际系统中很少单独使用。

8PSK八种状态时延分集用作空时网格编码示意图如图3-47所示。
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图3-46 空时网格编码发射端原理图

图3-47 8PSK八状态时延分集用作空时网格编码示意图

图3-47中,左下角最左边的数字为星座编号,对应为8PSK信号的八个状态;
 

格形图表

示这些状态之间的转移。在右下角部分所示矩阵中,每行的元素S1S2 编号的含义是:
 

从

第一根天线发射出去的字符为S1,从第二根天线发射的字符为S2。由于是八进制调制,空时

编码器的输入比特串中每三个比特被分成一组,每组映射为八个星座点中的一点,例如000表

示星座图中的点0,而111表示点7等。即使是同一进制PSK码,也可以具有不同的状态数。
2.

 

空时块编码(STBC)
空时块编码(STBC)也叫空时分组码,是利用正交设计原理分配各发射天线上的发射

信号格式,实际上是一种空间域和时间域联合的正交分组编码方式。空时分组码可以使接

收机解码后获得最大的分集增益,且保证译码运算仅是简单的线性合并,使译码复杂度大大

降低。但是,这是以牺牲编码增益和部分频带利用率为代价得到的。
Alamouti是一种在接收端需要进行简单信号处理的两天线发射分集方案,是空时分组

编码的基础。假定采用M 进制调制方案,首先调制一组m(m=log2M)个信息比特。然后

编码器在每次编码操作中取两个调制符号x1 和x2 为一个分组,并根据编码矩阵[x1x2]→

x1 -x*
2

x2 x*
1

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 ,将它们映射到发射天线上。Alamouti空时编码器原理如图3-48所示。
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图3-48 Alamouti空时编码器原理

在两个连续的发射周期里,编码器的输出从两根发射天线发射出去。在第一个发射周期

中,天线1发射信号x1,天线2发射信号x2。在第二个发射周期中,天线1发射信号-x*
2 ,天

线2发射信号x*
1 ,其中x*是x 的复共轭。这种方式既在空间域编码又在时间域编码。两

个发射序列的内积为0,所以二者是正交的。编码矩阵具有如下特性:

X·XH=
x1

2+ x2
2 0

0 x1
2+ x2

2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁

=(x1
2+ x2

2)I2

(3-102)

式中,I2 是一个2×2的单位矩阵。
当接收端只有一根接收天线时,在t时刻,从两个发射天线到接收天线的信道衰落系数

分别用h1(t)和h2(t)表示。假定衰落系数在两个连续符号发射周期之间保持不变,即在发

送信号(x1,x2)和信号(-x*
2 ,x

*
1 )时,h1(t)和

 

h2(t)保持不变。t时刻和(t+tc)时刻接收

信号分别为y1 和y2,tc为时延,则两个连续周期内的接收信号可以表示为

y1=h1×x1+h2×x2+n1

y2=h1×(-x*
2 )+h2×(x*

1 )+n2 (3-103)

其中,n1 和n2 分别表示在时刻t和(t+tc)时刻的噪声,其均值为0,功率谱密度为N0/2。
假设译码器已知信道状态信息(CSI),调制星座图中的所有信号都是等概率的,调制信

号x1 和x2 的译码输出分别为x쫴1 和x쫴2。利用最大似然译码时,在星座图中搜索所有可能

的x쫴1 和x쫴2 的值,使得欧几里得距离和最小。由于编码矩阵的正交特性,求解二维最大似

然译码化简为求解两个一维最大似然译码,只需要简单的线性处理,大大降低了译码的复

杂度。
对于天线数目较多或者发射天线数目少于接收天线数目的情况,可以考虑使用分组的

方法来减少空时编码的规模,避免使用大天线数目的空时码。对于发射天线数很大的情况,
可以考虑将发射天线分成若干组。而对于其中的每一分组,则可以采用较小维数的空时码,
如采用最简单且性能效果优良的Alamouti机制。

假设用Nt表示发射天线的数目,P 表示一个编码符号块的时间周期数目。同时,假设

信号星座图由2m 个点组成。其中,km 个数据流比特经过星座调制模块变为k 个调制信号

x1,x2,…,xk,并且每m 个比特选择一个星座符号。因此,k 个调制信号经过空时编码调

制产生Nt个并行信号序列,长度为p 的发射矩阵X,其大小为Nt×P。这些序列在Nt根

发射天线P 个时间周期内同时发射出去,其传输矩阵为
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X=

c11 … ci
1 … cNt

1

c12 … ci
2 … cNt

2

︙ ⋱ ︙ ⋱ …

c1P … ci
P … cNt

P

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

∈CP×Nt (3-104)

  Ci
p(i=1,2,…,Nt;

 

p=1,2,…,P)是k个调制信号x1,x2,…,xk 和它们共轭的线性

组合,X 的第i行表示在P 个传输周期内从第i根发射天线连续发射的符号,而X 的每行

符号实际上是由同一根发送天线在不同时刻发送的。X 的每列符号实际上是在同一时刻

不同天线发送的。
传输矩阵X 是基于正交设计构造的,因此满足

X·XH=c(x1
2+ x2

2+…+ xk
2)INt

(3-105)

式中,INt
为Nt×Nt单位矩阵,XH 为矩阵X 的转置共轭。

例如,对于8发4收的情况,通过分组可以使用2组4天线的空时编码或者4组2天线

的空时编码来实现,如图3-49所示。

图3-49 8发4收系统中4组2天线空时编码

3.
 

分层空时编码

美国Bell实验室于1996年提出分层空时编码(LSTC),并于1998年提出分层空时编

码技术的框架,在此基础上开发出BLAST系统。这种系统的结构简单,易于实现。
分层空时编码技术的基本思想是把高速数据业务分接为若干低速数据业务,通过普通

的并行信道编码器编码后,对其进行并行的分层编码。编码信号经调制后用多个天线发射,
实现发送分集。分层空时编码的最大优点是其频带利用率随着发射天线数的增加而线性增

加,但其抗衰落性能不是很好。分层空时编码适用于发射天线和接收天线数较多的情况。
分层空时编码是基于空间分集而非发射分集的一种技术。

分层空时编码分以下两步完成。
 

(1)
 

将输入信号经过信号分离器分成m 个长度相同的数据流,分别输入m 个编码器独

立地进行信道编码。这些信道编码器可以是二进制的卷积编码器,也可以不经过任何信道

编码而直接输出。再对其进行并行的分层编码,其输出信号再经过调制后,使用相同的载波

由天线同步发射出去。设第j个子编码器在第i时刻的输出符号为Cij,其中j=1,2,…,m。
(2)

 

m 个已编码的比特流通过向量编码器映射到对应的发射天线上。从本质上说,m
个向量编码器对已编码比特流的空间映射过程,实际上就是一种空间交织的过程。分层空
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时编码对信道编码器输出序列的处理实际上实现了一种映射关系。根据映射方式的不同,
从并行信道编码器送出的信号有对角分层空时码(DBLAST)、垂直分层空时码(VBLAST)
和水平分层空时码(HBLAST)三种模式。分层空时编码基本系统框图如图3-50所示。

图3-50 分层空时编码基本系统框图

图3-50中的输入信息比特经串并后信道编码器输出如图3-51所示。

图3-51 信道编码器输出

1)
 

DBLAST
传统信道编码加交织本质上是时间编码,对角分层空时编码器接收并行信道编码器的

输出,按对角线进行空间编码,其原理如图3-52所示。从图3-52中可以看出,为处理规范,
右下方排m(m-1)/2个0码元后,第一个信道编码器输出的开始m 个码元排在第一条对

角线,第二个信道编码器输出的开始m 个码元排在第二条对角线,一般第i个信道编码器

输出的第j批m 个码元排在第[i+(j-1)×m]条对角线。编码后的空时码元矩阵中的每

列,经m 个发送天线同时发送。它的每层在时间与空间上均呈对角线形状,称为DBLAST。

图3-52 DBLAST编码原理

2)
 

VBLAST
垂直分层空时编码器接收并行信道编码器的输出,按垂直方向进行空间编码,其原理如

图3-53所示。从图3-53中可以看出,第一个信道编码器输出的前m 个码元排在第一列,第
二个信道编码器输出的前m 个码元排第二列,一般第i个信道编码器输出的第j批m 个码

元排在第[i+(j-1)×m]列。编码后的空时码元矩阵中的第一列,经m 个发送天线同时
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发送。即采用一种直接的天线与层的对应关系,编码后的第k个子流直接送到第k根天线,
不进行数据流与天线之间对应关系的周期改变。它的数据流在时间与空间上为连续的垂直

列向量,称为VBLAST。

图3-53 VBLAST编码原理

3)
 

HBLAST
水平分层空时编码器接收从并行信道编码器的输出,按水平方向进行空间编码,即每个

信道编码器编码后的码元直接通过对应的天线(信道编码器与天线是一一对应的)发送出

去,其原理如图3-54所示。

图3-54 HBLAST编码原理

以上3种编码方案中,DBLAST编码具有较好的层次结构及空时特性,但具有N(N-
1)/2比特的传输冗余,频谱利用率不高。VBLAST编码和 HBLAST编码的层次结构及空

时特性相对较差,但没有传输冗余。VBLAST编码的层次结构及空时特性比 HBLAST编

码要好,HBLAST码字小且不存在子数据流之间的编码,只有子数据流内的编码,空时特性

最差。因而,在实际应用中VBLAST更为广泛。
分层空时码的译码一般可采用类似基于迫零和最小均方误差准则的检测算法。分层空

时码以部分分集增益为代价换取了高的频带利用率。
事实上,空间复用系统追求传输速率的极大化,因此较适合高信噪比的情况,而不利于

具有一定差错率要求的情况。对于后者,可将空间分集和空间复用两种方案结合起来,取其

折中。

3.6.4 MIMO系统容量

假设信道容量分析模型的信道衰落类型是非频率选择性衰落的,信道系数具有零均值

及单位方差的复高斯随机变量。系统的发射端配有Nt根天线,接收端配有 Nr根天线,总
的发射功率为PT。发射端未知信道的瞬时状态信息,因此只考虑将所有的功率平分给所

有的天线,所以每根发射天线的功率为P/Nt,且每根接收天线上的噪声功率为σ2。因此,
每根接受天线上的信噪比(SNR)ρ为

ρ=
P
σ2

(3-106)

这样就可以用Nr*Nt的复数矩阵表示信道矩阵H,H 的第ji个元素hji 表示第i根发射

天线到第j根接收天线的信道衰落系数。
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下面具体分析SISO、MISO、SIMO和 MIMO四种情况下的信道容量。

1.
 

SISO
根据香农定理,对于时变信道,SISO系统的容量可以表示为

 

C=log2(1+ρh 2)
 

b/s
 

(3-107)
其中,h 为从发射天线到接收天线之间的复瑞利衰落系数,ρ表示接收天线的平均信噪比。

2.
 

MISO
如果采用发射分集技术且等功率发送,在发射分集没有信道状态信息(CSI)的情况下,

对于一个 MISO系统来说,系统容量可以表示为

C=log21+ ρ
Nt

HHH  
 

b/s (3-108)

其中,H=[h11,h21,…,hNt1
]T 为Nt×1的矩阵,HH 为矩阵H 的复共轭转置矩阵,H1i 是

第i个发射天线到接收天线的复瑞利衰落系数,Nt是发射天线的数目。

3.
 

SIMO
SIMO系统采用接收分集最大比合并,其容量可以表示为

C=log2(1+ρ·HHH)
 

b/s (3-109)

其中,H=[h11,h12,…,h1Nr]
T 为Nr×1的矩阵,h1j 是从发射天线到第j个接收天线的复

瑞利衰落系数,Nr是接收天线的数目,系统的容量随着天线数目的对数增加而增加。
若系统的接收端采用选择式合并,信道容量为

C=max(j)log2(1+ρh1j
2)=log2(1+ρ·max(j)· h1j

2)
 

b/s (3-110)

4.
 

MIMO
在多天线发送时,每个天线的能量是单天线时单个天线能量的 N 分之一,需要确保总

能量不变;
 

在多天线接收时,每个天线的能量是单天线时单个天线能量的 N 分之一,需要

确保总能量不变。
假设在发射端,发射信号是零均值独立同分布的高斯变量,由于发射信号的带宽足够

窄,因此认为它的频率响应是平坦的,即信道是无记忆的。在接收端,噪声信号是统计独立

的复零均值高斯变量,而且与发射信号独立,不同时刻的噪声信号间也相互独立,每个接收

天线接收的噪声信号功率相同。假设每根天线的接收功率等于总的发射功率。
若考虑同时采用发射分集和接收分集的情况,对于具有 Nt个发射天线和 Nr个接收

天线的 MIMO系统,其容量公式为

C=log2 detINr+
ρ
Nr

HHH  􀭠
􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁

 

b/s/Hz (3-111)

其中,det(A)表示对矩阵A 求行列式,INr
是Nr×Nr单位矩阵。

H =

h11 h12 … h1Nt
h21 h22 … h2Nt
︙ ︙ ⋱ ︙

hNr1 hNr2
… hNrNt

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

  H 是Nr×Nt的信道响应矩阵,hji 是从第i个发射天线到第j个接收天线的复瑞利衰

落系数。



137  

系统容量是表征通信系统的最重要标志之一,表示通信系统最大传输率。对于发射天

线数为Nt,接收天线数为Nr的MIMO系统,假定信道为独立的瑞利衰落信道,并设Nt很

大,则信道容量C 近似为

C=min(Nt,Nr)·B·log2(ρ/2) (3-112)
其中,B 为信号带宽,ρ为接收端平均信噪比,min(Nt,Nr)为Nt,Nr的较小者。式(3-112)
表明,当功率和带宽固定时,MIMO系统的最大容量或容量上限随最小天线数的增加而线

性增加。而在同样条件下,在接收端或发射端采用多天线或天线阵列的普通智能天线系统,
其容量仅随天线数的对数增加而增加。

根据多天线系统的信道容量表达式有下面的结论。
 

(1)
 

当信噪比很大,系统处于未饱和状态时,系统的信道容量与发射天线数NT 呈线性

增长关系;
 

当发射天线数固定时,系统的信道容量仅随接收天线数NR 的增加呈对数增加。
(2)

 

当系统处于过饱和状态时,即当NT 一直增加到NT>NR 时,会出现一个临界点,
当NT 超过这个临界点以后,信道容量随NT 的增加将会变得缓慢。例如,当NR=1时,发
射天线数的临界值为NT=4,当NR=2时,发射天线数的临界值为 NT=6。可以看出,多
天线系统在信道容量上比单天线系统有显著的提高,这是空时编码系统增加无线通信系统

容量的理论依据。

3.6.5 MIMO系统的增益

通常情况下,多天线技术增益包括阵列增益、功率增益、分集增益、空间复用增益和干扰

抑制增益。
(1)

 

阵列增益可以在单天线发射功率不变的情况下,增加天线个数,使接收端通过多路

信号的相干合并,获得平均信噪比的增加。阵列增益是和天线个数的对数强相关的,阵列增

益可以改善移动通信系统的覆盖能力。
(2)

 

功率增益可以在覆盖范围不变时增加天线数目降低天线口发射功率,继而降低对

设备功放线性范围的要求。若单天线发射功率不变,采用多天线发射相当于总的发射功率

增大,从而扩大系统的覆盖范围。
(3)

 

分集增益可以在同一路信号经过不同路径到达接收端,有效对抗多径衰落,减少接

收端信噪比的波动。独立衰落的分支数目越大,接收端信噪比波动越小,分集增益越大。分

集增益可以改善系统覆盖能力,提高链路可靠性。空间分集常用的技术有STBC、SFBC、

TSTD/FSTD(时间/频率转换传送分集)和CDD(循环延时分集)。
(4)

 

空间复用增益可以提高极限容量并改善峰值速率。在天线间互不相关前提下,

MIMO信道的容量可随着接收天线和发射天线二者的最小数目线性增长。这个容量的增

长就是空间复用增益。空间复用常用的空时编码技术有预编码和分层空时编码。
(5)

 

干扰抑制增益可以使多天线收发系统中,空间存在的干扰有一定的统计规律。利

用信道估计技术,选取不同的天线映射算法,选择合适的干扰抑制算法,以达到降低干扰的

目的。

MIMO技术增益和系统性能改善的关系如表3-2所示。
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表3-2 MIMO技术增益和系统性能改善的关系

改善系统覆盖 提高链路可靠性 提高系统容量 提高用户峰值速率

阵列增益 • / / /
功率增益 • / / /
分集增益 • • / /
空间复用增益 / / • •
干扰抑制增益 • • • /

  注:
 

符号“•”表示对应项性能得到改善,符号“/”表示对应项性能没有改善。

在移动通信的实际应用中,采用何种抗衰落技术需根据信道情况来定,它们既可单独使

用,也可组合使用。比如,TDMA系统采用自适应均衡技术,CDMA系统采用扩频技术和

RAKE接收技术,LTE采用OFDM和 MIMO技术,5G采用大规模 MIMO技术等。

本章习题

3-1 引起多径衰落的因素有哪些?

3-2 什么是抗衰落技术? 常用的抗衰落技术有哪些?

3-3 分集技术的基本思想是什么? 合并方式有哪几种? 哪种可以获得最大的输出信

噪比,为什么?

3-4 什么是宏观分集和微观分集? 在移动通信中常用哪些微观分集?

3-5 什么是时间分集? 简述实现时间分集的条件并进行解释。

3-6 信道均衡器的作用是什么? 为什么支路数为有限的线性横向均衡器不能完全消

除码间干扰?

3-7 简述均衡技术与信道编码技术在抵抗衰落中有什么不同。

3-8 已知一个卷积码编码器由两个串联的寄存器(约束长度3)、3个模2加法器和一

个转换开关构成。编码器生成序列为g(1)=(1,0,1),g(2)=(1,1,0),g(3)=(1,1,1)。
画出它的结构方框图。

3-9 为什么扩频信号能够有效抑制窄带干扰?

3-10 在直接序列扩频通信系统中,PN码速率为1.2288Mc/s(c/s,码片每秒),基带数

据速率为9.6kb/s,试问处理增益是多少? 假定系统内部的损耗为3dB,解调器输入信噪比

要求大于7dB,试求该系统的抗干扰容限。

3-11 为什么说扩频通信起到了频率分集的作用,而交织编码起到了时间分集的作用?

3-12 试述多载波调制与OFDM
 

调制的区别和联系。

3-13 若接收端恢复的载波频率有偏差,对OFDM的解调有何影响? 克服该影响的基

本方法有哪些?

3-14 采用IFFT/FFT实现OFDM信号的调制和解调有什么好处? 它避免了哪些实

现方面的困难?

3-15 OFDM系统的关键技术有哪些?

3-16 OFDM信号有哪些主要参数? 假定系统带宽为450kHz,最大多径时延为32μs,
传输速率在280~840kb/s间可变(不要求连续可变),试给出采用OFDM调制的基本参数。


