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High-Speed Downlink Packet Access (HSDPA) technology provides an effective use of the spectrum for fast Internet access. Multi-code transmission [1] is the basis of HSDPA, that lets to achieve about 10 Mbps peak data rate. Multi-code transmission supposes splitting of input stream by N substreams with lower rate. Walsh covering sequences are used for spread spectrum of these substreams. 3GPP Standards are focused to achieve 20-30 Mbps peak data rate, based on MIMO (Multiple Input Multiple Output) technology and other multi-antenna techniques. In [2] it is proposed to split input data stream by NT*N substreams, where N – is the number of spreading codes, and NT – is the number of transmitting antennas. Besides, same spreading codes are used NT times (code re-use (CR)). Actually, MIMO CR HSDPA technology is the development of BLAST system [3] at the expense of multi-code transmission and multiply use of spreading codes. For signal reception in spatial interference environment, multi-antenna system and Space-Time processing are used. Space-Time processing may be ML or V-BLAST [3]. It lets to increase spectrum efficiency in NT times vs. multi-antenna system [1]. 

In [4] it is proposed for different antennas different spread codes are used. Additional sequences are allocated at the expense of reallocation of sequences used for channel estimation and for data transmission. Based on simulation study of proposed system in fading conditions, it has been shown, that the use of different spreading codes lets to obtain some gain. This gain rises, if difference between used codes rises. 
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Способ расчета вероятности ошибки для кодированной системы связи с DMT
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Введение

В последнее время широкое распространение получили системы цифровой связи, использующие многочастотную модуляцию (Discrete MultiTone, DMT). Это обусловлено такими их достоинствами, как возможность эффективного подавления межсимвольной интерференции, а также экономная реализация модуляции и демодуляции сигнала с использованием быстрого преобразования Фурье. В частности, DMT используется в системах передачи данных по абонентским телефонным линиям (ADSL, VDSL) и линиям электропитания (HomePlug).

Одним из существенных достоинств DMT-систем является возможность гибко регулировать распределение мощности и информационной нагрузки по частотам в зависимости от свойств конкретного канала связи. Это позволяет более полно использовать пропускную способность канала, однако применение неодинаковых мощностей и сигнальных созвездий на разных поднесущих крайне затрудняет расчет помехоустойчивости таких систем, особенно при наличии помехоустойчивого кодирования.

В данной статье рассматривается метод оценки помехоустойчивости кодированных DMT-систем, использующих квадратурную модуляцию (КАМ) с квадратными сигнальными созвездиями.

1. Модель системы

Рассматриваемая DMT-система использует кодированную модуляцию с битовым перемежением (Bit-Interleaved Coded Modulation, BICM [1]). Структурная схема системы показана на рис. 1. Входной поток статистически независимых битов поступает на кодер, реализующий помехоустойчивое кодирование, кодированный битовый поток через перемежитель поступает в DMT-модулятор, где осуществляется распределение бит по поднесущим и производится КАМ с использованием квадратных сигнальных созвездий (то есть на каждой поднесущей передается четное число бит). Распределение битовых комбинаций по точкам сигнальных созвездий выполняется в соответствии с кодом Грея. В том же DMT-модуляторе вычисляется обратное дискретное преобразование Фурье (ДПФ), добавляется циклический префикс и производится поочередная выдача отсчетов через цифроаналоговый преобразователь.
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Рис. 1
В канале связи сигнал приобретает линейные искажения, а также к нему добавляется нормальный шум. Коэффициент передачи канала связи и уровень спектральной плотности мощности шума для всех поднесущих считаются известными на приемной стороне. При дальнейшем анализе считается, что выравнивание канала в частотной области происходит идеально, поэтому процессы, связанные с влиянием канала связи, не рассматриваются.

В приемнике производятся обратные преобразования. DMT-демодулятор удаляет циклический префикс, производит прямое ДПФ и выдает мягкие решения (логарифмы отношения правдоподобия, Log-Likelihood Ratio (LLR)) для всех битов DMT-символа. После деперемежения значения LLR поступают на декодер, который выдает оценку переданной информации.

2. Расчет вероятности ошибки для системы с одной несущей

Методика расчета вероятности битовой ошибки для кодированных систем с одной несущей, использующих КАМ с квадратными созвездиями, была представлена в [2]. Здесь лишь кратко приводятся ее основные идеи. Структурная схема системы при этом соответствует рис. 1 при использовании в DMT-модуляторе только одной несущей частоты.

При реализации мягкого декодирования помехоустойчивого кода необходимо вычислить логарифм отношения правдоподобия (LLR) для каждого бита. Для канала связи с аддитивным белым гауссовым шумом при равных априорных вероятностях нуля и единицы LLR бита bk равен 
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где 
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 — принятое из канала связи значение, C0 и C1 — подмножества точек сигнального созвездия, для которых бит bk имеет значение 0 и 1 соответственно, (2 — дисперсия каждой из квадратурных составляющих шума.

При достаточно большом отношении сигнал/шум в суммах экспонент, входящих в (1), доминируют максимальные по величине слагаемые, поэтому 
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где 
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 — точки из подмножеств C0 и C1, ближайшие к принятому значению 
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При использовании КАМ с квадратным созвездием в сочетании с кодом Грея выражение (2) для любого бита bk дает кусочно-линейную зависимость от вещественной или мнимой части комплексной величины 
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. Эти приближенные значения LLR стремятся к истинным с ростом отношения сигнал/шум, а их распределение является гауссовым, что упрощает дальнейший анализ.

Благодаря кусочно-линейному характеру приближенных LLR систему можно представить в виде эквивалентной модели с теми же кодом и перемежителем, но с бинарной фазовой манипуляцией и каналом связи без памяти с дискретными неселективными замираниями. Под дискретными неселективными замираниями подразумевается то, что эквивалентный коэффициент передачи для одного и того же бита является разным на разных отрезках кусочно-линейной зависимости (2) и, кроме того, разным битам КАМ-символа соответствуют разные кусочно-линейные функции (2). В результате усредненная плотность вероятности для эквивалентного отношения сигнал/шум каждого бита представляет собой взвешенную сумму дельта-функций:
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(3),
где (m — возможные отношения сигнал/шум, Pm — соответствующие им вероятности.

Вероятность битовой ошибки Pb в бинарной системе с кодированием может быть оценена [3] как 
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где d — расстояние Хэмминга между правильной и ошибочной битовыми последовательностями, Pd — вероятность перепутывания последовательностей, находящихся на расстоянии d, Bd — суммарное число битовых ошибок на выходе декодера для всех ошибочных последовательностей, находящихся на расстоянии d от истинной, dmin — минимальное кодовое расстояние. Предполагается, что используемый код является линейным. На практике при вычислениях по формуле (4) используется конечное число слагаемых.

Вероятность перепутывания последовательностей, находящихся на расстоянии d, при использовании мягких решений с метрикой (2) равна 
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(5),
где (d — суммарное отношение сигнал/шум, получающееся в результате сложения d отношений сигнал/шум отдельных битов, wd((d) — плотность вероятности этого суммарного отношения сигнал/шум, Q(x) — дополнение гауссова интеграла вероятности до единицы.

Благодаря наличию перемежителя отношения сигнал/шум отдельных битов можно считать статистически независимыми, поэтому плотность вероятности их суммы wd((d) представляет собой d-кратную свертку одинаковых плотностей вероятности (3) и, так же как и (3), записывается в виде взвешенной суммы дельта-функций: 
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(6),
где (dm — возможные значения результирующего отношения сигнал/шум при суммировании d слагаемых, Pdm — соответствующие им вероятности, символ «*» используется для обозначения свертки.

Объединяя (4)–(6), получаем окончательную формулу для приближенного расчета вероятности битовой ошибки: 
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3. Обобщение на случай нескольких несущих

Отличительной особенностью системы с несколькими несущими частотами применительно к данной методике расчета вероятности битовой ошибки является то, что на разных поднесущих могут использоваться разные сигнальные созвездия и иметь место разные уровни шума. В результате разным поднесущим будут соответствовать разные плотности вероятности отношения сигнал/шум вида (3). Для получения плотности вероятности отношения сигнал/шум для системы в целом необходимо усреднить распределения, соответствующие отдельным поднесущим, с учетом числа бит, передаваемых на каждой поднесущей: 
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(8),
где N — число поднесущих, mn — число бит, передаваемое на n-й поднесущей, 
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 — общее число бит в DMT-символе, wn(() — плотность вероятности вида (3) для n-й поднесущей.

В общем случае формула (8) содержит большое число слагаемых, что делает нереальным дальнейший расчет согласно (6), (7). Однако при использовании распространенных методов распределения мощности и числа бит по поднесущим (см., например, [4]) соотношение между уровнем шума и расстоянием между соседними точками сигнального созвездия поддерживается постоянным для всех поднесущих. Это соотношение, называемое запасом по отношению сигнал/шум (SNR gap [4]) в данном случае является естественной мерой соотношения между сигналом и шумом, далее оно будет определяться следующим образом: 
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, где lmin — минимальное расстояние между точками сигнального созвездия, ( — среднеквадратическое значение каждой из квадратурных составляющих шума. При данном определении значение ( = 0 дБ при целочисленных координатах точек КАМ-созвездий соответствует единичной дисперсии квадратурных составляющих шума.

Если величина ( для всех поднесущих одинакова, дельта-функции во всех слагаемых формулы (8) расположены при одних и тех же значениях (, в результате общее число слагаемых в результате суммирования не увеличивается — меняются только весовые коэффициенты Pm при дельта-функциях, поэтому общая сложность дальнейшего расчета оказывается такой же, какой она была бы для системы с одной несущей и КАМ-созвездием с самым большим размером из числа используемых в DMT-системе. 

4. Результаты моделирования

Для сравнения результатов, даваемых формулой (7) для DMT-системы с учетом (8), с истинной вероятностью ошибки, было выполнено статистическое моделирование. Моделировалась DMT-система с 1024 поднесущими, оптимизация мощностей и битовых нагрузок производилась в соответствии с [4]. Результат оптимизации распределения числа бит по поднесущим для мощности передатчика 30 мВт, линии без отводов длиной 2,7 км при наличии помехи от одного ADSL-модема (расчет спектра помехи выполнялся согласно [5]) показан на рис. 2 (всего 1488 бит на DMT-символ).

В соответствии с изложенной выше методикой расчета плотности вероятности отношений сигнал/шум для отдельных битов, имеет значение только количество поднесущих с тем или иным размером сигнального созвездия. Эти данные для данного примера приведены в табл. 1. Далее, согласно изложенной методике, получаем распределение (8) вероятностей отношения сигнал/шум, усредненного по всем битам DMT-символа (рис. 3).
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Рис. 2





Рис. 3
Таблица 1
Число точек созвездия, Mn
0
4
16
64
256
1024
4096
16384

Число бит на поднесущей, mn
0
2
4
6
8
10
12
14

Число поднесущих
667
165
112
25
20
16
13
6

Для кодирования использовался сверточный код со скоростью 1/2, кодовым ограничением 7 и порождающими полиномами 171, 133 (в восьмеричной записи). Минимальное кодовое расстояние для использованного кода равно 10, а коэффициенты Bd приведены в табл. 2 (они отличны от нуля только для четных значений d). 

Таблица 2
d
10
12
14
16
18
20
22
24

Bd
36
211
1404
11 633
77 433
502 690
3 322 763
21 292 910

Длина блоков случайного перемежителя составляла 44 DMT-символа, или 65 472 бита. Эффекты, связанные с канальными искажениями и их компенсацией, не моделировались, поэтому циклический префикс при моделировании не использовался.

Результаты теоретического расчета и моделирования представлены на рис. 4. Сплошными линиями показаны результаты, даваемые формулой (7) при разном числе ненулевых слагаемых (снизу вверх от одного до 

восьми), кружочками — результаты моделирования. Видно, что при ( > 2 дБ (или при Pb < 3(10–5) результаты моделирования хорошо совпадают с теоретическими, причем уже при трех ненулевых слагаемых в формуле (7). При меньших ( неточность, принципиально присущая формуле (7), в некоторой степени компенсируется использованием в ней лишь малого числа слагаемых. Так, в данном примере видно, что наилучшее совпадение (7) с результатами моделирования при малых ( наблюдается, если используется четыре ненулевых слагаемых (то есть максимальное значение d в формуле (7) равно 16).
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Рис. 4

Заключение

Предложенная методика позволяет оценивать помехоустойчивость кодированных DMT‑систем при неодинаковых мощностях и информационных загрузках поднесущих. Теоретические оценки хорошо согласуются с результатами моделирования при Pb < 3(10–5. С использованием данного метода могут разрабатываться более эффективные (по сравнению с существующими) алгоритмы оптимизации распределения мощностей и числа бит по поднесущим.
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