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ROZDZIAŁ WST	PNY 

STAN WIEDZY O PRZEDMIOCIE, CELE I TEZY 
ROZPRAWY 

1. Sformułowanie zagadnienia naukowego, przedmiot oraz cele rozprawy 

Elementem ka�dego systemu radiokomunikacyjnego jest kanał transmisyjny. Kanał ten 

jest głównym �ródłem zakłóce�. Od pocz�tków rozwoju telekomunikacji projektanci 

systemów poszukiwali metod usprawniaj�cych prac� systemów i zwi�kszaj�cych ich 

odporno�� na zakłócenia (podwy�szaj�cych wierno�� transmisji).  

Jedn� z takich metod jest kodowanie kanałowe. Jego pocz�tki si�gaj�, opublikowanej  

w 1948 roku przez Shannona, pracy pt. „Matematyczna teoria komunikacji” [Sha48]. Praca ta 

stanowi podwaliny nie tylko kodowania, ale tak�e współczesnej teorii informacji.  

Dwa lata po opublikowaniu tej pracy powstał pierwszy kod. Był nim kod blokowy 

Hamminga [Ham50]. 1955 roku pojawiły si� kody splotowe. Kamieniem milowym w historii 

kodowania okazał si�, powstały w 1967 roku, efektywny algorytm dekodowania kodów 

splotowych (według kryterium maksymalnej wiarygodno�ci) opracowany przez Viterbiego 

[Vit67].  

Ze wzgl�du na stosowanie tak�e innych algorytmów dekodowania kodów splotowych 

(sekwencyjnych1), układ kodera wraz z dekoderem Viterbiego w niniejszej rozprawie b�dzie 

czasem nazywany ła�cuchem Viterbiego. 

Ła�cuch ten rozpowszechnił si� do tego stopnia, �e dzisiaj jest podstaw� kodowania  

w wielu systemach teletransmisyjnych. Do jego podstawowych zalet nale�� prostota oraz 

znaczne zyski kodowania. Mo�na go m.in. spotka� w systemach komórkowych GSM, IS-95, 

sieciach WLAN, telewizji cyfrowej DVB.  

Kolejnym przełomem w teorii kodowania okazały si� turbokody. Kody te przez wielu 

s� uwa�ane po dzi� dzie� za najwi�ksze osi�gni�cie teorii telekomunikacji [Wes03]. Pierwsze 

wyniki z zakresu turbokodowania przedstawili: Berrou, Glavieux, Thitimajshima w 1993 roku 

                                                
1Algorytmy sekwencyjne, w przeciwie�stwie do algorytmu Viterbiego, nie s� optymalne. Znajduj� one jednak 
zastosowanie, gdy długo�ci ograniczone (wymuszone) (constraint length) kodów staj� si� znacz�ce (>10) 
[Pro01], gdy� wtedy algorytm Viterbiego staje si� nazbyt skomplikowany i trudny w praktycznej realizacji. 
Nale�y jednak zaznaczy�, �e w praktyce kody o długo�ciach ograniczonych ≤7 traktuje si� za  
wystarczaj�ce [Hay98]. 
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w [Ber93]. Wykazali oni, �e dzi�ki zastosowaniu turbokodów mo�na zbli�y� si� na ułamki 

decybela do teoretycznej granicy Shannona. 

Turbokody s� równoległ� realizacj� przewa�nie dwóch kodów, najcz��ciej splotowych 

(cho� tak�e stosuje si� do tego celu kody blokowe).  

Turbokody, głównie ze wzgl�du na iteracyjny algorytm dekodowania, ale tak�e 

przeplot wewn�trzny, który jest elementem kodera i dekodera, wprowadzaj� wi�ksze 

opó�nienia, ni� kody splotowe, natomiast charakteryzuj� si� du�o wi�kszymi zyskami 

kodowania. Z tego wzgl�du do głównych obszarów ich zastosowa� nale�� te systemy,  

w których pierwszoplanow� rol� odgrywa wierno�� przekazu. S� to przewa�nie systemy 

oferuj�ce usługi transmisji danych, np. systemy komórkowe: UMTS, CDMA2000, satelitarny 

system telemetryczny CCSDC oraz telewizja cyfrowa DVB. 

W wi�kszo�ci prac, po�wi�conych analizie własno�ci korekcyjno-detekcyjnych 

ła�cucha Viterbiego oraz turbokodów, stosuje si� zało�enie, �e szumy w kanale maj
 

charakter gaussowski i biały oraz �e s
 stacjonarne i addytywne (AWGN).  

Celem skrócenia niektórych zapisów autor b�dzie wprowadzał nast�puj�c� zasad�: 

kanał, w którym b�dzie obecny dany szum/zakłócenie b�dzie niekiedy nazywany kanałem ‘z 

tym szumem/zakłóceniem’, np. kanał ‘niegaussowski’ b�dzie kanałem z szumem 

niegaussowskim, kanał ‘AWGN’ – kanałem z szum AWGN, itp. 

W praktyce wyst�puje wiele przypadków, gdy szumy/zakłócenia odbiegaj� od modelu 

AWGN [Bem85]. Cz�sto zakłócenia mog� by� niestacjonarne i nieaddytywne. Przykładem 

takiego zakłócenia s� zaniki.  

Szumy/zakłócenia mog� by� tak�e niebiałe (kolorowe), tj. takie, których 

charakterystyka widmowa w zakresie widma sygnału u�ytecznego jest niepłaska. Do 

przykładów szumów/zakłóce� niebiałych mo�na zaliczy�:  

• szum w kanale zmodyfikowany układami antenowymi lub/i obwodami W.Cz. [Van01]. 

Na wej�ciu detektora szum takie nie b�dzie ju� biały; 

• zakłócaj�cy sygnał w�skopasmowy (Narrow-Band Interference). Sygnał taki mo�e by� 

generowany celowo (sygnały takie s� okre�lane mianem zakłócaczek) b�d� przypadkowo 

[Van01]; 

• w systemach komórkowych u�ytkownicy mog� zakłóca� sygnały innych u�ytkowników 

pracuj�cych w tej komórce na innej cz�stotliwo�ci no�nej poprzez niedokładnie 

odfiltrowanie listów bocznych własnego sygnału [Wes99]; 

• sygnały u�yteczne mog� interferowa� z sygnałami innych systemów o niedostatecznej 
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separacji przestrzennej. 

Systemy DSSS, z uwagi na wzgl�dnie szerokie widmo sygnału, s� szczególnie 

nara�one na tego typu zakłócenia. 

 

Pierwszy główny cel pracy 

Za podstawowy cel pracy autor stawia sobie przeprowadzenie pogł�bionych bada� 

ła�cucha Viterbiego oraz turbokodów w systemie DSSS, gdy szumy/zakłócenia w kanale 

nie s
 AWGN, w szczególno�ci nie maj
 płaskiej charakterystyki widmowej. Poza 

szumami/zakłóceniami niebiałymi analizie zostan
 poddane tak�e szumy/zakłócenia  

o funkcji g�sto�ci prawdopodobie�stwa innej ni� gaussowskiej. 

 

Systemy z bezpo�rednim rozpraszaniem widma (DSSS) charakteryzuj� si� du�� 

odporno�ci� na zakłócenia niebiałe. Ich zdolno�� do pracy w obecno�ci zakłóce� jest 

szczególnie cenna w przypadku ich funkcjonowania w zakresach cz�stotliwo�ci,  

w których wyst�puje konieczno�� koegzystencji z innymi systemami, np. systemami takimi 

s� systemy WLAN nielicencjowanego pasma ISM. Niezale�nie od owej naturalnej 

odporno�ci systemów DSSS, warto w systemach tych stosowa� tzw. aktywne metody 

tłumienia szumów/zakłóce�. Mo�na w ten sposób poprawi� charakterystyki odporno�ciowe 

systemu, a niekiedy - w przypadkach szczególnie mocnych zakłóce�, przewy�szaj�cych 

kilkakrotnie moc sygnału DSSS, przywróci� systemowi jego poprawne funkcjonowanie.  

Technika, któr� proponuje autor, polega na wykorzystaniu zmniejszonej entropii 

szumów/zakłóce�. Jako pierwsi zaproponowali j� w latach 90. Lee i Messerschmitt [Lee94]. 

Przedstawili oni ide� optymalnego odbioru w warunkach zakłóce�/szumów niebiałych2 

(optymalnego w sensie maksymalizacji stosunku sygnał/szum). Zaproponowany przez Lee i 

Messerschmitta schemat był jedynie pomysłem, niekwalifikuj�cym si� do praktycznej 

realizacji. VanTrees przedstawił podobny, ogólny schemat [Van01]. Realny detektor z p�tl� 

estymacji zakłócenia oraz pierwsze praktyczne wyniki z tego zakresu przedstawili Pawelec  

i Piotrowski [Paw02], [Pio02] 3.  

Idea działania tego odbiornika jest nast�puj�ca [Lee94] , [Paw02], [Van01], rys. 1-1. Na 

filtr wybielaj�cy pod��a sygnał odbierany ( ) ( ) ( )tztstr lkt +=  (k=1,2), gdzie: ( )tslk  (k=1,2) - 

                                                
2 Nale�y zaznaczy�, �e wcze�niej, bo ju� w latach 80-tych Lee i Milstain zaproponowali układ detektora z 
wybielaniem w torze sygnału [Li82]. Technika ta wyra�nie poprawiała odbiór, lecz nie gwarantowała 
maksymalnego zysku, jaki daje detekcja niebiała. 
3Techniki zbli�one do rozwa�anej metody stosowali tak�e wcze�niej Viswanathan [Vis88] i Proakis [Pro01] 
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sygnał u�yteczny, ( )tz  - zakłócenie/szum niebiały. Filtr ten pozbawia zakłócenie wewn�trznej 

korelacji. Jest to wymóg narzucony kryterium detekcji wg najwi�kszej wiarygodno�ci.  

Z uwagi na fizyczn� nierozł�czno�� zakłócenia z sygnałem, cz��ciowemu wybielaniu ulega 

tak�e sygnał. Aby zapewni� warunki optymalno�ci, wprowadza si� wi�c drugi filtr - 

dopasowany do sygnału wyst�puj�cego na wyj�ciu pierwszego filtru (punkt A na rys. 1-1). 

Detektor ten jest zatem dopasowany zarówno do sygnału jak i do zakłócenia. Z tego wzgl�du 

technik� t� nazwano detekcj� obustronnie dopasowan�. Z uwagi na to, �e jest ona optymalna 

dla szumów/zakłóce� niebiałych, nazywa si� j� równie� technik� detekcji niebiałej [Paw03]. 
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Rys. 1-1. Schemat detektora obustronnie dopasowanego (wersja binarna) w równowa�nym pa�mie 
podstawowym. Oznaczenia: )( fS lk

∗  - widmo sprz��one z widmem sygnału u�ytecznego ( )tslk  
(k=1,2), ( )fP  - widmo mocy szumu/zakłócenia. 

 

W niniejszej pracy, w zakresie detekcji obustronnie dopasowanej, autor nie powiela 

wyników uzyskanych przez innych autorów. Nowo�� tych bada� polega na rozszerzeniu ich 

zakresu przede wszystkim o analiz� systemów z kodowaniem w powi�zaniu z detekcj� 

obustronnie dopasowan�. A tak�e na rozszerzeniu modelu zakłóce�, w którym poza 

szumem/zakłóceniem niebiałym analizuje si� zaniki oraz białe tło szumowe AWGN. Analiza 

zaników zbli�a nas do warunków rzeczywistych, gdy� s� one elementem zakłóce� nieomal  

w ka�dym systemie radiokomunikacyjnym. Ewentualnie kanał radiowych linii 

horyzontowych przez około 98% czasu mo�e by� modelowany jedynie szumem AWGN 
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[Wes03]. 

Szum AWGN jest tak�e zawsze obecny w ka�dym systemie. Nawet je�eli jego 

zawarto�� w porównaniu do innych zakłóce� jest niewielka, to i tak wielk� nieostro�no�ci� 

byłoby jego całkowite pomini�cie w badaniach (przykładowo, szumem tym modeluje si� 

szum termiczny, b�d�cy m.in. efektem chaotycznych ruchów elektronów  

w półprzewodnikach).  

 

Drugi główny cel pracy  

Drugim wa�nym celem rozprawy jest zbadanie detekcji obustronnie dopasowanej 

w systemach DSSS z kodowaniem, z u�yciem ła�cucha Viterbiego oraz ła�cucha turbo, a 

tak�e zweryfikowanie mo�liwo�ci stosowania tej techniki w układach z kodowaniem 

protekcyjnym w �rodowisku wielodro�nym oraz pod dodatkow
 obecno�� białego tła 

szumowego (szumu AWGN). 

 

Niniejsze badania zrealizowano w układzie jak na rys. 1-2. Bloki zakolorowane 

stanowi� główny przedmiot zainteresowa� autora. S� to, w kolejno�ci od �ródła do celu, 

koder, kanał, demodulator (skupiacz) oraz dekoder. 

 

 
�ródło 
danych 

Modulator, 
rozpra-

szacz 
 

a(t) 

z(t) 

Koder 

Uj�cie 
danych 

Demodula-
tor, 

skupiacz 
 

Dekoder 

Kanał  
multiplikatywny 

Kanał  
addytywny 

a(t) – proces zwi�zany z  
         zanikami, np. Rayleigha 
z(t) – proces zwi�zany   
          szumami i zakłóceniami,  
          głównie nie-AWGN 

Licznik  
bł�dów 

 
Rys. 1-2. Model układu badawczego. 

 

Badania podzielono na dwie cz��ci. Pierwsza - dotyczy analizy ww. technik kodowania 

w obecno�ci jedynie zakłóce� addytywnych, głównie nie-AWGN (wyst�puje wtedy jedynie 
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blok niebieski). W drugiej cz��ci przeprowadzono analogiczne badania, jednak�e przy 

dodatkowym zało�eniu, �e w kanale poza szumami/zakłóceniami nie-AWGN wyst�puj� 

zaniki (wyst�puj� wtedy oba bloki - niebieski i zielony). 

W ramach bloku demodulatora (skupiacza) s� analizowane zagadnienia detekcji 

niebiałej oraz optymalnych sposobów demodulacji sygnału przesłanego przez �rodowisko 

zaników i szumów/zakłóce� niebiałych. 

2. Charakterystyka stanu literatury 

Jak ju� wspomniano wcze�niej, w wi�kszo�ci prac dotycz�cych analizy kodowania 

stosuje si� zało�enie, �e kanał jest ‘AWGN’. Poza tym zało�eniem w wielu opracowaniach 

mo�na tak�e spotka� analiz� kodowania w kanałach wielodro�nych. 

Przykładowo, Proakis [Pro01] bada wybrane techniki kodowania, w tym splotowe, 

blokowe, kaskadowe - b�d�ce poł�czeniem technik splotowych i blokowych - oraz turbokody 

w kanale ‘AWGN’ z zanikami, w szczególno�ci płaskimi i powolnymi o rozkładzie 

Rayleigha.  

Viterbi [Vit79], [Vit02] analizuje wpływ szumu impulsowego i w�skopasmowego na 

systemy z widmem rozproszonym. Jednak�e dla systemu DSSS analizuje jedynie zakłócenia 

impulsowe.  

Sklar do bada� kodów stosuje kanał ‘AWGN’ [Skl01]. Podobnie Bossert [Bos00],  

w ksi��ce po�wi�conej ró�nym technikom kodowania, ogranicza si� do kanału ‘AWGN’.  

Vucetic [Vuc00] bada skuteczno�� wybranych technik kodowania, głównie turbokodów 

w kanale ‘AWGN’ z zanikami i bez. Stosowanym przez ni� modelem kanału wielodro�nego 

jest kanał wolnozmienny, nieselektywny o zanikach Rayleigha. W literaturze tej rozpatruje si� 

głównie systemy z  modulacj� BPSK.  

Clarke [Cla81] przyjmuje do bada� efektywno�ci kodowania kanał ‘AWGN’, kanał  

z zakłóceniem impulsowym i tłem szumowym AWGN. W kanałach tych dodatkowo 

rozpatruje wpływ zakłóce� w�skopasmowych na zakodowane sygnały FH oraz wpływ 

kanałów powoduj�cych powstawanie bł�dów grupowych w systemach DSSS.  

Prasad [Pra96] w analizie kodowania skupia si� na kanałach ‘AWGN’ i wielodro�nych. 

W kanałach wielodro�nych rozpatruje zaniki krótko- i długookresowe. Zaniki 

krótkookresowe modeluje zanikami powolnymi i - w wi�kszo�ci przypadków - selektywnymi 

o rozkładzie Ricea. Cało�� analizy odnosi si� do systemów CDMA.  
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Hanzo [Han02] bada ró�ne techniki kodowania, głównie turbokody w kanałach 

‘AWGN’ oraz wielodro�nych. Do bada� turbokodów stosuje zaniki skorelowane oraz 

nieskorelowane, powolne i płaskie o rozkładzie Rayleigha. W tym drugim przypadku zakłada, 

�e układ przeplotu-rozplotu w pełni rozprasza bł�dy b�d�ce efektem przesłania danych przez 

kanał.  

Steele [Ste96] analizuje wybrane kody splotowe oraz blokowe w kanale ‘AWGN’ oraz  

z zanikami powolnymi i płaskimi o rozkładzie Rayleigha. 

W �adnej z rozpatrywanych prac ani w innych znanych autorowi nie znajduje si� szerzej 

potraktowanego problemu wpływu szumów/zakłóce� nie-AWGN na systemy z kodowaniem, 

w tym w szczególno�ci na systemy DSSS. 

3. Zadania i tezy rozprawy 

Do realizacji przyj�tych celów rozprawy niezb�dnym jest wykonanie nast�puj�cych zada�: 

• stworzenie symulatorów ła�cucha Viterbiego i turbokodów; 

• weryfikacja skuteczno�ci metody detekcji obustronnie dopasowanej (detekcji nacelowanej 

na usuwanie szumów/zakłóce� niebiałych) w obecno�ci szumu kolorowego i białego tła 

szumowego (AWGN); 

• zamodelowanie najcz��ciej wyst�puj�cego kanału wielodro�nego w systemach DSSS –

kanału, jak wyniknie z pó�niejszych analiz, o zanikach selektywnych i wolnozmiennych; 

• zamodelowanie demodulatora dostosowanego do obioru sygnału w kanale wielodro�nym 

o zanikach selektywnych i wolnozmiennych – demodulatora Rake; 

• doposa�enie modeli odbiorników w elementy realizuj�ce detekcj� niebiał� - we 

wszystkich rozwa�anych przypadkach. 
 

Tezy rozprawy: 

• zyski kodowania splotowego i kodowania turbo w kanale z szumami/zakłóceniami 

niebiałymi o korelacji krótszej od długo�ci ci�gu rozpraszaj�cego PN s� zbli�one do 

zysków kodowania w kanale ‘AWGN’; 

• ł�czny zysk kodowania i detekcji dwustronnie dopasowanej jest sum� obu zysków 

wyst�puj�cych osobno, w typowych warunkach mo�e si�ga� kilkunastu decybeli; 

• technika detekcji dwustronnie dopasowanej w równie skuteczny sposób tłumi zakłócenie 

w�skopasmowe w obecno�ci, jak i pod nieobecno�� szumu białego; 
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• ł�czny zysk turbokodowania i dwustronnego dopasowania w kanale wielodro�nym  

z szumem niebiałym mo�e si�ga� kilkudziesi�ciu decybeli. 

4. Metodologia 

Prac� zrealizowano w drodze analiz matematycznych oraz symulacji komputerowych. 

Trudniejsze obliczenia przeprowadzono z wykorzystaniem programów Mathematica v 5.2  

i MathCad2000. Symulatory układów badawczych opracowano z wykorzystaniem j�zyka 

ANSI C++ oraz MATLAB.  

5. Organizacja pracy 

W rozdziale I przedstawiono wybrane problemy kodowania splotowego oraz 

turbokodowania. W szczególno�ci omówiono sposób wykre�lania krzywych szumowych  

w systemach z kodowaniem splotowym i dekoderem Viterbiego oraz rozwa�ono rzadziej 

podejmowane zagadnienia, a mianowicie: rol� przeplotu wewn�trznego w turbokodowaniu 

oraz realizacj� optymalnych (z punktu widzenia uzyskiwania niskich stóp bł�dów) struktur 

koderów turbo.  

Rozdział II jest po�wi�cony detekcji sygnału DSSS w obecno�ci szumów/zakłóce� 

niebiałych. Pierwsza cz��� tego rozdziału zawiera teori� detekcji obustronnie dopasowanej. 

W drugiej cz��ci rozwa�ono wpływ szumów/zakłóce� niebiałych na detekcj� zakodowanego 

sygnału DSSS.  

W rozdziale III znajduj� si� wyniki symulacji odbioru zakodowanych sygnałów DSSS 

w obecno�ci szumów/zakłóce� niebiałych. 

Rozdział IV dotyczy analizy ww. technik kodowania w obecno�ci dodatkowego 

czynnika zakłócaj�cego, jakim s� zaniki. W rozdziale tym opracowano najbardziej adekwatny 

dla systemu DSSS model zaników (jak pokazano dalej, s� to zaniki powolne i selektywne).  

W rozdziale tym analizuje si� te� zagadnienia optymalnych metod ich modelowania.  

W drugiej cz��ci rozdziału, maj�c na uwadze odbiór, który z wykorzystaniem klasycznego 

odbiornika (jedynie skupiacza) nie jest optymalny, proponuje si� zastosowanie techniki 

odbioru zbiorczego czasowego b�d�cej sumowaniem z maksymalnymi proporcjami (MRC – 

Maximum Ratio Combing). Realizuj�cy j� odbiornik (demodulator) nazywa si� odbiornikiem 

Rake [Wes03], [Pro01]. To co jest stanowi oryginalny dorobek autora tej cz��ci rozprawy, 
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jest propozycj� optymalnego funkcjonowania tego demodulatora w warunkach 

szumów/zakłóce� niebiałych. Doposa�a si� go wtedy w elementy realizuj�ce detekcj� 

obustronnie dopasowan�. 

Rozdział V jest eksperymentaln� kontynuacj� rozdziału IV. 

Rozdział ko�cowy jest podsumowaniem dorobku niniejszej dysertacji oraz analiz� 

najwa�niejszych jej wyników. 

 

Wykaz wa�niejszych publikacji autora, zwi
zanych �ci�le z rozpraw
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Rozdział I 

WYBRANE PROBLEMY KODOWANIA SPLOTOWEGO I TURBO 

W niniejszym rozdziale analizuje si� zagadnienia kodowania splotowego oraz 

turbokodowania w odniesieniu do kanałów ‘AWGN’. Rozdział ten składa si� z dwóch cz��ci 

(sekcji). Pierwsza, dotyczy kodów splotowych, druga – turbokodów.  

W cz��ci pierwszej zaprezentowano dwie metody szacowania prawdopodobie�stwa 

bł�du kodu splotowego dekodowanego według kryterium maksymalnego 

prawdopodobie�stwa5: metod� bezpo�redni� i po�redni�. Metoda pierwsza pozwala na 

wyznaczenie górnej granicy stopy bł�dów (upper bound). Druga - opiera si� na okre�leniu 

zysku kodowania i przesuni�ciu o ten zysk równowa�nej krzywej szumowej dla transmisji 

niekodowanej (�ci�lej, nie całej krzywej, ale tego jej fragmentu, który odpowiada małym 

warto�ciom BER). 

Wi�kszo�� publikacji dotycz�cych turbokodów, np. [Wes03], [Pro01], [Skl01] główn� 

uwag� zwraca na wyja�nieniu sposobu kodowania oraz turbodekodowania. Publikacje 

pomijaj� b�d� traktuj� drugorz�dnie równie wa�ne zagadnienia, którymi s�: rola przeplotu 

wewn�trznego oraz optymalne struktury kodera składowego (optymalne, w sensie 

uzyskiwania mo�liwe małych BER). Tymczasem bez wykorzystania pewnej wiedzy z tego 

zakresu nie sposób zaprojektowa� dobrego kodu. Aspekty te s� przedmiotem drugiej cz��ci 

niniejszego rozdziału. 

1.1. Prawdopodobie�stwo bł�du kodu splotowego 

Obliczenia prawdopodobie�stwa bł�du kodu splotowego, według obu wspomnianych 

metod, zostan� przeprowadzone dla przykładowego kodu CC (2,1,5) (CC – convolutional 

coding). Kod ten w systemie GSM jest wykorzystywany do kodowania sygnałów mowy. Jego 

schemat blokowy pokazany jest na rys. 1-1. W dalszej cz��ci pracy stanowi on tak�e 

podstaw� analizy ła�cucha Viterbiego.  

1.1.1. Szacowanie bł�du metod� bezpo�redni� 

Zakłada si�, �e sprawno�� kodera splotowego wynosi R=1/n. Załó�my równie�, �e 

dekoder pracuje zgodnie z algorytmem Viterbiego i �e dekodowanie odbywa si�  

                                                
5 Przypomnijmy, �e algorytm Viterbiego jest algorytmem dekodowania z maksymalnym prawdopodobie�stwem. 
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z wykorzystaniem „mi�kkich” warto�ci wej�ciowych. Dodatkowo zakłada si�, �e nadajnik 

stosuje modulacj� BPSK. Przy takich zało�eniach górn� granic�6 detekcji dla kanału 

‘AWGN’ mo�na wyznaczy� z niniejszego wzoru [Pro01]: 

( )
dN

NDdT
Pb

,<                 (1-1) 

gdzie ( )NDT ,  - transmitancja kodera (sposób jej obliczania znajduje si� poni�ej), D i N – 

zmienne, których znaczenia tak�e zostanie obja�nione poni�ej.  

Przy obliczaniu bP  po wyliczeniu pochodnej w miejsce N wstawia si� jedynk�, 

natomiast w miejsce D =exp(-EbR/N0).  

W sytuacji, gdy licznik R jest ró�ny od jedno�ci (k≠1), wtenczas, dla uzyskania 

równowa�nej granicy, nierówno�� (1-1) nale�y podzieli� przez k. 

Własno�ci strukturalne kodów splotowych przyj�to okre�la� trzema diagramami: 

fragmentem centralnej cz��ci kraty, diagramem stanów i grafem przepływu. Graf przepływu 

wynika z diagramu stanów, diagram stanów – z fragmentu centralnej cz��ci kraty. Do 

obliczenia transmitancji kodu ( )NDT ,  niezb�dna jest znajomo�� grafu przepływu. Tak wi�c 

poni�ej zostanie zaprezentowany sposób obliczenia wszystkich trzech diagramów. 

                                                
6  Do scharakteryzowania danego kodu u�ytecznym narz�dziem jest rozkład jego wag (weight distribution). 
Rozkład ten definiuje si� nast�puj�co. Niech ad stanowi liczb� słów kodowych o wadze Hammminga d 
(d=1,2,...,n, gdzie n – najwy�sza waga słowa kodowego). Zbiór wszystkich ad tworzy rozkład wag kodu.  
     W oparciu o rozkład wag, przy zało�eniu, �e dekoder jest dekoderem opartym na regule maksymalnej 
wiarygodno�ci i �e kanał jest ‘AWGN’, mo�na wyznaczy� kilka u�ytecznych granic, m.in. przytoczon� w pracy 
granic� odgórn� (upper bound). Granic� t� wyznacza si� w nast�puj�cy sposób. W pierwszej kolejno�ci oblicza 
si� prawdopodobie�stwo wyboru przez dekoder jakiego� słowa kodowego ci zamiast nadanego słowa kodowego 
cj.(pairwaise error probability): 

P(ci zamiast cj) = 
�
�

�

�

�
�

�

�

0
,2

N
E

RdQ b
ji

       (1-2) 

gdzie Q  - dopełniaj�ca funkcja bł�du, podana przykładowo w [Vuc00], R – stopa kodu, di,j – odległo�� 
Hamminga pomi�dzy słowem ci i cj 
W drugiej kolejno�ci oblicza si� prawdopodobie�stwo wybrania przez dekoder wszystkich innych słów poza 
słowem poprawnym ci  

    P(wszystkie inne słowa poza ci) ≤ ��
=≠=

�
�
�

�
�
�
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�

�
�
�
�

� n
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jid
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jij

b
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E
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E

RdQ
min 0

,
,1 0

, 22       (1-3) 

gdzie: dmin – minimalna odległo�� Hamminga. Prawdopodobie�stwo to nazywane jest granic� zunifikowan� 

(union bound). Nast�pnie robi�c u�ytek z nierówno�ci ( ) 05.0 2
2

≥≤
−

xexQ
x

 i podstawiaj�c j� do powy�szego 
wzoru otrzymuje si� granic� odgórn� (upper bound)  

P(wszystkie inne słowa poza ci) ≤ ( )�
=

−
n

dd
bd NdREea

min

0/5.0       (1-4) 

    Przykładowo, gdy interesuje nas prawdopodobie�stwa bł�du nie słowa kodowego tylko bitu, wtenczas 
powy�sze prawdopodobie�stwo trzeba przemno�y� przez tzw. współczynnik bł�dów (error coefficient), tj. 
miar�, która okre�la, ile �rednio bitów w ci�gu informacyjnym ulegnie przekłamaniu na skutek wybrania przez 
dekoder bł�dnej �cie�ki kodowej [Vuc00], [Pro01], [Hok00]. 
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Rys. 1-1. Schemat blokowy kodera splotowego CC (2,1,5) 
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Rys. 1-2. Funkcja przej�� kodera CC (2,1,5). 

 

Fragment centralnej cz��ci kraty, zwany tak�e funkcj� przej��, specyfikuje wszystkie 

mo�liwe przej�cia kodera z jednego stanu (w�zła) do drugiego. Funkcj� przej�� dla kodera  
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z rys. 1-1 pokazano na rys. 1-2. Zauwa�my, �e ka�de przej�cie tego kodera z jednego stanu do 

drugiego jest zwi�zane z wygenerowaniem przez niego dwóch bitów słowa kodowego. 

Warto�� ta wynika ze stopy kodu, która równa si� 1/2. Gdyby koder był o sprawno�ci 1/3, 

wtedy bitów tych byłoby 3. 

Diagram stanów ma podobn� interpretacj� jak funkcja przej��. Ró�ni si� jednak tym, i� 

ka�dy ze stanów wyst�puje tylko raz, a przej�cia do tych samych stanów (s� to jedynie dwa 

stany – zło�ony z samych „0” oraz z samych „1”) s� przedstawiane w postaci p�tli sprz��enia 

zwrotnego. Przykład tego diagramu pokazano na rys. 1-3. 
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Rys. 1-3. Diagram stanu kodera CC (2,1,5) 

 

Aby przej�� z diagramu stanów do grafu przepływu, nale�y w pierwszej kolejno�ci 

rozczepi� w�zeł zerowy w dwa w�zły: w w�zeł startu oraz stopu (operacji tej dokonuje si� po 

to, aby pokaza�, �e ka�dy niezerowy ci�g rozpoczyna si� i ko�czy w w��le zerowym,  

rys. 1-3). W drugim kroku nale�y opisa� ka�de z przej�� (ka�d� z gał�zi) zmiennymi DmNnJ. 

Do tego opisu stosuje si� nast�puj�ce zasady: 

• zmienna D opisuje fragment słowa kodowego wygenerowanego na skutek pojedynczego 
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przej�cia kodera. Wykładnik zmiennej D równy jest wadze Hamminga tego fragmentu. 

Dla kodu CC (2,1,5) fragmenty te s� duobitami, np. duobit 01 b�dzie miał wykładnik 

m=1, duobit 11 – m=2; 

• zmienna N okre�la bit pobudzenia, tj. bit, w wyniku którego pojawia si� wspomniany 

wy�ej fragment słowa kodowego. Wykładnik zmiennej N jest równy 1, gdy bitem 

pobudzenia jest „1”, 0 gdy „0”; 

• zmienna J jest licznikiem przej�� kodera, tj. zlicza liczb� przej�� kodera od chwili 

rozpocz�cia kodowania do jego zako�czenia. Wyst�puje wi�c w ka�dej z gał�zi. 

Graf przepływu dla kodu CC (2,1,5) pokazano na rys. 1-4. 

 

0000

0001

0010

0100

1000

0110

1010

0011

0101

1100

1001

1011

1101

1110

1111

0111

prze j�cie  przy
pobudzen iu  "0"

prze j�cie  przy
pobudzeniu  "1"

JN D 2

0000

w�ze ł
startu

w�zeł
stopu

JND 2

JND

JN

JN D 2

JN

JN D 2

JND

JND

JN

JN

JN D

JND

JND

JND

JND

JD

JD

JD

J

JD 2

JD

JD 2 J

JD 2

JD

JD

JD

JD 2

JD

J

 
 

Rys. 1-4. Graf przepływu sygnału dla CC (2,1,5) 

 

Na bazie grafu przepływu buduje si� układ równa�. W przypadku kodu CC (2,1,5) 

b�dzie on składa� si� z 16 równa�: 
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S1000 = JND2S0000w�zeł_startu+JNS0001 
S1011 = JND2S0111+JNS0110 
S1101 = JNDS1010+JNDS1011 
S1110 = JNDS1101+JNDS1100 
S1111 = JNDS1110+JNDS1111 
S0110 = JDS1101+JDS1100 
S1010 = JNS0101+JND2S0100 
S1100 = JNDS1000+JNDS1001           (1-5) 
S0011 = JS0111+JD2S0110 
S0101 = JDS1010+JDS1011 
S1001 = JND2S0011+JNS0010 
S0001 = JD2S0010+JS0011 
S0010 = JS0100+JD2S0101 
S0100 = JDS1000+JDS1001 
S0111 = JDS1110+JDS1111 
S0000w�zeł_stopu = JD2S0001 

 

W ogólnym przypadku liczba równa� układu wynosi 12 1 +−K , gdzie K jest długo�ci� 

ograniczon� (wymuszon�) kodera. Jego liczba wzrasta eksponencjalnie wraz ze wzrostem K.  

Układ ten, zło�ony z 17 zmiennych, oblicza si� wzgl�dem stosunku 
startu wezel
stopu wezel

0000

0000

S
S . 

Stosunek ten stanowi transmitancj� kodera ( )JNDT ,, .  

Dla długich bloków (ci�gów informacyjnych) podlegaj�cych kodowaniu, pomija si� 

zmienn� J podstawiaj�c w jej miejsce 1. Wyra�enie ( )JNDT ,,  upraszcza si� wtedy do 

poszukiwanej transmitancji kodera ( )NDT , .  

Ze wzgl�du na stopie� skomplikowania tego układu, układ ten został policzony  

z wykorzystaniem oblicze� komputerowych. Programem, w którym przeprowadzono 

obliczenia był program Mathematica w wersji 5.2. Wynik oblicze� znajduje si� na nast�pnej 

stronie. 
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Na rys. 1-5 znajduje si� porównanie krzywych szumowych (krzywych BER) dla 

analizowanego kodu CC (2,1,5) - teoretycznej obliczonej zgodnie ze wzorem (1-1) oraz 

uzyskanej z symulacji przeprowadzonych w �rodowisku j�zyka C++.  

Zauwa�amy, �e dla mniejszych warto�ci Eb/N0 (<5dB) krzywa teoretyczna znajduje si� 

powy�ej symulacyjnej (transmisja reprezentowana przez t� krzyw� jest gorsza), dla �rednich 

warto�ci Eb/N0 krzywe te przebiegaj� mniej wi�cej w ten sam sposób, natomiast dla du�ych 

warto�ci Eb/N0 (>6dB) krzywa teoretyczna znajduje si� poni�ej symulacyjnej (transmisja 

reprezentowana przez krzyw� teoretyczn� jest obarczona mniejszymi bł�dami).  

Analogiczne zale�no�ci pomi�dzy powy�szymi krzywymi dla kodów splotowych o 

innych stopach i długo�ciach ograniczonych mo�na znale�� w [Pro01]. 

 

t e o r ia
s y m u la c je

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
765432

B E R

0 , 0 0 0 0 0 1

0 , 0 0 0 0 1

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 1-5. Porównanie krzywej symulacyjnej z teoretyczn�, kod CC (2,1,5). 

 

1.1.2. Szacowanie bł�du drog� wyznaczenie zysku kodowania (metoda po�rednia) 

Metoda po�rednia wi��e si� �ci�le z poj�ciem zysku kodowania G. Krzywe szumowe 

wraz ze wzrostem Eb/N0 staj� si� coraz bardziej równoległe do siebie i w granicy s� 

przesuni�te o G. Krzywe te dla transmisji niekodowanej s� łatwo dost�pne, przykładowo 

mo�ne je znale�� w [Pro01], [Hay98] lub w prosty sposób mo�na je obliczy�. Zalet� metody 

po�redniej jest jej prostota i st�d jej szerokie zastosowanie [Pro01].  

Zysk kodowania G, przy zało�eniu stosowania modulacji BPSK (lub QPSK), mo�na 

wyznaczy� ze wzoru [Pro01] 

G ≤ ( )freeRd10log10  [dB]                 (1-6) 

gdzie dfree jest odległo�ci� swobodn� kodu. G jest wyra�one w decybelach. Wzór (1-6) jest 

słuszny przy zało�eniu, �e dekoder jest mi�kkodecyzyjny.  
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Widzimy ze wzoru (1-6), �e niezb�dnym do wyznaczenia G jest znajomo�� dfree. dfree. 

mo�na wyznaczy� z transmitancji kodu. Jednak�e, jak zostało pokazane wcze�niej, 

transmitancje t�, szczególnie dla kodów o du�ych długo�ciach ograniczonych, trudno jest 

obliczy�. Innym sposobem jest skorzystanie ze wzoru zaproponowanego przez Hellera 

[Hel68], [Pro01]: 

( ) �
	

�


�



−+

−
≤

−

≥
nlKd l

l

lfree 1
12

2
min

1

1
      (1-7) 

gdzie � 	x  jest cech�, l – dowoln� liczb� całkowit� ≥ 1. We wzorze tym zakłada si�, �e licznik 

stopy kodu R=k/n jest równy 1. Gdy k≠1, wtenczas niezb�dna jest modyfikacja tego wzoru 

zgodnie z propozycj� Dauta [Dau82].  

Autor zna dfree kodu CC(2,1,5), gdy� uprzednio policzył jego transmitancj�. Poza tym 

mo�na j� równie� znale�� w [Ste92]. Wynosi ona 7.  

Sprawd�my jednak, jak� warto�� dfree uzyskaliby�my ze wzoru (1-7). Najmniejsz� 

warto�� wyra�enia po prawej stronie nierówno�ci (1-7) otrzymuje si� dla l=2 i 3 i wynosi  

ona 8. Tak wi�c dfree wynosi 8. Obliczona warto�� jest zatem o 1 wi�ksza od rzeczywistej. 

Podstawiaj�c warto�ci dfree do wzoru na G, otrzymujemy: 

• w pierwszym przypadku, rzeczywistej warto�ci dfree = 7, G = 5,44 dB, 

• w drugim przypadku, warto�ci dfree = 7 policzonej ze wzoru Hellera, G = 6,02 dB. 

Nale�y zaznaczy�, �e warto�ci policzone ze wzoru Hellera w wi�kszo�ci przypadków 

pokrywaj� si� z warto�ciami faktycznymi, w najgorszych przypadkach – tak jak w tym – 

odbiegaj� o warto�� 1 od warto�ci rzeczywistych [Pro01]. 

Gdy dekoder wyst�puje w wersji twardodecyzyjnej, wówczas zyski kodowania s� o 

około 2 dB mniejsze [Pro01]. 

Z niniejszego paragrafu wida�, o ile pro�ciej mo�na oszacowa� BER metod� po�redni�. 

 

Dla szumu AWGN prawdopodobie�stwo bł�du dekodera w systemie 

szerokopasmowym (DSSS) jest takie same. Gdy szum/zakłócenie b�dzie niepłaskie widmowo 

w zakresie widma sygnału DSSS, wtedy to czy BER si� pogorszy, czy pozostanie na tym 

samym poziomie (jak w przypadku szumu AWGN) zale�e� b�dzie od stopnia losowo�ci 

bł�dów pojawiaj�cych si� na wej�ciu dekodera. Aspekty te s� przedmiotem rozwa�a�  

w rozdziale II. 
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1.2. Przeplot w turbokodach 

G. Berrou, A. Glavieux i P. Thitimajshima - twórcy turbokodowania - w swojej 

pionierskiej pracy [Ber93] wykazali, �e dzi�ki zastosowaniu turbokodu o sprawno�ci 

kodowania równej 1/2, przeplotu wewn�trznego blokowego pseudolosowego o rozmiarze 

65534, algorytmu dekodowania MAP, po 18 iteracjach mo�na uzyska� w kanale ‘AWGN’ 

BER wynosz�ce 10-5 na poziomie Eb/N0 = 0,7 dB. Wynik ten jest gorszy o jedynie 0,7 dB od 

teoretycznej granicy Shannona.  

Schemat ogólny tubokodera został przedstawiony na rys. 1-6. Składa si� on z przeplotu 

wewn�trznego, dwóch koderów składowych, wymazywacza zwanego inaczej elementem 

wykluczaj�cym (puncturer) oraz multipleksera.  

 
 

Ci�g kodowy 3N-symbolowy 

Ci�g informacyjny Ci�g parzysto�ci 1 Ci�g parzysto�ci 2
   

Koder 2 

Ci�g 
informacyjny 

Ci�g  
informacyjny 

Ci�g 
parzysto�ci 1

Ci�g  
parzysto�ci 2

Turbokoder

Przeplot 
wewn�trzny 

Koder 1 

Wymazy-
wacz 

Multiple-
kser 

Ci�g  
kodowy 

 
Rys. 1-6. Schemat blokowy turbokodera. 

 

Kluczowym elementem turbokodowania, przyczyniaj�cym si� do uzyskiwania tak wysokiej 

jako�ci dekodowania, jest - obok iteracji, przeplot wewn�trzny. Poni�ej zostanie omówiona 

jego rola w turbokodowaniu. 

1.2.1. Rola przeplotu wewn�trznego w turbokodowaniu 

Podstawow� rol� przeplotu jest maksymalne wydłu�enia słowa kodowego. Im słowo 

staje si� dłu�sze, tym dekodowanie staje si� bli�sze dekodowaniu z maksymaln� 

wiarygodno�ci�. 

Ponadto, przeplot powinien tak reorganizowa� ci�g wej�ciowy, aby korelacja 

pomi�dzy ci�giem podawanym na pierwszy i drugi koder była mo�liwie jak najmniejsza.  
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Przeplot powinien tak�e zmniejszy� prawdopodobie�stwo jednoczesnego 

wygenerowania przez oba kodery ci�gu parzysto�ci o niskiej wadze (ci�gi parzysto�ci s� 

pokazane na rys. 1-6), tzn. gdy koder pierwszy wygeneruje ci�g parzysto�ci o niskiej wadze, 

wtenczas przeplot wewn�trzny powinien tak zreorganizowa� rozkład „0” i „1” w tym ci�gu, 

aby koder drugi wygenerował ci�g parzysto�ci o wi�kszej wadze. Przy tego typu analizie 

rozpatruje si� jedynie ci�gi informacyjne o niskich wagach, z reguły mniejszych ni� 4, gdy� 

one maj� najwi�kszy wpływ na BER (zgodnie z Benedetto ci�gi o niskich wagach maj� 

decyduj�cy wpływ na przebieg krzywych szumowych w zakresie BER 10-3÷10-10 [Ben96i]).  

W niniejszej sekcji wszystkie te trzy zadania realizowane przez przeplot zostan� 

przedstawione w szczegółach. 

Zadanie nr 1. Maksymalne wydłu�enie słowa kodowego. 

Wraz ze wzrostem rozmiaru przeplotu poprawia si� jako�� turbodekodowania. Wpływ 

długo�ci przeplotu na jako�� transmisji mo�na zilustrowa� nast�puj�cym wzorem: 

� 	

( )[ ] ii
N

i
b ZAWN

i

i
iP 221

2/

1

1,,2
2 −

=
��
�

�
��
�

�
≤ �                 (1-8) 

gdzie: N - rozmiar przeplotu, � 	x  - cecha, W=exp(-R*Eb/N0 ), R - stopa turbokodu, ( )1,,2 ZA  - 

nadmiarowa funkcja rozkładu wag kodera składowego7 (redundancy weight enumerating 

function) utworzona na podstawie pojedynczych bł�dnych �cie�ek kodowych o wadze ci�gu 

informacyjnego 2 [Vuc00]. 

Wzór (1-8) jest słuszny przy zało�eniu, �e turbokod jest zbudowany na bazie dwóch 

systematycznych kodów splotowych (RSC –Recursive Systematic Convolutional)8 i �e kody 

te s� rozdzielone układem przeplotu pseudolosowego równomiernego. Zakłada si� ponadto, 

�e ci�gi informacyjne poddawane kodowaniu s� sko�czone i �e koder przed ka�dym 

kolejnym procesem kodowania jest zerowany (tj. jego stan przed ka�dy rozpocz�ciem 

kodowania jest zerowy). 

 

Zerowanie turbokodera splotowego. Zerowanie, zwane tak�e wygaszaniem kodera mo�e by� realizowane na 

wiele sposobów. Jednym z nich jest sposób zaproponowanym przez Divsalara i Pollara [Div95], który jest 

przykładowo stosowany w systemie UMTS. Polega on na wykorzystaniu przeł�cznika P. W trakcie kodowania 

                                                
7Funkcja ta jest jedn� z funkcji rozkładu wag. Funkcje rozkładu wag s� u�ytecznym narz�dziem do oblicze� 
teoretycznych stóp bł�dów (bitowych, blokowych). Przy ich obliczaniu zakłada si�, �e kanał jest kanałem 
‘AWGN’ oraz �e dekodowanie jest realizowane z maksymalnym prawdopodobie�stwem.  
8 M.in. Vucetic w [Vuc00] udowodniła, �e konstelacja z tymi koderami przyczynia si� do wydajniejszego 
funkcjonowania turbokodu 
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przeł�cznik ten znajduje si� w pozycji A, rys. 1-7. Po zako�czeniu kodowania bloku danych ustawia si� go  

w doln� pozycj� B. Po n cyklach, równych pami�ci kodera (w przypadku kodera pokazanego na rys. 1-6 b�d� to 

dwa cykle), koder ten zostaje wyzerowany (opró�niony). „Efektem ubocznym” procedury zerowania jest 

pojawienie si� dodatkowych nx3 bitów (po n dla ka�dego z trzech strumieni – informacyjnego, parzysto�ci 

pierwszego kodera i parzysto�ci drugiego kodera). Bity te s� doł�czane do zakodowanego ci�gu danych. 

 

 

A

B P

 
Rys. 1-7. Wygaszanie kodera. P – przeł�cznik. 

 

Aby lepiej zrozumie� znaczenie ( )1,,2 ZA , poka�emy na przykładzie, jak si� j� wyznacza.  

 

Zauwa�my, �e bP  jest odwrotnie proporcjonalnie do rozmiaru przeplotu. Zysk 

turbokodowania, wynikaj�cy z rozmiaru bloku przeplotu N, jest nazywany zyskiem 

przeplatania (interleaver gain) [Vuc00]. 

Maksymalny rozmiar przeplotu jest ograniczony odgórnie długo�ci� ci�gu 

informacyjnego (długo�ci� wiadomo�ci). Zastosowanie bowiem wi�kszego przeplotu od 

długo�ci wiadomo�ci nie spowoduje, z oczywistych wzgl�dów, poprawy charakterystyk 

szumowych. Z tego wzgl�du rozmiar przeplotu ustala si� na równy długo�ci wiadomo�ci.  

Do zrozumienia funkcji ( )1,,2 ZA  jest niezb�dne wyja�nienie poj�cia pojedynczej 

bł�dnej �cie�ki kodowej9 (error path).  

Pami�tamy z paragrafu 1.1.1., �e jednym z diagramów charakteryzuj�cych kod 

splotowy jest centralna cz��� kraty. Efektem �ledzenia całego procesu kodowania, tj. tego,  

w jakim stanie znajduje si� koder od chwili rozpocz�cia kodowania do jego zako�czenia, jest 

utworzenie �cie�ki kodowej. �cie�ka ta w kolejnych krokach b�dzie ł�czy� kolejne punkty 

kraty. Załó�my kolejno, �e koder generuje ci�g zło�ony z samych „0” (�cie�ka ta ł�czy same 

stany zerowe kodera). Załó�my tak�e, �e w wyniku przekłama� bitów w kanale, dekoder 

wybrał bł�dn� �cie�k� kodow�, tj. inn� od nadanej.  

Pojedyncza bł�dna �cie�ka kodowa jest definiowana jako �cie�ka, która w jakimkolwiek 

kroku opuszcza �cie�k� zło�on� z samych „0” i powraca do niej - po raz pierwszy - po  

n krokach.  
                                                
9 Benedetto �cie�k� t� nazwa zdarzeniem bł�du (error event) [Ben96i] 
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Funkcja ( )1,,2 ZA  opisana jest ona nast�puj�cym wyra�eniem: 

( ) �=
z

z
z ZTZA 1,,21,,2                  (1-9) 

gdzie: z - waga ci�gu parzysto�ci słowa kodowego systematycznego kodera składowego10, 

1,,2 zT  - liczba pojedynczych bł�dnych �cie�ek kodowych o wadze ci�gu informacyjnej 2 (waga 

ci�gu parzysto�ci mo�e by� dowolna, oznaczmy j� symbolem z). 

 

Przykład 1-1. 

Załó�my, �e koder składowy turbokodera opisany jest nast�puj�c� funkcj� przej�� 

�
	

�


�



++
+= 2

2

1
1

,1)(
uu

u
uG . Załó�my kolejno, �e słowo kodowe kodera, w którego skład 

wchodz� tak�e bity b�d�ce efektem zerowania kodera, składa si� z 12 bitów. Diagram 

kratowy tego kodera pokazany jest na rys. 1-8. Wyznaczmy przy powy�szych zało�eniach 

funkcj� ( )1,,2 ZA . 

 

 

11 
11 

11 11 

11  11 11 11 

11  11 11  11 

00 00 00 00 00 00  

01 01  01 

10 10  

01 01 01 

00 00  

 
 

Rys. 1-8. Diagram kratowy dla kodera RSC (2,1,3) 
 

Rozwi�zanie.  

Rozwi�zanie dane jest na rys. 1-9. Na rysunku tym kolorem niebieskim zaznaczono 

wszystkie te �cie�ki, których ci�g informacyjny ci�gu kodowego ma wag� 2, a waga 

ci�gu parzysto�ci ci�gu kodowego jest dowolna, przyjmijmy, �e wynosi z. Jak łatwo 

zauwa�y� wszystkie �cie�ki o wadze ci�gu informacyjnego 2, maj� wag� ci�gu 

parzysto�ci równ� tak�e 2. Daje to ł�czn� wag� (waga ci�gu informacyjnego + 

parzysto�ci = waga słowa kodowego) równ� 4. �cie�ek tych jest 3 ( 1,4,2T = 3). Tak wi�c 

( )1,,2 ZA  przy podanych zało�eniach wynosi 

                                                
10 Dla kodów systematycznych RSC cz��� informacyjn� mo�na odseparowa� od cz��ci parzysto�ci 
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( ) 231,,2 ZZA =                (1-10) 
 

 

1 1  
1 1  

1 1  1 1  

1 1  1 1  1 1  1 1  

1 1  1 1  1 1  1 1  

0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  0 0  

0 1  0 1  0 1  

1 0  1 0  

0 1  0 1  0 1  

0 0  0 0  

 
Rys. 1-9. Znalezione �cie�ki kodowej o wadze ci�gu informacyjnego 2 i dowolnej wadze 

ci�gu parzysto�ci z 
 

 

Jako podsumowanie tej cz��ci dyskusji przedstawiono na rys. 1-10 wyniki symulacji 

komputerowej turbokodu dekodowanego wg algorytmu SOVA o dwóch rozmiarach przeplotu 

wewn�trznego: 25 i 169 bitów. Turbokod ten jest opisany nast�puj�cymi parametrami:  

• R = ½, uzyskan� w wyniku naprzemiennego wymazywania bitów ci�gów parzysto�ci,  

• dwa kodery składowe o funkcji przej�� �
	

�


�
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+= 2

2

1
1
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uu

u
uG , 

• przeplot kwadratowy o rozmiarach odpowiednio 5x5 i 13x13, 

• 8 iteracji, 

• kanał ‘niebiały’ o wzgl�dnie niewielkiej korelacji szumu/zakłócenia. 

Widzimy, �e ponad 6-krotne wydłu�enie przeplotu poprawiło transmisj� na poziomie 

BER 10-3 o około 2 dB. 

 
B E R  =  f  ( E b /N o )

E b / N o  [ d B ]
543210

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 1-10. Ilustracja zysku przeplatania dla turbokodera TC. 

(1) Przeplot 5x5 
(2) Przeplot13x13 

(1) 
(2) 
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Zadanie nr 2. Zmniejszenie korelacji pomi�dzy ci�giem podawanym bezpo�rednio na koder 

pierwszy, a po�rednio poprzez układ przeplotu na koder drugi 

Im mniejsza jest ta korelacja, tym wyst�puje wi�ksze prawdopodobie�stwo tego, �e 

bł�dy nieskorygowane przez pierwszy dekoder, zostan� rozproszone (lepiej lub gorzej) przez 

układ rozplotu wewn�trznego i zostan� poprawione w drugim dekoderze. 

Zadanie nr 3. „Rozbijanie” niekorzystnych rozkładów „0” i „1” celem podwy�szenia wagi 

ci�gu kodowego. 

Przeplot wewn�trzny ma za zadanie pozbawia� ci�g informacyjny takich rozkładów „0” 

i „1” (głównie w ci�gach o wagach ≤ 2)11, które generuj� ci�gi parzysto�ci o niskich wagach. 

Przeplot powinien wykona� zatem tak� operacj�, która spowodowałaby uzyskanie wi�kszej 

wagi ci�gu parzysto�ci kodera drugiego, ni� pierwszego. 

 

Przykład 1-2.  

Załó�my wyst�powanie kodera systematycznego o pami�ci 1 pokazanego na rys. 1-11. 

Koder ten jest pobudzany ci�gami informacyjnymi o długo�ci 4 i wadze 2. Rozpatrzmy 

trzy takie ci�gi: x0 = [1 1 0 0], x1 = [1 0 1 0] oraz x2 = [1 0 0 1] i zanalizujmy ich 

wpływ na wag� ci�gu kodowego.  

 

 
Rys. 1-11. Przykład zmiany wagi ci�gu parzysto�ci wraz ze zmian� rozkładu poło�enia dwóch 

„1” w ci�gu informacyjnym. 
 

Rozwi�zanie. 

Ci�g wyj�ciowy jest zło�eniem dwóch ci�gów pojawiaj�cych na wyj�ciu kodera. 

Przykładowo, dla ci�gu x0 b�d� to ci�gi c10 i c20. Widzimy, rys. 1-11, �e najbardziej 
                                                
11 Najmniejsza waga ci�gu informacyjnego, jaka bierze si� pod uwag� wynosi nie jeden, a dwa, gdy� koder 
systematyczny w odpowiedzi na ci�gi o wadze jeden - wskutek stosowania p�tli sprz��enia zwrotnego - generuje 
ci�gi o wadze niesko�czonej. Innymi słowy koder systematyczny nie ma mo�liwo�ci bycia wyzerowanym 
ci�giem informacyjnym o wadze jeden. Prace takiego kodera mo�na przyrówna� do filtru o niesko�czonej 
odpowiedzi impulsowej (IIR – Infinite Impulse Response). 
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niekorzystnym ci�giem (tj. takim, który spowodował pojawienie si� ci�gu o najmniejszej 

wadze) jest ci�g x0. Wygenerował on ci�g c10+c20 o wadze 3. Natomiast 

najkorzystniejszym jest ci�g x2. Wygenerował on ci�g c12+c22 o wadze 5.  

 

Z analizy tego, jak i wielu podobnych przykładów autor wyci�gn�ł wniosek, �e  

w ci�gach informacyjnych o wadze 2 najbardziej niekorzystne rozmieszczenie dwóch „1” jest 

wtedy, gdy pozycje na których wyst�puj� spełniaj� nast�puj�ce równanie: 

| pozycja pierwszej „1” – pozycja drugiej „1” | mod K = 0            (1-11) 

gdzie K jest długo�ci� ograniczon� kodera.  

Ci�g, którego „1” le�� na pozycjach niespełniaj�cych powy�szego równania z 

pewno�ci� nie przyczyni si� do wygenerowania ci�gu parzysto�ci o wadze najmniejszej. 

Trzeba zatem tak projektowa� przeplot, aby „1” w przeplecionym ci�gu informacyjnym 

znajdowały si� na pozycjach innych, ni� wynikaj�cych z równania (1-11).  

1.2.2. Rodzaje przeplotów wewn�trznych w turbokodach 

Rol� przeplotu wewn�trznego przedstawiono powy�ej. Rozwa�my teraz sposoby jego 

realizacji.  

W turbokodowaniu najcz��ciej stosuje si� nast�puj�ce grupy przeplotów: przeplot 

blokowy, pseudolosowy, splotowy oraz przeplot konstruowany z uwzgl�dnianiem konkretnej 

struktury kodu i zakresu BER, jaki jest wymagany dla danego systemu (usługi). Z reguły 

przeplot ten opiera si� na przeplocie pseudolosowym.  

Przy opracowywaniu niniejszego paragrafu, autor w najwi�kszym stopniu korzystał  

z [Vuc00].  

Przeplot blokowy 

Do tej grupy przeplotów najcz��ciej zalicza si� przeplot: blokowy (block interleaver), 

blokowy sko�ny (block helical interleaver) oraz parzysto-nieparzysty (odd-even block 

interlevear). 

Przeplot blokowy jest macierz� o liczbie wierszy m odpowiadaj�cych długo�ci przeplotu 

i liczno�ci kolumn n okre�laj�cych gł�boko�� przeplotu. Zapis danych do tej macierzy mo�e 

si� odbywa� wierszami – wtedy odczyt odbywa si� kolumnami lub odwrotnie – wtedy odczyt 

odbywa si� wierszami.  

Operacja przeplatania blokowego mo�e zosta� opisana nast�puj�c� funkcj� (funkcja ta  
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z racji tego, �e niejako „mapuje” (przerzuca) poszczególne pozycje w inne b�dzie niekiedy 

nazywana tablic�-map�): 

( ) ( )[ ] ( )� 	 1/1mod1 +−+×−= nimniif              (1-12) 

gdzie: i – indeks wej�ciowy, ( )if  - pozycja, na która zostanie przeniesiony indeks wej�ciowy, 

� 	x  - cecha.  

Istotn� cech� przeplotu, jak wspomniano wy�ej (zadanie nr 3), jest jego zdolno�� 

„rozbijania” niekorzystnych rozkładów „0” i „1” w wiadomo�ciach o wzgl�dnie niskich 

wagach (czyli takich, które powoduj� powstanie ci�gu parzysto�ci o najmniejszej  

z mo�liwych wag). Głównie analizuje si� ci�gi o wadze ≤ 4 (Vucetic podaje, �e wpływ 

ci�gów informacyjnych o wadze > 4 na BER jest na tyle znikomy, �e na analizie ci�gów o 

wadze ≤ 4 mo�na poprzesta� [Vuc00]).  

Przeplot ten jest efektywny, gdy „1” w ci�gach o wadze 4, po zapisie do macierzy, b�d� 

si� grupowa� najdalej na długo�� pojedynczej kolumny (lub wiersza w zale�no�ci od rodzaju 

zapisu).  

Natomiast jego wad� jest niemo�no�� pozbawiania ci�gów informacyjnych takich 

rozkładów „1”, które - po zapisie do tablicy i poł�czeniu ich prostymi - utworz� tzw. 4 

wagowe kwadratowe lub prostok�tne figury geometryczne (weigth 4 squere or rectangular 

input pattern). Przykład takiej figury geometrycznej pokazany jest na rys. 1-12 [Vuc00]. 

Je�eli koder pierwszy turbokodera, w odpowiedzi na taki ci�g wygeneruje ci�g parzysto�ci o 

niskiej wadze, wtedy taki sam ci�g parzysto�ci - o niskiej wadze - zostanie wygenerowany 

przez koder drugi. 

Pomimo, i� powy�sze rozkłady te s� mało prawdopodobne, to jednak determinuj� 

jako�� dekodowania w obszarach du�ych stosunków sygnał/szum. 

 

 

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

0   0  
0  

0   0  
    0  

0    
0   0  

    0  
0   0  

z ap is  

o d cz yt  

 
Rys. 1-12. Przykład wzorca kwadratowego 4 wagowego, który nie zostanie „rozbity” przez układ 

przeplotu blokowego. 
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Z turbokodera wychodz� trzy �cie�ki. Jedna - ci�gu systematycznego, dwie – 

parzysto�ci: pierwsza - pierwszego, druga - drugiego kodera składowego, rys. 1-6. Zatem 

naturaln� sprawno�ci� turbokodu (wynikaj�ca z jego budowy) jest 1/3. Aby jednak zwi�kszy� 

jego sprawno��, np. po to aby zaw�zi� widmo sygnału o 1/3, stosuje si� cz�sto naprzemienne 

wymazywanie (wykluczanie) bitów z ci�gów parzysto�ci. Wskutek tej operacji mo�e zdarzy� 

si� sytuacja, w której który� z bitów systematycznych nie b�dzie miał swojego odpowiednika 

w�ród bitów parzysto�ci (zakodowanych). Wtedy, w razie przekłamania takiego bitu ani 

pierwszy, ani drugi dekoder nie b�dzie miał mo�liwo�ci jego poprawienia. Przeplot blokowy 

parzysto-nieparzysty został specjalnie zaprojektowany po to, aby zapobiega� takim 

sytuacjom. Aby lepiej zrozumie� jego działanie przeanalizujmy nast�puj�cy przykład 

porównuj�cy działanie przeplotu pseudolosowego równomiernego (opisanego w dalszej 

cz��ci opracowania) z przeplotem parzysto-nieparzystym. 

Załó�my, �e wej�ciowy blok danych składa si� z 15 bitów x = (x1, x2, ..., x15).  

W odpowiedzi na ci�g x koder pierwszy generuje ci�g c. Jego parzyste bity zostaj� 

wymazane, tab. 1-1.  
 

Tab. 1-1. Ilustracja wymazania parzystych bitów z ci�gu parzysto�ci kodera pierwszego. 
x0 x1 x2 x3 x4 x5 x6 x7 x8 x9 x10 x11 x12 x13 x14 

c1,0 - c1,2 - c1,4 - c1,6 - c1,8 - c1,10 - c1,12 - c1,14 
 

Załó�my najpierw, �e zamiast przeplotu parzysto-nieparzystego zastosowano przeplot 

pseudolosowy. Tablica-mapa tego przeplotu pokazana jest na rys. 1-13. 
 

 0
 

1 2 3 4 5 6 7 

2 4 10 7 13 11 8 5 

8 9 10 11 12 13 

1 14 0 3 6 9 

14 

12  
Rys. 1-13. Przykładowa tablica-mapa przeplotu pseudolosowego. 

 

Koder drugi, w odpowiedzi na przepleciony ci�g (zgodnie z tablic�-map� rys 1-13), 

wygeneruje ci�g parzysto�ci, którego tym razem układ wymazywania pozbawi bitów 

nieparzystych, tab. 1-2. 
 

Tab. 1-2. Jak w tab. 1-1, lecz dla kodera drugiego  
x2 x4 x10 x7 x13 x11 x8 x5 x1 x14 x0 x3 x6 x9 x12 

- c2,4 - c2,7 - c2,11 - c2,5 - c2,14 - c2,3 - c2,9 - 
 

Na wyj�ciu turbokodera otrzymamy ci�g bitów systematycznych oraz zmultipleskowany ci�g 

parzysto�ci, tab. 1-3. 



 33 

Tab. 1-3. Słowo kodowe na wyj�ciu kodera turbo (po wymazywaniu i multipleksacji). 
x0 x1 x2 x3 x4 x5 x6 x7 x8 x9 x10 x11 x12 x13 x14 

c1,0 c2,4 c1,2 c2,7 c1,4 c2,11 c1,6 c2,5 c1,8 c2,14 c1,10 c2,3 c1,12 c2,9 c1,14 
 

Jak wynika z tab. 1-3 wszystkie nieparzyste bity systematyczne maj� swoje 

odpowiedniki w�ród bitów zakodowanych, a dwa z nich – bit x4 i x14, - nawet po dwa (dla bitu 

x4 jest to bit c2,4 oraz c1,4, natomiast dla x14 - c2,14 i c1,14). Stało si� to kosztem bitów x1 oraz 

x13, które swoich odpowiedników w�ród bitów zakodowanych nie maj�. Konsekwencj� tego 

b�dzie to, �e gdy przekłamaniu ulegnie bit x1 lub x3, wtenczas turbodekoder nie b�dzie w 

stanie tego zdiagnozowa� i bitów tych nie poprawi.  

Antidotum na ten problem jest zastosowanie parzysto-nieparzystego przeplotu 

blokowego, który dla rozwa�anego przypadku, 15-bitowego ci�gu danych, powinien by� 

macierz� jak na rys.1-14. 
 

 

 x 0     x 1    x 2     x 3    x 4  
 x 5     x 6    x 7     x 8    x 9  

x 1 0    x 1 1   x 1 2   x 1 3   x 1 4  

za p is  

o dc zy t 

 
Rys. 1-14. Przeplot parzysto-nieparzysty. 

 

Wtedy przepleciony ci�g systematyczny wraz z wygenerowanym na jego podstawie  

i wymazanym ci�giem parzysto�ci b�dzie miał posta� jak w tab. 1-4. 
 

Tab. 1-4. Ilustracja wymazywania bitów parzysto�ci kodera pierwszego. Przeplot blokowy parzysto-
nieparzysty. 

x0 x5 x10 x1 x6 x11 x2 x7 x12 x3 x8 x13 x4 x9 x14 

- c2,5 - c2,1 - c2,11 - c2,5 - c2,3 - c2,13 - c2,9 - 
 

Na wyj�ciu kodera, za multipleksatorem ci�gów parzysto�ci, otrzymamy ci�gi systematyczny 

i parzysto�ci jak w tab. 1-5. 
 

Tab. 1-5. Jak w tab. 1-4, lecz dla ci�gu kodera drugiego. 
x0 x1 x2 x3 x4 x5 x6 x7 x8 x9 x10 x11 x12 x13 x14 

c1,0 c2,5 c1,2 c2,1 c1,4 c2,11 c1,6 c2,5 c1,8 c2,3 c1,10 c2,13 c1,12 c2,9 c1,14 
 

Widzimy teraz, tab. 1-5, �e ka�dy z bitów ci�gu systematyczno�ci posiada swój odpowiednik 

w�ród bitów zakodowanych. W takim przypadku, ka�dy z przekłamanych bitów ma szans� 

(potencjalnie) na to, by zosta� poprawionym przez turbodekoder. 
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Przeplot blokowy sko�ny od przeplotu blokowego ró�ni si� jedynie tym, i� odczyt 

nast�puje diagonalnie z lewej strony do prawej, z dołu do góry oraz �e liczba jego kolumn 

powinna by� wielokrotno�ci� (υ +1), gdzie υ  jest pami�ci� kodera składowego. 

Całkowite opó�nienie, wprowadzane przez układ przeplotu-rozplotu blokowego (end-

to-end), wynosi 2mn, natomiast pami��, wymagana do zapisania próbek w nadajniku jak  

i odbiorniku wynosi mn. 

Przeplot splotowy 

Do tej grupy przeplotów zaliczamy: przeplot splotowy (convolutional interleaver) oraz 

z cyklicznym przesuni�ciem (cyclic shift interleaver). 

W przeplocie splotowym wiadomo�ci s� wprowadzane szeregowo na kolejne wej�cia 

grupy L rejestrów przesuwnych o wzrastaj�cej długo�ci. W układzie przeplotu, pierwszy 

rejestr ma zerowe opó�nienie, drugi - opó�nia o M taktów, trzeci - o 2M, itp., a� do 

ostatniego, który ma opó�nienie (L-M)B. Sygnały z układu przeplotu s� podawane na wyj�cie 

w takiej samej kolejno�ci, w jakiej były wprowadzane na wej�cie.  

 

  

(L-2)B 

(L-1)B 

2 

4 

i0 i1 

Przeplot Rozplot 

(L-2)B

i0={1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21} 
i1={1 0 0 4 0 0 7 2 0 10 5 0 13 8 3 16 11 6 19 14 9 0 17 12 0 20 15 0 0 18 0 0 21 }  

Rys. 1-15. Przykład przeplatania i rozplatania splotowego dla parametrów L=3, B=2. 
 

Operacje, wykonywane przez układ przeplotu splotowego mo�na opisa� nast�puj�c� 

tablic�-map�: 

( ) ( )[ ]LBLiiif mod1−+=               (1-13) 

Układ rozplotu wykonuje operacje komplementarn�.  

Przykład przeplatania i rozplatania splotowego dla parametrów L=3, B=2 pokazano na 

rys. 1-15. „0” widoczne w ci�gu na wyj�ciu s� efektem pocz�tkowych stanów zerowych 

rejestrów przesuwnych. 

Przeplot ten wprowadza całkowite opó�nienie (end-to-end) równe (L-1)LB. Wymagana 

pami�� do zapisania próbek w nadajniku jak i odbiorniku wynosi (L-1)LB/2. Zauwa�my, �e 
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parametry te s� mniej wi�cej o połow� krótsze, ni� dla przeplotu blokowego o podobnych 

wła�ciwo�ciach.  
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Rys. 1-16. Przykład przeplotu z cyklicznym przesuni�ciem. 

 

Wad� tego przeplotu s� pojawiaj�ce si� na pocz�tku przeplatania „0” w ci�gu 

wyj�ciowym. Wydłu�� one ci�g wyj�ciowy. „0” te mo�na wyklucza�, jednak�e wi��e si� to  

z pogorszeniem własno�ci przeplotu [Vuc00]. 

Innym rodzajem przeplotu splotowego jest przeplot z cyklicznym przesuni�ciem.  

W przeplocie tym wiadomo�ci s� zapisywane do macierzy o rozmiarach m x n w porz�dku 

kolumnowym, od lewej do prawej strony (m≤n). i-ta sekwencja wierszowa jest kolejno 

wprowadzana do i-tego rejestru przesuwnego, który przesuwa jej elementy w lewo o (i-1)B, 

gdzie B jest liczb� naturaln� dobieran� tak, aby spełniała warunek B≤n/m. Z tak 

zreorganizowanej macierzy odczyt odbywa si� tak�e kolumnowo w takim samy porz�dku - od 

lewej do prawej strony. Jako przykład takiego przeplatania rozwa�my przeplot o parametrach 

m, n i B równych odpowiednio 3,7,2 i ci�gu wiadomo�ci o długo�ci 21, rys. 1-16. Jak wida�, 

pierwszy wiersz pozostaje niezmieniony, w drugim - ka�dy z jego elementów zostaje 

przesuni�ty w lewo o dwie pozycje, w trzecim - o cztery. 

Zalet� tej techniki wzgl�dem przeplotu splotowego jest to, �e przy jednoczesnym 

zachowaniu wła�ciwo�ci klasycznego przeplotu splotowego nie powoduje zwi�kszenia 

długo�ci ci�gu wyj�ciowego. 

 

Przeplot pseudolosowy 

Do tej grupy przeplotów zalicza si� przeplot pseudolosowy równomierny (pseudo-

random interleaver), blokowy pseudolosowy (non-uniform interleaver) oraz w połowie 

pseudolosowy, tzw. S-pseudolosowy (Semi pseudo-random). 

Przeplot pseudolosowy równomierny (cz�sto nazywany po prostu przeplotem 

pseudolosowym) jest jednym z najcz��ciej stosowanych przeplotów w turbokodach. Jego 

zasada działania polega na wpisywaniu do wiersza bitów i kolejno po jego zapisaniu 



 36 

pseudolosowym przemieszczaniu na inne pozycje. Przykład takiego przeplatania dla bloku 

danych o długo�ci 8 pokazano na rys. 1-17. 
 

 0 1 0 0 1 1 0 1 

1
 

2 3 4 5 6 7 8 

1 3 5 6 2 8 4 7 

0 0 1 1 1 1 0 0 

Tablica-mapa 

 
Rys. 1-17. Przykład przeplatania z wykorzystaniem przeplotu pseudolosowego 

 

Do wygenerowania tablicy-mapy, dla długo�ci przeplotu N=2m-1, mo�e posłu�y� rejestr 

przesuwny ze sprz��eniem zwrotnym zło�ony z m przerzutników (taki sam jaki słu�y do 

generacji m-ci�gu PN).  

Gdy wiadomo�ci s� długie, wtenczas funkcjonowanie tego przeplotu jest zadowalaj�ce. 

Gdy ci�gi te staj� si� krótsze, wtedy jego efektywno�� zaczyna male�. Jego wymagania 

odno�nie pami�ci wynosz� N. Opó�nienie całkowite, jakie wprowadza, jest równe 2N.  

Zasada działania przeplotu blokowego pseudolosowy jest podobna do zasady działania 

przeplotu równomiernego pseudolosowego. Ró�ni si� jednak tym, i� zapis danych jest 

realizowany do macierzy o takiej samej liczbie wierszy i kolumn równej m (m – kwadrat 

dowolnej liczby). Odczyt danych odbywa si� zgodnie z nast�puj�ca tablic�-map�: 

( ) Mji
M

ir mod1
2

+�
�

�
�
�

� +=  

( ) Ljik mod+=                 (1-14) 

( )( )[ ]{ } MjkPjr mod11 −+=  

Bity s� przemieszczane z numeru wiersza-kolumny i, j do numeru wiersza-kolumny ir, jr, L – 

dowolna liczba całkowita, ( )kP  (k=0,1,2,...,L-1) - liczby pierwsze.  

Przykładowo Berrou, Glavieux i Thitimajshima w pionierskiej pracy [Ber93] 

zastosowali wła�nie przeplot blokowy pseudolosowy o nast�puj�cych parametrach: M=256 , 

L=8, a ( )kP , k=0,1,2,...,7, ( )0P =17, ( )1P =37, ( )2P =19, ( )3P =29, ( )4P =41, ( )5P =23, 

( )6P =13, ( )7P =7.  

Wymagania odno�nie pami�ci, jak i opó�nienia wprowadzanego przez przeplot blokowy 

pseudolosowy s� takie same, jak przeplotu blokowego. 
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Oblicz 2/LS = , gdzie 
L – długo�� przeplotu. 

Zapisz wszystkie bity do 
wektora przeplotu. 

Wektor ten jest 
numerowany do zera. 

Pozycj� l porównaj z 
pozostałymi S poprzednio 

wylosowanymi 
pozycjami.  

Czy l jest ≤ S 
poprzednio 

wybranych pozycji? 

TAK 

n=0, gdzie n – kolejna 
pozycja wektora. 

 
n=n+1 

NIE 

Wpisz now� pozycj� do 
tablicy-mapy.  

Sprawd�, czy 
wszystkie pozycje 
zostały wybrane,  

n=L-1? 

Start 

Stop 

Wybierz losowo now� 
pozycj� od 0 do L-1. 

 

NIE 

TAK 

 
Rys. 1-18. Algorytm przeplotu S-pseudolosowego. 

 

Ten sposób przeplatania zapewnia, �e dwa wyst�puj�ce koło siebie bity w ci�gu do 

przeplecenia, w ci�gu przeplecionym na pewno koło siebie wyst�powa� nie b�d�. 

Przeplot S-pseudolosowy został pierwszy raz zaproponowany prze Divsalara i Pollara 

[Div95i]. Stanowi on kompromis pomi�dzy przeplotem losowym (jak pseudolosowy),  

a zdeterminowanym (jak blokowy), tj. takim, nad którym jego projektant ma pełn� kontrol� 

(w którym projektant ustala, z jakiej pozycji na jak� dany bit ma by� przenoszony).  
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Procedura przeplatania S-pseudolosowego przebiega zgodnie ze schematem podanym 

na rys 1-18. Przykład przeplatania S-pseudolosowego podano na rys. 1-19. 

 

 0 1 0 0 1 1 0 

0
 

1 2 3 4 5 6 

0 3 6 9 15 12 8 

0 0 0 0 0 1 1 

0 1 0 0 1 1 0 

7
 

8 9 10 11 12 13 

5 2 10
0 

13 1 4 7 

1 0 0 0 1 1 0 

1 0 

14 15 

11 14 

1 1  
Rys. 1-19. Przykład przeplatania z wykorzystaniem przeplotu S-pseudolodowego dla L=15 i S=2 

 

Zauwa�my, �e gdy S=1, wówczas przeplot S-pseudolosowy staje si� przeplotem 

pseudolosowym równomiernym.  

Zalet� przelotu S-pseudolosowego jest jego zdolno�� reorganizowania wi�kszo�ci 

rozkładów „0” i „1” (w tym niekorzystnych). Tyczy to si� jednak głównie tych wiadomo�ci, 

których długo�� nie przekracza S+1 [Vuc00]. Poza tym, podobnie jak przeplot blokowy 

pseudolosowy, zapewnia on rozproszenie dwóch bitów wyst�puj�cych koło siebie, tj. w ci�gu 

przeplecionym bity te koło siebie na pewno wyst�powa� nie b�d�. Mi�dzy innymi te cechy 

przeplotu S-pseudolosowego sprawiaj�, �e jest on lepszy od przeplotu blokowego 

pseudolosowego.  

1.3. Optymalne struktury turbokodera 

Niniejsza sekcja opisuje sposób uzyskiwania optymalnych - w sensie minimum BER -

struktur turbokoderów. Struktury te maj� szczególnie znaczenie w obszarze du�ych warto�ci 

stosunków sygnał/szum.  

Przedstawienie struktur tych rozpoczniemy od zdefiniowania efektywnej odległo�ci 

swobodnej kodera składowego Dfree_eff. Dfree_eff jest najmniejsz� wag� słowa kodowego 

turbokodera, stosuj�cego pseudolosowy przeplot równomierny, wygenerowan�  

przez wiadomo�� (ci�g informacyjny) o wadze 2. Dfree_eff mo�na wyznaczy� z nast�puj�cego 

wzoru [Vuc00]: 

Dfree,eff = 2 + 2zmin                (1-15) 

gdzie zmin jest najmniejsz� wag� bł�dnej �cie�ki kodowej kodera składowego. zmin mo�na 

wyznaczy� z omawianej wcze�niej funkcji A(2,Z,1) w nast�puj�cy sposób [Ben96]: 
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+++=
             (1-16) 

Wraz ze wzrostem Dfree,eff zmniejsza si� BER. Maksymalizacja Dfree,eff  jest realizowana 

w drodze maksymalizacji zmin. 

Benedetto i Montorosi [Ben96i] oraz Divsalar i Pollar [Div95i] wykazali, �e zmin osi�ga 

maksimum, gdy wielomian �cie�ki zwrotnej ( )Dg0  kodera składowego RSC jest 

wielomianem pierwotnym nad ciałem GF(2). Dla kodera o sprawno�ci kodowania R=1/2, 

opisanego macierz� generacyjn�  

( ) ( )
( )�	

�


�


=

Dg
Dg

DG
0

1,1                (1-17) 

górna granica zmin jest nie wi�ksza ni� 

( )( )221 1
min +−≤ −υnz                (1-18) 

gdzie υ  - pami�� kodera systematycznego RSC.  

Wyja�nijmy, dlaczego wielomian ( )Dg0  powinien by� wielomianem pierwotnym. 

Najmniejsza waga ci�gu informacyjnego, generuj�ca ci�g parzysto�ci o sko�czonej liczbie 

„1”, wynosi dwa. Załó�my, �e ci�g ID+1  (I –liczba całkowita) jest najkrótszym ci�giem 

wej�ciowym o wadze dwa generuj�cym sko�czon� sekwencj� wyj�ciow�. Ci�g ten podajemy 

na koder o funkcji przej�� (1-17). Ci�g parzysto�ci tego kodu b�dzie wynosił ( ) ( )
( )Dg
Dg

D I

0

11+ . 

Je�eli ci�g ten ma by� ci�giem o sko�czonej liczbie „1”, tj. koder składowy ma zosta� 

wyzerowany, to wielomian ( )ID+1  musi by� podzielny przez to ( )Dg0 . Przykładowo, gdy 

( ) 2
0 1 DDDg ++= , to wtenczas najkrótszy ci�g wej�ciowy zeruj�cy ten koder b�dzie 

wynosił 31 D+ . Im wi�ksze I (wi�ksza odległo�� pomi�dzy dwoma „1” w ci�gu 

wej�ciowym), tym wi�ksze prawdopodobie�stwo pojawienia si� ci�gu kodowego o wi�kszej 

wadze. Jakikolwiek wielomian podzielny przez ( )Dg0  ma okres ≤ 12 −υ . Okres ten b�dzie 

wynosił 12 −= υI  tylko i wył�cznie wtedy, gdy ( )Dg0  b�dzie wielomianem pierwotnym. 

Na poni�szym przykładzie udowodnimy, �e turbokodery, których wielomian ( )Dg0  s� 

pierwotne s� lepsze od turbokoderów, których wielomiany te nie s� pierwotne. Załó�my, �e 
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wyst�puj� dwa turbokody – oznaczmy je TC1 i TC2 - o nast�puj�cych macierzach 

generacyjnych (funkcjach przej��):  

TC1: ( ) �
	

�


�



++
+= 2

2

1 1
1

,1
DD

D
DG ,     TC2: ( ) �

	

�


�



+
++= 2

2

2 1
1

,1
D

DD
DG           (1-19) 

Jak łatwo zauwa�y�, kodery składowe obu turbokoderów maj� pami�ci równe υ  = 2. 

Sprawd�my najpierw, wielomian ( )Dg0  którego z koderów, TC1 czy TC2, jest wielomianem 

pierwotnym. Dokona� tego mo�na w nast�puj�cy sposób [Moc97]. 

W pierwszej kolejno�ci przyrównuje si� dany wielomian do zera. Kolejno tworzy 

zale�no�� rekurencyjn� stowarzyszon� z tym wielomianem. W punkcie trzecim zakłada si� 

dowolny stan pocz�tkowy, który jednak musi by� ró�ny od zera i nast�pnie, zgodnie z 

zale�no�ci� rekurencyjn�, generuje si� kolejne elementy ci�gu. Powstaj�cy w ten sposób ci�g 

jest niesko�czony, aczkolwiek okresowy. Gdy okres tego ci�gu b�dzie równa� si� 12 −= υI , 

wtedy wielomian który go utworzył b�dzie wielomianem pierwotnym. W przeciwnym 

przypadku wielomianem ten b�dzie niepierwotny. 

 

• Kod TC1. 

Generowanie sekwencji dla ( )Dg0  kodera TC1: 21 DD ++ .  

Przyrównanie ( )Dg0  do zera: 

01 2 =++ DD  

Zale�no�� rekurencyjn� stowarzyszon� z tym wielomianem tworzy si� wg nast�puj�cej 

zasady: js  odpowiada 1, 1+js  - 1D  , itp. Post�puj�c zgodnie z ta zasad� dla powy�szego 

wielomianu otrzymujemy: 

jjj sss += ++ 12  gdzie j = 0,1,2,.... 

Zakładaj�c stan pocz�tkowy równy 0s =1, 1s = 0 (jak zostało powy�ej powiedziane stan ten 

mo�e by� dowolny, acz niezerowy), post�puj�c zgodnie z zale�no�ci� rekurencyjn� 

otrzymujemy warto�ci jak w tab. 1-6. Pierwszy wiersz tej tabeli zawiera warto�ci parametru j, 

drugi - symbole elementów ci�gu si, trzeci – wygenerowan� sekwencj�. 

Jak wynika z tab. 1-6 okres tego wielomianu wynosi 3. Maksymalny okres 12 −= υI  

dla υ =2 wynosi tak�e 3. Wielomian ten jest zatem pierwotny. 
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Tab. 1-6. Generowanie sekwencji okresowej dla kodera TC1. 

Ci�g pocz�tkowy j=0 j=1 j=2 j=3 j=4 j=5 j=6 ... 

s0 s1 s2 s3 s4 s5 s6 s7 s8 ... 

1 0 1 1 0 1 1 0 1 ... 
 

• Kod TC2 

Generowanie sekwencji dla ( )Dg0  kodera TC1: 21 D+  

Przyrównanie ( )Dg0  do zera 

01 2 =+ D  

Zale�no�� rekurencyjn� stowarzyszona z tym wielomianem ma posta� 

jj ss =+2  

Post�puj�c analogicznie jak w przypadku TC1 otrzymujemy warto�ci, które zamieszczono w  

tab.1-7. 

 
Tab. 1-7. Jak w tab. 1-5, lecz dla kodu TC2. 
Ci�g pocz�tkowy j=0 j=1 j=2 j=3 j=4 j=5 j=6 ... 

s0 s1 s 2 s 3 s 4 s 5 s 6 s 7 ... 

1 1 1 1 1 1 1 1 ... 
 

Z tab. 1-7 wnioskujemy, �e wielomian ten ma okres równy 1. Nie jest on zatem wielomianem 

pierwotnym. 
 

W tab. 1-8 przedstawiono wyniki symulacji komputerowych kodu TC1 i TC2 w kanale 

‘AWGN’ [Hen02]. Symulacje te przeprowadzono dla kodera o nast�puj�cych parametrach: 

przeplot pseudolosowy o długo�ci 1000 bitów, dekoder Log-MAP, 8 iteracji, modulacja 

BPSK. 
 

Tab. 1-8. Przedstawienie BER dla wybranych warto�ci Eb/N0 dla  
kodu TC1 i TC2 

0N
Eb [dB] BER dla TC1 BER dla TC2 

0.5 6*10-2 5*10-2 

0.7 4.2*10-2 4.2*10-2 

1 10-2 3*10-2 

1.5 7*10-4 0.8*10-2 

1.8 10-4 10-2 
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Jak wynika z tab. 1-7, dla małych Eb/N0, mniejszych ni� 0,5, TC1 jest lepszy od TC2. 

Potwierdza to reguł�, �e ten system (ten kod), który zyskuje wzgl�dem innych systemów  

(o innym kodowaniu lub bez kodowania) w obszarze �rednich i du�ych stosunków 

sygnał/szum traci w obszarze małych stosunków sygnał/szum. Sytuacja ta zaczyna si� 

diametralnie odwraca� dla stosunków sygnał/szum wi�kszych od około 0,7 dB. Przy Eb/N0 = 

1,8 dB BER dla TC2 jest o około dwa rz�dy gorsza od BER dla TC2 (BER dla TC1 równa si� 

10-4, podczas gdy BER dla TC2 równa si� 10-2). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 43 

Podsumowanie 

 

Celem pierwszej cz��ci rozdziału było przedstawianie sposobu, w jaki mo�na 

wyznaczy� prawdopodobie�stwo bł�du dla kodu splotowego dekodowanego algorytmem  

z maksymalnym prawdopodobie�stwem. Zaprezentowano dwa sposoby: pierwszy polega na 

wyznaczeniu górnej granicy BER. Sposób ten jest, dla kodów o du�ych długo�ciach 

ograniczonych niepraktyczny, gdy� wymaga wielu skomplikowanych oblicze�. Drugi sposób 

polega na obliczeniu zysku kodowania i odpowiednim przesuni�ciu krzywej BER dla 

równowa�nej transmisji niekodowanej. Sposób ten jest łatwiejszy i st�d szerzej stosowany  

w praktyce. 

Obliczenia BER, według obu wspomnianych metod, przeprowadzono dla 

przykładowego kodu CC (2,1,5). Wybór tego kodu był podyktowany tym, i� w dalszej cz��ci 

pracy jest on wykorzystywany do budowy ła�cucha Viterbiego, na bazie którego jest 

analizowany wpływ szumów innych ni� AWGN na kodowanie.  

Wyniki oblicze� teoretycznych porównano z wynikami symulacyjnymi. Okazało si�, �e 

s� one do siebie zbli�one.  

Niniejsza analiza odnosi si� do systemów w�skopasmowych, natomiast jest te� 

prawdziwa dla systemu DSSS, gdy szum w kanale jest AWGN. Gdy szum w kanale nie jest 

AWGN, wtedy wyniki mog� by� inne. Osobne potraktowanie tego zagadnienia jest 

przedmiotem rozdziału II. 

W drugiej cz��ci rozdziału zbadano i omówiono rol�, jak� odgrywa przeplot 

wewn�trzny w turbokodowaniu. Pomimo, i� teoria przeplotów jest znana, jednak ich 

szczegółowa analiza, tym bardziej w zastosowaniach do turbokodów, nie jest powszechnie 

dost�pna. Ponadto, jak zostało przedstawione, przeplot wewn�trzny stosowany w turbokodach 

pełni nieco inn� rol� ni� ten, słu��cy do rozgrupowywania bł�dów b�d�cych efektem 

zakłóce� w kanale. Z tego powodu opracowano kolejny paragraf - dotycz�cy sposobów 

realizacji przeplotów wewn�trznych. Poza opisem rodzajów przeplotów wewn�trznych, w tej 

cz��ci opracowania wyspecyfikowano tak�e ich wady i zalety.  

W ko�cowej partii materiału rozwa�ono zagadnienie poszukiwania optymalnej struktury 

kodera składowego turbokodera gwarantuj�cego uzyskanie niskiej stopy bł�dów. Okazuje si�, 

�e aby dekoder pracował z maksymalnymi zyskami, wielomian opisuj�cy �cie�k� zwrotn� 

kodera składowego ( )Dg0  powinien by� pierwotny (oczywi�cie nie jest to jedyny czynnik 

warunkuj�cy uzyskiwanie niskich BER, lecz z pewno�ci� jeden z tych, którego w trakcie 
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projektowania turbokodera pomin�� si� nie powinno). 

Wiedza zawarta w niniejszym rozdziale zostanie wykorzystana do zaprojektowania 

efektywnego symulatora turbodekodera. 



 45 

Rozdział II 

DETEKCJA SYGNAŁU DSSS W �RODOWISKU NIE-AWGN - 
TEORIA 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.1. Teoria detekcji niebiałej  

2.2. Entropijna teoria zysku 

2.3. Szum/zakłócenie o rozkładzie niegaussowskim w systemie DSSS 

2.4. Wpływ rozpraszania sygnału na jako�� dekodowania w kanałach 
‘kolorowych’ 
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Rozdział II 

DETEKCJA SYGNAŁU DSSS W �RODOWISKU NIE-AWGN 

Niniejszy rozdział po�wi�cony jest detekcji sygnału DSSS w �rodowisku szumów 

addytywnych, niebiałych o rozkładzie Gaussa lub białych, lecz o rozkładzie innym ni� 

gaussowskim.  

W pierwszej cz��ci rozdziału omawia si� szczegółowo zasad� działania detektora 

optymalnego dla szumu/zakłócenia niebiałego, wprowadzonego w rozdziale wst�pnym.  

W drugiej cz��ci odpowiemy na pytanie czy szum/zakłócenie skorelowane powoduj�ce 

powstanie bł�dów nieprzypadkowych pogarsza funkcjonowanie dekodera o maksymalnej 

wiarygodno�ci w systemie DSSS. Jednym z u�ytych narz�dzi analizy b�d� wybrane statystyki 

rozkładów bł�dów pozyskiwane na wej�ciu dekodera. Porównanie tych statystyk z 

analogicznymi, uzyskiwanymi w obecno�ci szumu AWGN pozwoli na okre�lenie stopnia 

losowo�ci bł�dów wyst�puj�cych na wej�ciu dekodera. Jak wiemy ma to decyduj�ce 

znaczenia dla dekodowania opartego na regule maksymalnego prawdopodobie�stwa. 

W rozdziale tym przedstawiono tak�e sposób, w jaki zakłócenie niegaussowskie 

wpływa na detekcj� i dekodowanie sygnału DSSS.  

2.1. Teoria detekcji niebiałej 

Mo�na wykaza� [Bac67], [Paw02], [Pio02], [Byk05], �e liniowy filtr odbiorczy 

zapewnia maksimum stosunku sygnał/szum, je�li jego odpowied� impulsowa spełnia 

równanie całkowe 

( ) � ≤≤−=−
T

T)(0      dvvRvhtas
0

0 )()( τττ     (2-1) 

gdzie: ( )τ−0ts  - sygnał u�yteczny przesuni�ty o 0t  i odwrócony wzgl�dem τ , 0t  jest 

momentem podejmowania decyzji, ( )xR - funkcj� autokorelacji szumu, a  - dowoln� stał� 

rzeczywist�. 

Załó�my najpierw, �e rozwa�any szum jest biały. Wtedy ( )τδδτ szumR 2
0)( = , gdzie 

szum
2
0δ  jest wariancj� szumu. Po podstawieniu tego wzoru do wzoru (2-1), korzystaj�c  

z własno�ci filtracyjnej funkcji delta Diraca, otrzymujemy: 
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( )
��

�
�

� ≤≤−
=

                

  

T)(0, poza  dla

T0 ts
a

h
szum

τ

ττ
δτ

0
)( 02

0
   (2-2) 

Ze wzoru (2-2) wynika, �e w przypadku białego zakłócenia (dodajmy addytywnego  

i gaussowskiego) optymalnym filtrem odbiorczym, w sensie maksimum stosunku 

sygnał/szum, jest filtr o odpowiedzi impulsowej takiej samej jak sygnał u�yteczny, lecz 

odwróconej i przesuni�tej o 0t . Jest to popularna zasada zwierciadła.  

Spróbujemy w oparciu o powy�sze relacje wyznaczy� charakterystyk� filtru dla 

szumu/zakłócenia niebiałego. Podtrzymujemy zało�enia, �e na zewn�trz obszaru całkowania 

<0, T> 0)( =τh . Zatem stosuj�c własno�ci transformaty Fouriera - przesuni�cia w czasie  

oraz twierdzenia o splocie otrzymujemy 

)()()()()()( 0

0
0 ωωωττ PHeaS      

Fourier
      dvvRvhtas jwt

T

=
⇔

−=− ∗
�   (2-3) 

gdzie: )(ωS - widmo sygnału u�ytecznego, )(* ωS - widmo sprz��one z widmem sygnału 

u�ytecznego, )(ωP - widmo mocy szumu/zakłócenia, )(ωH - poszukiwana transformata filtru 

optymalnego. 

Poniewa� człon exp(jωt0) wprowadza wył�cznie opó�nienie pomijamy go, a w miejsce 

stałej a wstawiamy 1. Zatem transformata optymalnego filtru odbiorczego dla 

szumu/zakłócenia niebiałego jest nast�puj�ca: 

)()(
)(
)(

)( 1*
*

ωω
ω
ωω −== PS

P
S

H                       (2-4) 

Wzór ten jest prawdziwy tak�e dla wersji białej, poniewa� wtedy constP =)(ω   

i transformata filtru dopasowanego równa si� )(* ωS . 

Aby przej�� do dziedziny czasu dyskretnego nale�ałoby przedstawi� )(ωH   

w dziedzinie przekształcenia Z. Stosuj�c przekształcenie Z dla transmitancji )(ωH  

otrzymujemy: 

( ) ( )
( )zP

zS
zH

** /1=        (2-5) 

 Widmo mocy szumu/zakłócenia )(ωP  mo�e by� przedstawione jako 

2* )()()()( ωωωω VVVP == . Przedstawiaj�c )(ωP  w dziedzinie transformaty Z i wstawiaj�c 
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do wzoru (2-6), otrzymujemy: 

( ) ( )
( )

( )
�
�

�
	



�
==

*
*2

0

****

1
)(

/1/1

z
GzGA

zS
zP
zS

zH      (2-6) 

gdzie: )(0 zGA  odpowiada V(ω), �
�

�
	



�
*

*
0

1
z

GA  - )(* ωV , 0A  jest stał�, a Ω= jrez  

Zastosujmy podstawienie ( ) 1
0 )()( −= zGAzI . Niech )(zI  reprezentuje filtr 

wybielaj�cy, a hk niech b�dzie jego odpowied� impulsow�.  

Optymalny detektor dla szumu/zakłócenia niebiałego przedstawiono na rys. 2-1. 

Działa on nast�puj�co. Na filtr wybielaj�cy )(zI  podany zostaje sygnał u�yteczny lks   

z szumem/zakłóceniem kn , gdzie k - numer chipu, l – jeden z dwóch sygnałów nadanych (w 

przypadku transmisji binarnej). Filtr ten wybiela szum/zakłócenie, czyli pozbawia je 

wewn�trznej korelacji. Ze wzgl�du na fizyczn� nierozł�czno�� sygnału i szumu/zakłócenia, 

cz��ciowemu wybieleniu podlega tak�e sygnał lks . W dziedzinie czasu na wyj�ciu filtru 

wybielaj�cego otrzymujemy: 

klklk hss ∗='       (2-7) 

gdzie hk - odpowiedz impulsowa filtru, ∗  - znak splotu. 

Chc�c wyznaczy� sygnał (reprezentowany przez replik�) dopasowany do sygnału 

reprezentowanego replik� '
lks , dokonujemy na (2-7) operacji sprz��enia [ ] ***

lklklklk hshs ∗=∗ . 

Poniewa� *
lkh  jest z natury rzeczywiste, przeto ostatecznie otrzymujemy:  

[ ]*
lklk hs ∗  = lklk hs ∗*       (2-8) 

 
Filtr 

w ybielaj�cy
szum

Filtr 
m odeluj�cy 

rep lik�

�
k

klk ns +

klk hs *

'
kn

*
lks

klk hs **

 
Rys. 2-1. Schemat detektora dla szumu niebiałego (z podwójnym dopasowaniem) 
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Czynno�ci, opisane równaniem (2-8), realizuje filtr modyfikuj�cy replik�, rys. 2-1. 

Odpowiadaj� one operacji 
1

*
*

0

1
−


�

�
�
�

�
�
�

�
	



�

z
GA , natomiast transmitancja ( )** /1 zS  (transmitancja 

filtru dopasowana do sygnału. Optymalny filtr odbiorczy ( )zH  miałby transmitancj� równ� 

( )** /1 zS  gdyby szum był biały) została zast�piona układem korelatora, rys. 2-1. 

Zysk wynikaj�cy z zastosowania detekcji niebiałej jest charakteryzowany ró�nic� 

energii sygnałów wybielonych [Van01] 

( )� ∆=
k

ksz
2*        (2-9) 

gdzie ( ) kkkkkk hsshss ∗−=∗∆=∆ 21
*  dla k=1,2,...,NPN (NPN – długo�� ci�gu PN). Dla 

przypadku sygnałów antypodalnych ( ( ) ( )tsts 21 −= ) (modulacji, np. BPSK) wzór ten b�dzie 

dany wyra�eniem  

( ) ( )( ) ( )�� � ∗=∗−=∆=
k

kk
k k

kkkk hshsssz 2
1

2
21

2* 2           (autor, 2-10)12 

W kolejnej cz��ci rozdziału wyja�niono sk�d si� bierze zysk detekcji niebiałej (w czym tkwi 

jego potencjał).  

2.2. Entropijna teoria zysku 

Zgodnie z [Sha57] (twierdzenie 18, strona 68), przepustowo�� kanału C, zakłócanego 

dowolnym szumem addytywnym, jest ograniczona obustronnie przez 

1
2

1

1
2 loglog

N
NP

WC
N

NP
W

+≤≤
+

              (2-11) 

gdzie: P - moc sygnału, N - moc szumu, a N1 - moc entropijna szumu. 

Dla procesów ci�głych wygodniej jest zamiast entropi� posługiwa� si� moc� entropijn� 

1N . Moc t� definiuje si� w nast�puj�co:  

�
�

�
	



�
�=

W

n df)f(SlogWexpWN
0

1
1               (2-12) 

gdzie: ( )fS - znormalizowana widmowa g�sto�� mocy ( ( )dffS�
∞

∞−

=1). Dla szumu białego, 

                                                
12 W ten sposób b�d� oznaczane wzory opracowane przez autora. 
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danego widmow� g�sto�ci� mocy ( ) WfS /2δ= , moc entropijna wynosi:  

2
22

0

2

0

2

1

1
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δδδ

δδ

==��
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�
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�
=

W
WW

W
logWexpW     

 df
W

logWexpWdf
W

logWexpWN
WW

            (2-13) 

 

 

2
fW ∆−

2
fW ∆−

f∆

( )fS

f

M1

M2  
Rys. 2-2. Przebieg cz�stotliwo�ciowy zakłócenia w�skopasmowego 

 

Podstawiaj�c wynik obliczenia (2-13) do wzoru (2-11), otrzymujemy, �e przepustowo�� 

kanału, w którym wyst�puje szum biały, wynosi 

2

2

22

2

2 loglog
δ

δ
δ

δ +≤≤+ P
WC

P
W               (2-14) 

2

2

2log
δ

δ+= P
WC                (2-15) 

Zastanówmy si�, jak zmieni si� przepustowo�� kanału wraz ze zmniejszaniem si� 

entropii szumu/zakłócenia, tj. zwi�kszaniem jego korelacji. Rozwa�ania podobne do 

przedstawianych tutaj mo�na znale�� w [Paw82], [Pio03]. Załó�my, �e sygnał jest zakłócany 

szumem/zakłóceniem o widmowej g�sto�� mocy jak na rys. 2-2: 

( )

�
�
�

�

�
�
�

�

�

−+>

−+<<−

−<

=

2
�fW

�ff  dla M

2
�fW

�f f
2
�fW

 dla M

                                            
2
�fW

f  dla M

fS

1

2

1

          (2-16) 

Moc entropijna tego szumu wynosi 
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1exp
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(2-17) 

W granicznym przypadku, gdy 0�f → , czyli gdy szum/zakłócenie b�dzie zbli�a� si� 

widmowo do pojedynczej harmonicznej, 1M  b�dzie d��y� do ∞ , a 2M  - do 0. Otrzymujemy 

wtedy: 

( ) 0exp →= W
22 MWlogMWW                (2-18) 

Widzimy wi�c (2-18), �e wraz z koncentracj� mocy szumu/zakłócenia w coraz to w��szym 

pa�mie, jego moc entropijna maleje do zera.  

Podstawiaj�c (2-18) do wzoru (2-11), otrzymujemy ∞≤≤ CPlogW 2 . Wida� zatem, �e 

górn� granic� przepustowo�ci C dla szumu/zakłócenia w postaci sinusoidalnej fali ci�głej 

(CW – contineous wave) jest niesko�czono��. Mo�e to si� wyda� dziwne, ale wiadomo, �e 

takie zakłócenie mo�na odfiltrowa� niesko�czenie w�skopasmowym filtrem bez szkody dla 

sygnału u�ytecznego [Paw82], [Paw02], [Pio02]. 

Widzimy wi�c, �e zmniejszaj�c entropi� szumu/zakłócenia (zwi�kszaj�c jego 

autokorelacj�) mo�emy poprawi� jako�� (lub szybko��) transmisji. Wykorzystuje si�  

w danym przypadku przewidywalno�� szumu/zakłócenia. Im jest ona wi�ksza, tym łatwiej ten 

szum/zakłócenie usun�� (lub zmniejszy� jego destrukcyjny wpływ na sygnał). 

2.3. Szum/zakłócenie o rozkładzie niegaussowskim w systemie DSSS 

Odseparujmy szum/zakłócenie od sygnału. Rozpatrzmy zachowanie si� skupiacza 

(układu skupiaj�cego) w odpowiedzi na ten szum/zakłócenie. Mo�na nam tak czyni�, 

rozpatrywa� szum/zakłócenie osobno, gdy� sygnał z szumem/zakłóceniem jest wzajemnie 

addytywny, a skupiacz jest układem liniowym (dodajmy, �eby zakwalifikowa� go do 

odpowiedniej grupy), niezmiennym w czasie. Układy takie s� okre�lane jako LTI (Linear 

Time-Invariant). 

Warto�� k-tej próbki szumu na wyj�ciu układu skupiaj�cego jest wynikiem sumowania 

si� n próbek szumu w kanale, gdzie n jest długo�ci� repliki (ci�gu rozpraszaj�cego PN),  

rys. 2-3.  

Załó�my, w pierwszym podej�ciu, �e szum/zakłócenie jest skorelowane. Je�eli 

efektywna długo�� korelacji szumu/zakłócenia w kanale b�dzie mniejsza od długo�ci repliki, 
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wtedy w powy�szej sumie b�dzie wyst�powa� dostatecznie du�o słabo skorelowanych 

składników aby zostały spełnione zało�enia centralnego twierdzenia granicznego. Skutek tego 

b�dzie taki, �e rozkład szumu wyj�ciowego b�dzie si� zbli�ał asymptotycznie do rozkładu 

gaussowskiego.  

 

 

�ródło 
Rozpra
-szacz Uj�cie 

Sku-
piacz 

Szum  
niegaussowski 

chipy bity 

 
Rys. 2-3. Uproszczony schemat systemu DSSS z kanałem ‘niegaussowskim’ 

 
W drugim przypadku - szumu nieskorelowanego - wyra�nie „ugaussowienie” sygnału 

wyj�ciowego b�dzie ju� widoczne dla repliki o długo�ci 3÷4 [Sza01].  

Powy�sze zjawisko jest typowym efektem „ugaussowienia” procesu w wyniku jego 

przej�cia przez układ LTI. W tym przypadku procesem tym jest szumu, układem LTI - 

skupiacz. 

 

Eksperyment 1. Załó�my, �e mamy do czynienia z prostym systemem DSSS, takim, jaki jest 

pokazany na rys. 2-3. Załó�my, �e ci�g PN składa si� ze 127 chipów oraz �e szum w kanale 

jest biały o rozkładzie eksponencjalnym, rys. 2-4. Zbadajmy, jak szum o takim rozkładzie 

wpływa na BER oraz jaki b�dzie rozkład szumu na wyj�ciu układu skupiaj�cego.  

 

 
Rys. 2-4. Szum w kanale o warto�ci �redniej równej 0 i wariancji 1, rozkład eksponencjalny  
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Do wyznaczenia rozkładów zastosowano histogram. Na podstawie symulacji mo�na 

stwierdzi�, rys. 2-5a, �e szum na wyj�ciu układu skupiaj�cego asymptotycznie zbli�a si� do 

gaussowskiego. Potwierdza to wy�ej przedstawian� teori� o „ugaussowianiu” si� szumu 

wej�ciowego.  

Krzywa BER dla tego zakłócenia jest nieomal identyczna jak dla szum AWGN,  

rys. 2-5b. Ró�nice - widoczne na rysunku - mog� by� wynikiem niedokładno�ci oblicze� 

symulacyjnych.  

Z symulacji tych mo�na wyci�gn�� nast�puj�cy wniosek. Sygnał w systemie DSSS 

b�dzie tak samo odbierany (z taka sam� jako�ci�) niezale�nie od rozkładu szumu panuj�cego 

w kanale (przy zało�eniu oczywi�cie, �e szum we wszystkich przypadkach jest biały). Reguła 

ta ma te� swoje konsekwencje dla kodowania, tzn. dekodowanie z maksymaln� 

wiarygodno�ci� (w takim systemie) b�dzie zachodzi� z takim samym prawdopodobie�stwem 

bł�du niezale�nie od rodzaju rozkładu szumu w kanale. 

 

 
Rys. 2-5a. Rozkład szum na wyj�ciu 

układu skupiaj�cego. 

B E R  =  f  (E b /N o )

E b / N o  [d B ]
1 09876543210

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 2-5b. Detekcja sygnału DSSS osadzonego w białym 
szumie eksponencjalnym. Dla porównania przedstawiono 
krzyw� szumow� dla sygnału DSSS transmitowanego w 

białym szumie gaussowskim. 
 

2.4. Wpływ rozpraszania sygnału na jako�� dekodowania w kanałach 

‘kolorowych’. 

Wiedz�c, �e szum o dowolnym rozkładzie si� „ugaussosawia” w wyniku przej�cia przez 

skupiacz (oczywi�cie z uwzgl�dnieniem okre�lonych ogranicze�), w poni�szych 

rozwa�aniach b�dziemy zakłada�, dla uproszczenia analizy, �e szum/zakłócenie jest 

gaussowskie. 

Na jako�� dekodowania wpływa nie tylko liczba bł�dów pojawiaj�cych si� na wej�ciu 

dekodera (zale�na z reguły od stosunku sygnał/szum jak i te� rodzaju zakłócenia), ale tak�e 

sposób w jaki bł�dy te si� rozkładaj�. Wi�kszo�� algorytmów dekodowania (podobnie jak te, 

(1) biały szum addytywny o rozkładzie 
eksponencjalnym 
(2) szum AWGN 
 

(1)
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b�d�ce przedmiotem niniejszej pracy) działaj� zgodnie z reguł� maksymalnego 

prawdopodobie�stwa. Reguła ta czyni je optymalnymi w kanałach, w których bł�dy na 

wej�ciu dekodera wyst�puj� losowo (random errors). 

Bł�dy, wyst�puj�ce w kanałach ‘kolorowych’, w zale�no�ci od stopnia korelacji 

szumu/zakłócenia b�d� skorelowane. Skupiacz, porównuj�c odbierane chipy, a w�ród nich 

skorelowane bł�dy, z replik� b�dzie je niejako „ulosawiał”. Dzieje si� tak, poniewa� i-ta 

próbka sygnału na wyj�ciu skupiacza (bit) jest zło�eniem N próbek sygnału z kanału (chipów) 

(N- długo�� repliki). Czasami mo�e si� zdarzy� tak, szczególnie gdy korelacja szumu nie 

b�dzie du�a, a ci�g PN odpowiednio długi, �e bł�dne bity (wyst�puj�ce na wyj�ciu  

skupiacza) b�d� wyst�powa� w sposób zupełnie losowy. Wtedy, dekodowanie w kanale 

‘kolorowym’ b�dzie zbli�one do dekodowania w kanale ‘AWGN’. 

Odseparujmy ponownie, jak uczynili�my to wcze�niej, próbki sygnału odbieranego od 

szumu/zakłócenia. Naturalnym sposobem okre�lenia losowo�ci bł�dów na wyj�ciu skupiacza 

(wej�ciu dekodera, gdy zało�ymy, �e przeplot nie wyst�puje) jest wykre�lenie funkcji 

autokorelacji szumu/zakłócenia w tym miejscu. Gdy funkcja ta b�dzie delt� Diraca (lub 

b�dzie si� do niej zbli�a�), b�dzie to oznacza�, �e bł�dy na wyj�ciu skupiacza s� tak samo 

(lub prawie tak samo) losowe jak w przypadku kanału ‘AWGN’. 

 

Eksperyment 2. Załó�my, �e ci�g PN składa si� ze 127 chipów, widmo mocy zakłócenia ma 

kształt sygnału BPSK. Zajmuje ono około 15% widma sygnału DSSS. Wykre�lmy korelacj� 

tego zakłócenia przed i za układem skupiania.  

 

 
Rys. 2-6a. Funkcja autokorelacji szumu BPSK 

przed zaw��aniem pasma (szum w kanale) 

 
Rys. 2-6b. Funkcja autokorelacji szumu za 

układem skupiania (zaalokowanego szumu BPSK) 
 

Korelacja szumu w kanale jest widoczna na rys. 2-6a. Rozci�ga si� ona do warto�ci 0.01 

do około 20 chipów. Szum na wyj�ciu układu skupiaj�cego praktycznie ju� nie wykazuje 
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korelacji, rys. 2-6b. Efektem tego b�dzie to, �e dekodowanie zakodowanego sygnału DSSS  

w powy�szym kanale b�dzie si� odbywa� z tak� sam� (lub nieomal taka sam�) jako�ci� jak w 

kanale ‘AWGN’. Zało�enie to zweryfikujemy symulacyjnie w nast�pnych rozdziałach,  

w których b�dziemy przedstawia� wyniki eksperymentów symulacyjnych. 

 

Innym sposobem oceny rozkładu bł�dów jest analiza statystyk bł�dów na wej�ciu 

dekodera. Gdy statyki te dla kanału ‘kolorowego’ b�d� si� zbli�a� do statystyk uzyskanych z 

kanału ‘AWGN’, b�dzie to oznacza�, �e bł�dy te s� losowe. Istnieje wiele takich 

charakterystyk [Urb05]. W niniejszej pracy zastosujemy dwie z nich: 

• wagowe widmo bł�dów. Charakterystyka ta opisuje prawdopodobie�stwo przekłamania n 

bitów w blokach o długo�ci k, przy czym k jest zawsze ≥ n; 

• rozkład pauz pomi�dzy bł�dami. Ta charakterystyka okre�la prawdopodobie�stwo 

poprawnego odbioru przynajmniej n kolejnych bitów. Do jej obliczenia wykorzystuje si� 

pełen strumie� przesłanych bitów (bez ich podziału na bloki).  

 

Eksperyment 3. Załó�my, �e szum w kanale jest taki sam, jak w Eksperymencie 2. Okre�lmy 

powy�sze statystyki bł�dów dla tego kanału pomi�dzy skupiaczem, a rozplataczem, punkt A, 

rys. 2-7 oraz rozplataczem, a dekoderem, punkt B, rys. 2-7. Porównamy nast�pnie 

charakterystyki te z charakterystykami z kanału ‘AWGN’. BER dla obu kanałów wynosi 

0,01421. Symulacje przeprowadzono w �rodowisku C++. 
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Rys. 2-7. Miejsca wykre�lania charakterystyk 
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Szum BPSK 

Bity w punkcie A 
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Rys. 2-8a. Wagowe widmo bł�dów, długo�� bloku 32 bity 
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Rys. 2-8b. Wagowe widmo bł�dów. Długo�� bloku 64 bity 
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Rys. 2-8c. Rozkład pauz pomi�dzy bł�dami 
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Bity w punkcie B 
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Rys. 2-9a. Wagowe widmo bł�dów, długo�� bloku 32 bity 
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Rys. 2-9b. Wagowe widmo bł�dów. Długo�� bloku 64 bity 
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Rys. 2-9c. Rozkład pauz pomi�dzy bł�dami 

 

Zauwa�my, �e statystyki na wej�ciu rozplatacza i dekodera s� nieomal identyczne. Jest 

to dowodem na to, �e przeplot dla analizowanego kanału ‘BPSK’ zupełnie nie ulosawia 

bł�dów. Mo�na by wi�c w tym przypadku go wyeliminowa�. Interesuj�cym jest fakt, �e tego 

typu rozkłady mo�na by wykorzysta� do oceny mo�liwo�ci ulosowiania bł�dów przez układy 

przeplotu-rozplotu dla konkretnych modelów zakłóce�. 
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Szum AWGN 

Gdy szum jest biały w kanale wtenczas przeplotu si� nie stosuje. Z tego wzgl�du  

w poni�szej analizie wykluczono go z układu.  
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Rys. 2-10a. Wagowe widmo bł�dów, długo�� bloku 32 bity 

012 34567 89 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39 41 43 45 47 49 51 53 55 57 59 61 63
0,0001

0,001

0,01

0,1

1

 
Rys. 2-10b. Wagowe widmo bł�dów. Długo�� bloku 64 bity 
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Rys. 2-10c. Rozkład pauz pomi�dzy bł�dami 

 

Analiza wyników dla obu kanałów znajduje si� w tab. 2-1.  
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Tab. 2-1. Zestawienie wyników rozkładu bł�dów w kanale ‘BPSK’ i ‘białym’. 
Charakterystyka Kanał ‘BPSK’ punkt A Kanał ‘BPSK’ punkt B Kanał ‘AWGN’ 
Wagowe widmo 
bł�dów, blok o 

długo�ci 32 bitów 

Z prawd. 0.6 �aden bit nie 
b�dzie przekłamany, z 
prawd. 0.07 – 2 bity, rys. 2-
8a 

Jak dla kanału ‘BPSK’ 
przed przeplotem, rys. 2-9a 

Z prawd. 0.62 �aden bit 
nie b�dzie przekłamany, z 
prawd. 0.065 – 2 bity,  
rys. 2-10a 

Wagowe widmo 
bł�dów, blok o 

długo�ci 64 bitów 

Z prawd. 0,4 �aden bit nie 
b�dzie przekłamany, z tym 
samym prawd. 1 bit b�dzie 
przekłamany, prawd. 
zakłócenia 2 bitów wynosi 
0.15, rys. 2-8b 

jak dla ‘BPSK’ przed 
przeplotem, rys. 2-9b  

Podobne wyniki jak dla 
‘BPSK’ przed przeplotem 
z t� ró�nic�, �e prawd. 
zakłócenia 2 bitów wynosi 
około 0.17, rys. 2-10b 

Rozkład pauz 
pomi�dzy bł�dami 

Z prawd. 0.5 przynajmniej 
50 bitów wyst�puj�cych 
kolejno po sobie b�dzie 
niezakłóconych, , rys. 2-8c  

tak samo jak dla kanału 
‘BPSK’ przed przeplotem, 
rys. 2-9c 

Z prawd. 0.5 przynajmniej 
52 bity wyst�puj�ce 
kolejno po sobie nie 
zostan� zakłócone,  
rys. 2-10c 

 

Z analizy tej wynika, �e bł�dy w obu kanałach (‘BPSK’ i ‘AWGN’) wyst�puj�  

w sposób do siebie zbli�ony. 
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Podsumowanie  

W niniejszym rozdziale poruszono kwestie wpływu kanału ‘nie-AWGN’ na transmisj� 

(w szczególno�ci kodowan�) w systemie DSSS.  

W rozdziale tym przedstawiono wzór opisuj�cy operacje wykonywane przez detektor 

obustronnie dopasowany. Dalej zaprezentowano jego schemat w wersji korelacyjnej, 

u�ytecznej w praktycznej implementacji. Wykazano tak�e, �e w granicznym przypadku, gdy 

widmo zakłócenia zbiega si� do pojedynczej harmonicznej (fali CW), przepustowo�� kanału 

zd��a do niesko�czono�ci. Potwierdza to sugestie wysuwane wcze�niej w [Paw82], [Pio02]. 

Kolejno udowodniono słuszno�� twierdzenia, na przykładzie szumu o rozkładzie 

eksponencjalnym, �e proces o dowolnym rozkładzie w wyniku przej�cia przez skupiacz 

(układ spełniaj�cy warunki LTI) ulega „ugaussosowieniu”. 

Na jako�� dekodowania, opartego na regule maksymalnego prawdopodobie�stwa, 

wpływa nie tylko liczba bł�dów, ale tak�e sposób ich wyst�powania. Algorytmy, oparte na 

regule maksymalnego prawdopodobie�stwa, działaj� optymalnie w sytuacji, gdy bł�dy te s� 

losowe. W rozdziale tym wykazano, �e skupiacz, w wyniku porównywania odbieranych 

chipów z replik�, „ulosawia” te bł�dy. Niekiedy mo�e si� zdarzy� tak, �e bł�dy na jego 

wyj�ciu b�d� zupełnie losowe. Wydaje si� to nam w pewnym sensie o tyle oczywiste, i� wiele 

zakłóce�, b�d�cych kolorowymi dla sygnału szerokopasmowego (DSSS), s� białe dla sygnału 

w�skopasmowego (czyli tego przed operacj� rozpraszania). Dzi�ki temu zysk kodowania  

w systemach DSSS w obecno�ci niezbyt „kolorowych” zakłóce� (o wzgl�dnie niewielkiej 

korelacji, przynajmniej du�o mniejszej od długo�ci repliki PN) mo�e by� porównywalny,  

w układach bez wybielania, do zysku kodowania w kanałach ‘AWGN’. 

Nale�y jednak wyra�nie zaznaczy�, �e odbiór taki nie gwarantuje uzyskania 

maksymalnych zysków. Dzieje si� tak, gdy� detektor realizuj�cy „detekcj� biał�” (układ 

korelatora lub filtr dopasowany) nie wykorzystuje zmniejszonej entropii szumu (jego 

przewidywalno�ci). Nale�y przypuszcza�, �e po zastosowaniu detektora niebiałego odbiór, 

poza zyskiem kodowania, poprawi si� o zysk detekcji niebiałej. Zało�enia te zostan� 

symulacyjnie zweryfikowane w kolejnym rozdziale. 
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Rozdział III 

DETEKCJA SYGNAŁU DSSS W �RODOWISKU NIE-AWGN  

– EKSPERYMENTY SYMULACYJNE 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

3.1. Stanowisko badawcze: układy pomiarowe, zało�enia 

3.2. Badanie ła�cucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’ 

3.3. Badanie ła�cucha turbo w kanale ‘kolorowym’ 

3.4. Badanie ła�cucha niekodowanego w kanale ‘mieszanym’ 
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Rozdział III 

DETEKCJA SYGNAŁU DSSS W �RODOWISKU NIE-AWGN -  

EKSPERYMENTY SYMULACYJNE 

 
W rozdziale tym znajduj� si� wyniki symulacji ła�cucha Viterbiego oraz turbo  

w �rodowisku szumów addytywnych, gaussowskich i niebiałych.  

Zysk kodowania, jak powszechnie wiadomo, zale�y nie tylko od przyj�tej metody 

kodowania, ale tak�e od parametrów kodu. Z tego wzgl�du w niniejszym rozdziale 

zweryfikowano wpływ modyfikacji najwa�niejszych parametrów obu technik kodowania na 

BER, w szczególno�ci dla kodów splotowych jest to długo�� ograniczona oraz dla 

turbokodów: stopa kodu, algorytm dekodowania, rozmiar oraz rodzaj przeplotu. 

W ostatniej cz��ci rozdziału przedstawiono skuteczno�� zastosowania techniki detekcji 

niebiałej (nacelowanej na zmniejszanie wpływu szumu/zakłócenia niebiałego na odbiór) w 

warunkach, gdy poza szumem/zakłóceniem tym wyst�puje dodatkowo szum AWGN. 

 

3.1. Stanowisko badawcze: układy pomiarowe, zało�enia 

Ła�cuch Viterbiego i ła�cuch turbo przebadano w układzie jak na rys. 3-1. Maj�c na 

uwadze rozdział dotycz�cy detekcji niebiałej i mo�liwe do uzyskania z jej pomoc� zyski 

(rozdział II) odbiornik wyst�puje w dwóch wersjach.  

W wersji pierwszej, bloki �ółto-czerwone, odbiornik realizuje detekcj� klasyczn�, tzn. 

optymaln� w szumie białym. W jego skład wchodzi: demodulator zrealizowany w oparciu o 

korelator, skupiacz, blok przeplotu, dekoder oraz układ decyzyjny.  

Druga wersja, bloki niebiesko-czerwone, jest realizacj� detekcji niebiałej, optymalnej 

dla szumu/zakłócenia niebiałego. W zestawie widoczne s� dodatkowe filtry w torze sygnału  

i repliki.  

Zauwa�my, �e gdy w kanale wyst�puje szum biały, wówczas nie ma znaczenia, który 

odbiornik zastosujemy – filtry: modyfikuj�cy i wybielaj�cy b�d� wtedy miały funkcj� 

transmitancji równ� jedno�ci.  

Jako przykład szumu/zakłócenia kolorowego u�yjemy sygnału u�ytecznego BPSK, 

który mo�e pochodzi� od u�ytkownika systemu w�skopasmowego lub systemu 

szerokopasmowego, oferuj�cego odpowiednio mniejsze pr�dko�ci transmisji lub 

zrealizowanego w oparciu o krótszy ci�g rozpraszaj�cy PN.  
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Przyjmuj�c, �e funkcja kształtuj�ca ( )tg  dana jest impulsem prostok�tnym o czasie 

trwania T i amplitudzie A, wariancja ci�gu informacyjnego nI  (moduluj�cego no�n�) wynosi 

jeden, jego �rednia jest równa zeru i ponadto ci�g ten jest nieskorelowany widmow� g�sto�� 

mocy sygnału zakłócaj�cego BPSK mo�na wyrazi� wzorem [Pro01]: 

( )
2

2 sin
2/ ��

�

�
��
�

�
=

fT
fT

TAfSBPSK π
π

      (3-1) 

Na rys. 3-1 mo�na zobaczy� przykład rzeczywistego przebiegu widma mocy dla 

sygnału BPSK. No�n� tego przebiegu jest cz�stotliwo�� 1,83 GHz. Wzgl�dem tego widma 

b�dzie mo�na porówna� widma sygnałów BPSK wygenerowanych na potrzeby symulacji. 

 

 
Rys. 3-1. Rzeczywisty przebieg widma mocy dla sygnału BPSK 

 

Zakłócenie BPSK wygenerowano filtrem modeluj�cym o niesko�czonej odpowiedzi 

impulsowej (IIR – Infinite Impulse Response), rys. 3-2. Filtr ten spełnia warunki stabilno�ci, 

liniowo�ci oraz niezmienno�ci w czasie (LTI). Na jego wej�cie podajemy biały szum 

gaussowski i na wyj�ciu, zgodnie z teori�, uzyskujemy tak�e szum gaussowski, lecz ju� 

kolorowy. Aby w miar� rzetelnie odzwierciedli� ( )fSBPSK , do jej wygenerowania u�yli�my 

filtru 11 rz�du.  
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Rys. 3-2. Schemat stanowiska do badania ła�cucha Viterbiego i turbokodów w kanale 

gausssowskim 
 

W celu sprawdzenia czy i w jaki sposób szeroko�� widma sygnału zakłócaj�cego 

wpływa na jako�� odbioru, zastosowano dwa zakłócenia BPSK o ró�nych szeroko�ciach 

widma: 

• zakłócenie BPSK o w��szym widmie, zwanym dalej celem skrócenia zapisu ‘BPSKs’. 

Kanał, w którym b�dzie ono wyst�powa�, b�dzie te� nazywany kanałem ‘BPSKw’, 

• zakłócenie BPSK o szerszym widmie, zwane dalej BPSKs. Podobnie jak wy�ej, kanał,  

w którym b�dzie ono wyst�powa�, b�dzie te� nazywany kanałem ‘BPSKw’, 
 

 
Rys. 3-3a. Charakterystyka amplitudowa filtru 

modeluj�cego BPSKw  

 
Rys. 3-3b. Zera i bieguny transmitancji filtru 

modeluj�cego BPSKw na płaszczy�nie Z 
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Rys. 3-4a. Charakterystyka modułu filtru 

wybielaj�cego BPSKw 

 
Rys. 3-4b. Zera i bieguny transmitancji filtru 

modeluj�cego BPSKw na płaszczy�nie Z 
 

Charakterystyk� amplitudow� (przebieg modułu) filtru modeluj�cego zakłócenie 

BPSKw pokazano na rys. 3-3a. Charakterystyka ta jest przedstawiona w dziedzinie 

unormowanej cz�stotliwo�ci równowa�nego sygnału dolnopasmowego, tj. cz�stotliwo�� 1 jest 

najwy�sz� harmoniczn� tego sygnału. Bieguny i zera funkcji transmitancji filtru 

modeluj�cego pokazano na rys. 3-3b.  

W badaniach zało�ono, �e widmo zakłócenia jest znane, a skoro tak, to filtr wybielaj�cy 

stanowi odwrotno�� filtru modeluj�cego13. Szczegółowe informacje na temat pozyskiwania 

widmowej g�sto�ci mocy zakłócenia/szumu kolorowego mo�na znale�� przykładowo  

w [Jac98], [Jac03] lub [Wan04].  

Charakterystyk� amplitudow� filtru wybielaj�cego BPSKw przedstawiono na rys. 3-4a, 

poło�enie zer i biegunów jego transmitancji H(z) na rys. 3-4b. Korelacj� szumu BPSKw 

przedstawia rys. 3-5.  

 

 
Rys. 3-5. Znormalizowana (σ2 = 1) funkcja autokorelacja BPSKw. Kolejne warto�ci opó�nienia 

oznaczaj� kolejne numery chipów 
 

                                                
13 Jest to przyczyna, dla której filtr modeluj�cy musi spełnia� warunek minimalnej fazowo�ci, gdy� inaczej, po 
odwróceniu jego funkcji transmitancji, byłby on niestabilny - zera znajduj�ce si� poza obszarem koła 
jednostkowego stałyby si� biegunami. 
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Rys. 3-6a. Charakterystyka amplitudowa filtru 

modeluj�cego BPSKs 

 
Rys. 3-6b. Zera i bieguny transmitancji filtru 

modeluj�cego BPSKs na płaszczy�nie Z 
 

 
Rys. 3-7a. Charakterystyka amplitudowa filtru 

modeluj�cego 

 
Rys. 3-7b. Zera i bieguny  transmitancji filtru 

modeluj�cego na płaszczy�nie Z 
 
 

Charakterystyk� amplitudow� filtru generuj�cego zakłócenie BPSKs pokazano na  

rys. 3-6a, jego zera i bieguny na rys. 3-6b. Odpowiednie charakterystyki filtrów odwrotnych 

pokazano na rys. 3-7a i b.  

Funkcja autokorelacji zakłócenia BPSKs wykre�lona jest na rys. 3-8. 
 

 
Rys. 3-8. Znormalizowana (σ2 = 1) funkcja autokorelacji BPSKs 
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Z porównania charakterystyk, rys. 3-5 i 3-8, wynika, �e korelacja w pierwszym 

przypadku BPSKw jest silniejsza i si�ga 20 próbek, natomiast w drugim przypadku jest 

słabsza i si�ga tylko 8 próbek. 

Jako kryterium oceny jako�ci detekcji wybrano BER w funkcji Eb/N0, gdzie N0 wyra�a 

jedynie widmo mocy szumu/zakłócenia kolorowego. 

Wi�kszo�� układów badawczych, ła�cuch Viterbiego, ła�cuch turbo bazuj�cy na 

algorytmie dekodowania SOVA stworzono w �rodowisku ANSI C++. Jedynie symulator 

ła�cucha turbo z dekodowaniem Log-MAP został stworzony w MATLAB. Jego wybrane 

algorytmy zapo�yczono od Yufei W. Blankenship14. Ka�dy z punktów krzywej jest wynikiem 

u�rednienia wielu wyników symulacji, od 8 do 20. Mniejsza liczba symulacji była 

przeprowadzana dla du�ych BER, wi�ksza, ze wzgl�du na trudno�ci w uzyskaniu 

wymiernych warto�ci (konieczno�� symulacji z du�� ilo�ci� próbek), dla małych BER.  

3.2.  Badania ła�cucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’ 

Do symulacji ła�cucha Viterbiego wybrano koder systemu GSM CC(2,1,5). W GSM 

wykorzystuje si� go do kodowania sygnałów mowy o pr�dko�ci 13 kb/s. Szczegółowe 

parametry tego kodera zostały przedstawione w rozdziale I. Zastosowanym przeplotem był 

przeplot blokowy o rozmiarze 57 kolumn i 8 wierszy. Zapis w tym przeplocie odbywał si� 

wierszowo, natomiast odczyt - kolumnowo15.  

Kodowaniu podlegały sko�czone bloki danych. Ich długo�� była taka, aby mo�na było 

w cało�ci jednorazowo wypełni� układ przeplotu – wynosiła zatem 57*8=456 bitów. W toku 

symulacji zauwa�ono, �e zwi�kszanie długo�ci bloku do dwu- i trzykrotnej pojemno�ci 

przeplotu nie poprawiało w �aden sposób BER. Jest to w zgodzie z teori� [Pro01], która 

mówi, �e stosowanie bloków o długo�ci wi�kszej ni� 5*K kodera praktycznie nie poprawia 

odbioru (gdzie K – długo�� ograniczona kodera). Prawd� jest, �e podejmowane w ten sposób 

decyzje nie s� ju� o maksymalnej wiarygodno�ci, ale i tak, jak pokazuje praktyka, s� równie 

dobre. 

Ze wzgl�du na kodowanie sko�czonej liczby próbek, a nie cało�ci przesyłanego 

strumienia danych, koder ka�dorazowo przed rozpocz�ciem kodowania był zerowany 

(wygaszany). Procedur� wygaszenia kodera realizowano za pomoc� tzw. ogona, składaj�cego 

                                                
14Yufei W. Blankenship, Motorola Labs, (Virginia Tech, Blacksburg), USA, informacja prywatna. 
15Przeplot o identycznym rozmiarze (blokowy) stosuje si� tak�e w GSM, w kanale rozmównym. Zastosowany w 
niniejszej pracy ró�ni si� tego w GSM sposobem odczytu danych. 
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si� z 4 bitów zerowych. Tak wi�c 4 ostatnie bity ka�dego z 456 bitowego bloku danych 

składały si� z samych „0”. 
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Rys. 3-9. Układ rejestru przesuwnego ze sprz��eniem zwrotnym o układzie poł�cze� [7,1] 

 

 
Rys. 3-10. Funkcja autokorelacji ci�gu PN 

(liczona dla dostatecznie długiej funkcji próby) 

 
Rys. 3-11. Korelacja wzajemna dwóch replik  

ci�gu PN 
 

Do rozproszania sygnału u�yto m-ci�gu (ci�gu o maksymalnej długo�ci) o długo�ci 127 

chipów. Do jego wygenerowania posłu�ono si� rejestrem przesuwnym o poł�czeniach [7,1] 

wykorzystuj�cym liczby pierwsze Mersenne’a. Rejestr ten pokazany jest na rys. 3-9.  

Funkcja autokracji tego ci�gu, liczona dla dostatecznie długiej funkcji próby, pokazana 

jest na rys. 3-10. Korelacja wzajemna dwóch przykładowych replik pokazana jest na  

rys. 3-11. 

Po stronie odbiorczej do dekodowania zastosowano dekoder Viterbiego. Wyst�pował 

on zarówno w wersji mi�kko- jak i twardodecyzyjnej.  

W pierwszej kolejno�ci zasymulowano transmisj� kodowanego sygnału DSSS w kanale 

‘AWGN’, rys. 3-12. Krzywe szumowe uzyskane w tym kanale b�d� stanowi� (niekiedy) 

punkt odniesienia dla krzywych szumowych uzyskanych w kanałach ‘kolorowych’. 
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Rys. 3-12. Krzywe szumowe dla kanału ‘AWGN’ (jako odniesienie) 

 

Zakłócenie BPSKw 

W toku badania ła�cucha Viterbiego wykonano nast�puj�ce eksperymenty 

symulacyjne: 

• sygnał bez kodowania i z kodowaniem, dekoder twardo- i mi�kkodecyzyjny, rys. 3-13, 

• sygnał bez kodowania i z kodowaniem oraz z wybielaniem i bez, twarde decyzje,  

rys. 3-14, 

• sygnał bez kodowania i z kodowaniem, z wybielaniem i bez, mi�kkie decyzje, rys. 3-15, 

• sygnał kodowany, brak wybielania, wybielanie jedynie w torze sygnału, wybielanie w obu 

torach, tylko mi�kkie decyzje, rys. 3-16. 
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Rys. 3-13. Wpływ kodowania na BER 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie, twarde decyzje 
(3) Kodowanie, mi�kkie decyzje 

(1) (2) (3) 

(1) Brak kodowania 
(2) Koder (2,1,5), twarde decyzje 
(3) Koder jw., mi�kkie decyzje 

(1) (2) (3) 
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Rys. 3-14. Wpływ wybielania na transmisj�, tylko twarde decyzje 
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Rys. 3-15. Jak rys. 3-11, tylko mi�kkie decyzje 

b r a k  w y b .
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Rys. 3-16. Wybielanie jedynie w torze sygnału, tylko mi�kkie decyzje 

 
Z eksperymentu pierwszego wynika, �e kodowanie dla kodera CC(2,1,5)  

z dekodowaniem Viterbiego w obecno�ci szumu BPSKw poprawia stosunek sygnał/szum 

(Eb/N0) na poziomie BER 10e-5 o około 2.2 dB dla twardych i około 4 dB dla mi�kkich 

decyzji, rys. 3-13. Zauwa�my, �e podobn� popraw� uzyskuje si� w kanale ‘AWGN’,  

rys. 3-12. Potwierdza to teori� prezentowan� w rozdziale II, �e jako�� dekodowania w kanale 

‘AWGN’ i ‘kolorowym’ o niezbyt długiej funkcji autokorelacji (przynajmniej du�o krótszej 

od ci�gu PN) s� porównywalne. 

Popraw� jako�ci transmisji rz�du kilkunastu dB, zarówno dla systemu z kodowaniem 

jak i bez, uzyskujemy w wyniku zast�pienia klasycznego detektora, stosowanego 

(1) Brak wybielania, brak kodowania 
(2) Brak wybielania, kodowanie  
(3) Wybielanie, brak kodowania 
(4) Wybielanie, kodowanie 

(1) (2) (3) (4) 

(1) (2) (3) (4) 

(1) (2) (3) 

(1) Brak wybielania  
(2) Wybielanie w torze sygnału 
(3) Wybielanie w obu torach 

(1) Brak wybielania, brak kodowania 
(2) Brak wybielania, kodowanie 
(3) Wybielanie, brak kodowania 
(4) Wybielanie, kodowanie  
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powszechnie w odbiornikach DSSS, detektorem podwójnie dopasowanym. Sumaryczny zysk 

wybielania i dekodowania mi�kkodecyzyjnego wynosi około 17 dB (dla badanego 

zakłócenia), rys. 3-15.  

Rys. 3-16 pokazuje, �e stosowanie wybielania tylko w torze sygnału tak�e poprawia 

transmisj�. Dla zadanych warunków - o około 9 dB, czyli o około 4 dB mniej, ni� w 

przypadku wybielania sygnału w obu torach. 

Zakłócenie BPSKs 

Te same eksperymenty jak dla kanału BPSKw powtórzono dla kanału BPSKs. 
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Rys. 3-17. Jak na rys. 3-13 (kanał BPSKs) 
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Rys. 3-18. Jak na rys. 3-14 (kanał BPSKs) 
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Rys. 3-19. Jak na rys. 3-15 (kanał BPSKs) 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie, twarde decyzje 
(3) Kodowanie, mi�kkie decyzje 

(1) (2) (3) 

(1) (3) (4) 

(1) (2) (3) (4) 

(1) Brak wybielania, brak kodowania 
(2) Brak wybielania, kodowanie 
(3) Wybielanie, brak kodowania 
(4) Wybielanie, kodowanie  

(1) Brak wybielania, brak kodowania 
(2) Brak wybielania, kodowanie 
(3) Wybielanie, brak kodowania 
(4) Wybielanie, kodowanie  

(2) 
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Rys. 3-20. Jak na rys. 3-16 (kanał BPSKs)  

 
Z rys. 3-13 i 3-17 wynika, �e zyski kodowania, dla badanych zakłóce�, przy 

zastosowaniu dekodera mi�kko- jak i twardodecyzjnego nie zale�� od przyj�tych szeroko�ci 

pasm sygnałów zakłócaj�cych i s� takie same (dla dekodera mi�kko- i twardodecyzjnego 

wynosz� odpowiednio około 2 i 4 dB). Ponadto, s� takie same jak uzyskane w kanale 

‘AWGN’. Mo�na z du�ym prawdopodobie�stwem zało�y� , �e gdyby korelacja zakłóce� była 

du�o dłu�sza (taka, która wpływałaby na nieprzypadkowe wyst�powanie bł�dów na wyj�ciu 

skupiacza), wówczas dekodowanie by si� pogorszyło.  

Zysk detekcji niebiałej, rys. 3-18, w przypadku zakłócenia BPSKs jest o 4 dB mniejszy, 

ni� w przypadku zakłócenia BPSKw (13 dB tego drugiego w porównaniu z 9 dB tego 

pierwszego). Ró�nica bierze si� st�d, i� zakłócenie BPSKs ma wi�ksz� entropi�, jest wi�c 

bardziej nieprzewidywalne i trudniejsze do usuni�cia. 

Wyniki z rys. 3-16 i 3-20 pokazuj�, �e strata detekcji wynikaj�ca z zastosowania 

wybielania jedynie w pojedynczym torze - sygnału - wzgl�dem wybielania w obu torach jest 

niezale�na od entropii szumu i wynosi dla obu zakłóce� około 4 dB. 

Wpływ zmiany długo�ci ograniczonej kodera na BER 

Sprawd�my, jak si� zmieni si� krzywa BER, gdy zamiast kodu o długo�ci ograniczonej 

5, liczba stanów kodera 16, kod CC(2,1,5), zastosujemy kod o długo�ci ograniczonej 3, liczba 

stanów 4, kod CC(2,1,3). Zakładamy, �e zakłóceniem w kanale jest zakłócenie BPSKw oraz 

�e dekoder wyst�puje w wersji mi�kkodecyzyjnej. Pozostałe zało�enia pozostaj� takie jak 

wy�ej.  

Widzimy, rys. 3-21, �e wydłu�enie długo�ci ograniczonej kodera z 3 do 5 powoduje 

popraw� jako�ci transmisji o około 0.5÷1 dB na poziomie BER 10-4÷10-5. 

 

(1) (2) (3) 

(1) Brak wybielania  
(2) Wybielanie w torze sygnału 
(3) Wybielanie w obu torach 
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Rys. 3-21. Zmiana długo�ci ograniczonej kodera z 5 na 3 via BER, kanał ‘BPSKw’ 

 

3.3. Badania ła�cucha turbo w kanale ‘kolorowym’ 

Niniejsza sekcja prezentuje wyniki eksperymentów symulacyjnych funkcjonowania 

ła�cucha turbo w kanale ‘kolorowym’. Podstaw� analizy stanowi ła�cucha turbo  

o parametrach jak poni�ej: 

• koder składowy jest opisany nast�puj�c� funkcj� przej�� �
�
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wynika z tej funkcji - jego sprawno�� wynosi R=1/2 i długo�� ograniczona K=3; 

• trzy strumienie bitów wychodz�ce z turbokodera wymazywane s� zgodnie z macierz� 

wymazywania (wykluczania) 
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P , gdzie pierwszy wiersz odpowiada ci�gowi 

systematycznemu (jak wida� - jego bity nie s� wykluczane), drugi - ci�gowi parzysto�ci 

pierwszego kodera i trzeci - drugiego kodera. Bity tych ci�gów s� wykluczane 

naprzemiennie; 

• bloki poddawane kodowaniu składaj� si� ze 169 bitów. Bloki o tej wielko�ci stosuje si� 

m.in. w 8 kbit/s systemach transmituj�cych dane głosowe o czasie trwania pojedynczego 

bloku około 20 ms [Han02]. Sygnały mowy o tej przepływno�ci s� efektem stosowania 

kodeka mowy G.729, który przykładowo jest wykorzystywany w systemie  

UMTS [Woo97]; 

• do zerowania kodera zastosowano metod� Divsalara i Pollara, przedstawion� w  

rozdziale I. W rezultacie stosowania tej metody powstaje dodatkowych 6 bitów, po 2 dla 

ci�gu informacyjnego, parzysto�ci kodera pierwszego i drugiego. Bite te s� doł�czane do 

zakodowanego ci�gu danych; 

(1) (2) 

 (1) Kod CC(2,1,3) 
 (2) Kod CC(2,1,5) 
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• jako przeplot wewn�trzny, ze wzgl�du na prostot� realizacji, zastosowano przeplot 

blokowy parzysto-nieparzysty. Jak pami�tamy z rozdziału I, przeplot ten jest przeplotem 

specjalnie opracowanym dla turbokodów z naprzemiennym wykluczaniem bitów 

parzysto�ci; 

• przeplot ten składa si� 13 wierszy i tylu samo kolumn. Zgodnie z Hanzo [Han02], spo�ród 

wszystkich przeplotów blokowych, przeploty kwadratowe przyczyniaj� si� do 

uzyskiwania najni�szych BER; 

• przeplot zewn�trzny (kanałowy) jest takim samym przeplotem (blokowym) jaki został 

zastosowany w symulatorze ła�cucha Viterbiego. Liczba jego wierszy wynosi 8 (jak w 

przypadku ła�cucha Viterbiego), natomiast liczba jego kolumn 22 (w przypadku ła�cucha 

Viterbiego było ich 57). Modyfikacja liczby kolumn, wzgl�dem liczby kolumn przeplotu 

stosowanego w ła�cuchu Viterbiego, była niezb�dna celem dopasowania go do wielko�ci 

przesyłanych danych (22x8=176); 

• do dekodowania zastosowano algorytm SOVA; 

• ci�g PN jest taki sam jak stosowany w ła�cuchu Viterbiego.  

 

Ła�cuch ten przebadano w warunkach wyst�powania tych samych zakłóce� co ła�cuch 

Viterbiego. 

Tak jak wy�ej oraz z tych samych powodów co wy�ej - w pierwszej kolejno�ci 

wykre�limy krzywe BER dla ła�cucha SOVA w kanale ‘AWGN’, rys. 3-22. 
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Rys. 3-22. Poprawa detekcji w miar� zwi�kszania liczby iteracji, kanał ‘AWGN’, przeplot 13x13 

 

Zakłócenie BPSKw 

W obecno�ci zakłócenia BPSKw wykonano nast�puj�ce eksperymenty: 

 (1) Brak kodowania 
 (2) 1 iteracja  
 (3) 2 iteracja 
 (4) 4 iteracja 
 (5) 8 iteracja 

(5) 
(1) (2) (3) 

(4) 
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• sygnał kodowany, iteracje od 1 do 8, 16 rys. 3-23, 

• sygnał kodowany i niekodowany, wybielanie i brak wybielania, rys. 3-24, 

• sygnał kodowany, brak wybielania, wybielanie jedynie w torze sygnału, wybielanie w 

torze sygnału i repliki, rys. 3-25. 
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Rys. 3-23. Poprawa detekcji w funkcji liczby iteracji, przeplot 13x13, kanał ‘BPSKw’ 
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Rys. 3-24. Poprawa detekcji w zale�no�ci od wybielania, przeplot 13x13, kanał ‘BPSKw’ 
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Rys. 3-25. Poprawa detekcji w zale�no�ci od wybielania jedynie w torze sygnału, przeplot 13x13, 

kanał ‘BPSKw’ 
 

Dla turbodekodowania, 8 iteracji krzywe BER, w kanale ‘AWGN’ jak i ‘BPSKw’, 

                                                
16 W wi�kszo�ci zastosowa� nie stosuje si� wi�cej iteracji ni� 8. Warto�� t� uwa�a si� za rozs�dny kompromis 
pomi�dzy czasem potrzebnym na wykonanie oblicze� przez dekoder, a uzyskiwan� jako�ci� dekodowania. 

(1) (2) 
(3) 

(4) (5) 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie, 8 iteracji  
(3) Brak kodowania, wybielanie 
(4) Kodowanie, 8 iteracji, wybielanie  

(1) (2) (3) (4) 

(1) Brak wybielania  
(2) Wybielanie w torze sygnału 
(3) Wybielanie w obu torach 

(1) (2) (3) 

 (1) Brak kodowania 
 (2) 1 iteracja  
 (3) 2 iteracja 
 (4) 4 iteracja 
 (5) 8 iteracja 
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przesuwaj� si� o około 6 dB w kierunku malej�cych warto�ci Eb/N0 wzgl�dem transmisji 

niekodowanej, rys. 3-22 i 3-23. Nieco lepsz� jako�� transmisji uzyskuje si� w kanale 

‘AWGN’. Ró�nice te s� jednak niewielkie. Na poziomie BER 10-4 wynosz� około 0,2 dB. Jest 

to pewna ró�nica wzgl�dem kodu splotowego, gdy� tam jako�� dekodowania w kanale 

‘BPSKw’ była praktycznie taka sama jak ‘AWGN’. 

Wydatn� popraw� odbioru uzyskuje si� na skutek wybielania, i to zarówno  

w przypadku transmisji kodowanej jak i nie, rys. 3-24. W badanym przez nas przypadku - 

szumu BPSKw - poprawa ta wynosi około 13 dB.  

Przy zastosowaniu wybielania tylko w torze sygnału poprawa ta zmniejsza si� o około  

4 dB, rys. 3-25. 

Zakłócenie BPSKs 

Te same eksperymenty powtórzono dla kanału ‘BPSKs’. 
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Rys. 3-26. Jak rys. 3-23, dla szumu BPSKs 
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Rys. 3-27. Jak rys. 3-24 

(1) Brak kodowania 
(2) 1 iteracja  
(3) 2 iteracje 
(4) 4 iteracje 
(5) 8 iteracji 
 

(1) (2) 
(3) 

(4) 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie, 8 iteracji  
(3) Brak kodowania, wybielanie 
(4) Kodowanie, 8 iteracji, wybielanie  

(1) (2) (3) (4) 

(5) 
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Rys. 3-28. Jak rys. 3-25 

 
Dekodowanie dla kanału ‘BPSKs’ jest nieco lepsze ni� dla ‘BPSKw’, rys. 3-22, 3-26. 

Jest to efektem tego, i� zakłócenie BPSKs jest bli�sze białemu, a wi�c temu, w obecno�ci 

którego dekoder z maksymaln� wiarygodno�ci� działa optymalnie. 

Jako�� detekcji poprawia si�, gdy zastosujemy wybielanie, rys. 3-27, 3-28 (podobn� 

sytuacj� mieli�my dla kodu splotowego). Poprawa ta jest wi�ksza dla kanału ‘BPSKs’, ni� 

‘BPSKw’, co wynika z mniejszej entropii zakłócenia ‘BPSKs’ wzgl�dem ‘BPSKw’. 

Hipotetycznie, gdyby BPSK zajmowało całe pasmo sygnału DSSS, wtedy �adnego zysku 

wybielania by nie było. 
 

Zyski kodowania turbo s� wi�ksze od zysków kodowania splotowego, zarówno dla 

kanału ’AWGN’ jak i ‘kolorowych’ – nie stanowi to dla nas zaskoczenia, w ko�cu turbokod 

cechuje si� wi�ksz� wydajno�ci� ni� kod splotowy.  

Wartym odnotowania jest fakt, �e dekodowanie turbo jest bardziej wra�liwe na 

korelacj� bł�dnych bitów ni� splotowe, tj. podczas, gdy zyski kodowania splotowego zarówno 

w kanale ‘AWGN’ jak i ‘kolorowych’, mo�na uzna� z du�ym przybli�eniem, za takie same to 

adekwatne zyski w przypadki kodowania turbo ju� takie nie s�. Dodatkowo, mo�na 

zauwa�y�, �e im korelacja zakłócenia staje si� wi�ksza, tym zyski te staj� si� mniejsze. 

Ró�nice, co prawda, nie s� wielkie, gdy� na poziomie 10-4 wynosz� około 0,5 dB.  

Najwa�niejszym wnioskiem wynikaj�cym z tych symulacji jest jednak to, i� 

niedopasowanie odbiornika, w przypadku szumu/zakłócenia kolorowego zarówno do sygnału 

jak i zakłócenia mo�e powodowa�, w zale�no�ci od entropii szumu/zakłócenia, degradacj� 

jako�ci odbioru nawet do kilkunastu decybeli. 
 

Do najwa�niejszych parametrów turbokodu zalicza si�: 

• rodzaj przeplotu; 

• rozmiar przeplotu;  

(1) (2) (3) 

(1) Brak wybielania  
(2) Wybielanie w torze sygnału 
(3) Wybielanie w obu torach 
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• wynikowa stopa kodu (w przypadku nie wymazywania ci�gów parzysto�ci turbokodera 

jego sprawno�� wynosi 1/3. Najcz��ciej stosuje si� naprzemienne wymazywanie bitów  

z ci�gów parzysto�ci i wtedy stopa kodu zmniejsza si� do 1/2); 

• algorytm dekodowania; 

Poni�ej zweryfikujemy jak modyfikacja tych parametrów wpływa, w warunkach jak 

wy�ej, na BER. 

Wpływ modyfikacji wybranych parametrów ła�cucha na BER 

1. Rozmiar przeplotu via BER.  

Zało�enia: 

• przeplot blokowy kwadratowy o rozmiarze 1024 (32x32) via 169 (13x13) via 25 (5x5),  

• funkcja przej�� kodera składowego jak wy�ej, 

• stopa turbokodu 1/2 (przy zastosowaniu takiej samej macierzy wykluczaj�cej jak wy�ej), 

• algorytm dekodowania SOVA, 

• kanał ‘BPSKw’. 

 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
543210

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 3-29. Wpływ rozmiaru przeplotu na odbiór, liczba iteracji 8, kanał ‘BPSKw’ 

 
Zysk kodowania w miar� wzrastania liczby iteracji zwi�ksza si� mniej wi�cej 

logarytmicznie. Analogicznie zachowuje si� ten zysk w funkcji rozmiaru przeplotu, rys. 3-26. 

Gdy przeplot jest niewielki 5x5=25, wtedy 5-krotne zwi�kszenie jego rozmiaru (13x13=169) 

poprawia transmisj� o kilka decybeli, natomiast gdy przeplot jest ju� stosunkowo du�y 

(13x13=169), wtedy nawet ponad 6-krotne zwi�kszenie jego rozmiarów (z 169 do 1024) nie 

poprawia tak znacznie charakterystyk, bo jedynie o około 0.5÷0.8 dB. 

 
 
 

(1) bez kodowania 
(2) przeplot 5x5 
(3) przeplot 13x13 
(3) przeplot 32x32 
 

(1) 

(3) (4) 
(2) 



 79 

2. Rodzaj przeplotu via BER;  

Zało�enia: 

• przeplot blokowy o rozmiarze 169 (13x13) via przeplot pseudolosowy o takim samym 

rozmiarze,  

• funkcja przej�� kodera składowego jak wy�ej, 

• stopa turbokodu 1/2 (przy wykorzystaniu takiej samej macierzy wykluczaj�cej jak wy�ej), 

• algorytm dekodowania SOVA, 

• kanał ‘BPSKw’. 

Jak wynika z rys. 3-30 z u�yciem przeplotu pseudolosowego uzyskuje si� lepsze 

wyniki, ni� przeplotu blokowego. Ró�nice te s� jednak niewielkie - na poziomie BER  

10-3÷10-4 turbokod z przeplotem pseudolosowym przewy�sza turbokod z przeplotem 

blokowym o około 0,6 dB.  

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
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0 , 1
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Rys. 3-30. Wpływ rodzaju przeplotu: blokowy contra pseudolosowy, 8 iteracji, BPSKw 

 

3. Wpływ wymazywania (zmiany stopy kodu z R=1/2 do 1/3) 

Zało�enia: 

• stopa kodu: 1/2 (na skutek naprzemiennego wymazywania bitów z ci�gów parzysto�ci) 

oraz 1/3 (brak macierzy wykluczaj�cej na wyj�ciu turbokodera),  

• funkcja przej�� kodera składowego jak wy�ej, 

• przeplot wewn�trzny pseudolosowy,  

• algorytm dekodowania SOVA, 

• kanał ‘BPSKw’, 

Jak było do przewidzenia, rys. 3-31, zmniejszenie sprawno�ci kodu z 1/2 do 1/3 

wpłyn�ło na popraw� pracy turbokodu. Nie mo�na jednak zapomnie� o tym, i� dzieje si� to 

kosztem poszerzenia pasma sygnału, w tym przypadku 1,5-krotnym. 

 

 (1) brak kodowania 
 (2) przeplot blokowy 
 (3) przeplot pseudolosowy 
 

(3) (2) 

(1) 
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B E R  =  f  ( E b / N o )
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Rys. 3-31. Wpływ stopy kodera: 1/2 contra 1/3, 8 iteracji, przeplot pseudolosowy, BPSKw 

 
4. Wpływ algorytmu dekodowania (SOVA contra Log-MAP);  

Zało�enia: 

• algorytm dekodowania SOVA via Log-MAP,  

• funkcja przej�� kodera składowego jak wy�ej, 

• przeplot wewn�trzny pseudolosowy,  

• stopa turbokodu kodu 1/2 (przy wykorzystaniu takiej samej macierzy wykluczaj�cej jak 

wy�ej),  

• kanał ‘BPSKw’. 

 

Oba algorytmy, SOVA i Log-MAP zaliczaj� si� algorytmów suboptymalnych. 

Optymalnym algorytmem dekodowania jest algorytm Maximum A-Posteriori (MAP). 

Opracowany on został w 1974 roku przez Bahl, Cocke, Jelinek i Raviv i czasem te� jest 

nazywany, od inicjałów jego twórców - BCJR.  

Algorytm MAP wymaga ogromnej ilo�ci pami�ci i oblicze�, w szczególno�ci operacji 

mno�enia i podnoszenia do pot�gi oraz sumowania - st�d w praktycznych rozwi�zaniach nie 

jest stosowany. Z tego wzgl�du opracowano jego suboptymalne wersje: poprzez przeniesienie 

odpowiednich prawdopodobie�stw do dziedziny logarytmicznej i kolejno obliczania 

maksimum otrzymuje si� algorytm Max-Log-MAP. Dokonuj�c poprawy aproksymacji 

realizowanej przez algorytm Max-Log-MAP funkcj� korekcyjn� wykorzystuj�c� algorytm 

Jacobiana, otrzymuje si� algorytm Log-MAP. Log-MAP cechuje si� nieomal tak� sam� 

jako�ci� dekodowania jak MAP, b�d�c od niego du�o prostszym.  

Innym algorytmem, tak�e suboptymalnym, jest algorytm SOVA (Soft Output Viterbi 

Algorithm) - Viterbiego z mi�kkim „wyj�ciem”. Jest to przerobiona wersja �ródłowego 

algorytmu Viterbiego, który w zmodyfikowanej wersji, poza aproksymowaniem bitów 

informacyjnych, podaje informacj� o prawdopodobie�stwie poprawnego ich zdekodowania.  

(1) brak kodowania 
(2) kodowanie R=1/2 
(3) kodowanie R=1/3 

(2) (3) 

(1) 
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Rys. 3-32. Wpływ algorytmu dekodowania: SOVA contra log-MAP, przeplot PN, 8 iteracji 

 

Podstawowa ró�nica pomi�dzy algorytmem MAP a SOVA polega na tym, �e MAP 

znajduje najbardziej prawdopodobny bit, bazuj�c na ci�gu odebranym, podczas gdy algorytm 

Viterbiego poszukuje najbardziej prawdopodobnej sekwencji kodowej (�cie�ki kodowej). 

Sprawno�� algorytmu SOVA jest porównywalna z Max-Log-MAP. 

Rys. 3-32 potwierdza ró�nice w dekodowaniu. 

3.4. Badanie ła�cucha niekodowanego w kanale ‘mieszanym’  

Dotychczas zakładali�my, �e szumu białego w kanale nie ma, �e jedynym szumem 

degraduj�cym transmisj� jest szum kolorowy. Oczywistym jest, �e takie zało�enie jest du�ym 

uproszczeniem. W praktyce, szum biały stanowi istotne ograniczenie dla transmisji  

i przetwarzania sygnałów i przy praktycznej ocenie badanych układów jego pomini�cie 

byłoby du�� nieostro�no�ci�. Szumem białym modelowany jest cho�by szum termiczny 

wywołany chaotycznym ruchem elektronów we wszystkich elementach rozproszonych takich 

jak rezystory, itp. Szumu termiczny jest te� wprowadzany w kolejnych elementach ł�cza 

radiowego.  

Z tego wzgl�du w niniejszej sekcji zostanie zbadane czy wybielanie - technika 

nacelowana na usuwania szumów/zakłóce� niebiałych - jest tak�e skuteczna, gdy w kanale 

poza szumem/zakłóceniem kolorowym b�dzie wyst�powa� szum biały. 

Eksperymenty przeprowadzono w układzie z rys. 3-33. Ze wzgl�du na charakter 

badania - sprawdzenie skuteczno�ci wybielania oraz uwzgl�dniaj�c wyniki uzyskane  

w punktach wcze�niejszych (tj. tego, �e zysk kodowania sumuje si� z zyskiem wybielania) 

zdecydowano si� na pomini�cie kodowania.  

Jako przykład zakłócenia w�skopasmowego u�yto sygnału BPSK. Kształt jego widma 

g�sto�ci mocy pokazano na rys. 3-34.  

(1) brak kodowania 
(2) algorytm SOVA 
(3) algorytm Log-MAP 

(1) 

(3) 
(2) 
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Rys. 3-33. Schemat blokowy stanowiska do bada� wpływu wybielania w kanale ‘AWGN’ z 

dodatkowym szumem/zakłóceniem kolorowym 
 

Miar� jako�ci transmisji, podobnie jak poprzednio, jest BER w funkcji 0NEb . 

Jednak�e tym razem N0 wyra�a jedynie moc szumu białego. Zakłócaj�cy sygnał BPSK został 

wyra�ony parametrem, tj. zakłada si�, �e stosunek mocy sygnału BPSK do sygnału 

rozproszonego DSSS jest w zakresie wszystkich warto�ci Eb/N0 taki sam. 
 

 
Rys. 3-34. Widmowa g�sto�� mocy zakłócenia w�skopasmowego 

 

Powy�sze przedstawienie relacji energetycznych pomi�dzy szumem białym, 

zakłóceniem oraz sygnałem zapewnia wymierno�� wyników. Gdy� gdyby poprzez N0 

wyra�ono zarówno moc szumu jak i zakłócenia, to otrzymano by ró�ne wyniki dla tych 
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samych N0 w zale�no�ci od procentowych zawarto�ci obu zakłóce�, np. gdyby N0  

w pierwszym przypadku składało si� z 1/3 porcji zakłócenia kolorowego i 2/3 porcji szumu 

AWGN, a w drugim – odwrotnie, to otrzymaliby�my ró�ne wyniki (przebieg krzywych 

szumowych byłby ró�ny). 
 

Eksperyment 1. W eksperymencie tym zakłada si�, �e stosunek mocy zakłócenia do mocy 

sygnału rozproszonego ( DSSSzak PP ), czyli �e ten powy�szy parametr wynosi 15 dB. Poziom 

BER bez wybielania dla Eb/N0=14 dB wynosi około 0.007 i opada bardzo powoli. Gdy 

zastosuje si� wybielanie, wtedy praktycznie eliminuje si� wpływ tego zakłócenia, rys. 3-35. 

Transmisja, w tym przypadku, jest gorsza jedynie o około 2 dB od transmisji w „czystym” 

szumie białym. 
 

B E R  =  f  ( E b / N o )
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Rys. 3-35. Poprawa transmisji na skutek zastosowania detekcji niebiałej, DSSSzak PP  = 15 dB 

 
Eksperyment 2. W tym eksperymencie zało�ono, �e  stosunek DSSSzak PP  wynosi 20 dB 

(czyli, �e jest o 5 dB wi�kszy ni� w Eksperymencie 1). BER bez wybielania jest du�o gorsza 

ni� w poprzednim przypadku - po osi�gni�ciu poziomu około 0,09, krzywa szumowa 

praktycznie ju� si� nie obni�a. Osi�ga ona poziom graniczny (w nomenklaturze 

angloj�zycznej okre�lany mianem error floor [Skl01]).  

Z przeprowadzonych symulacji wynika, �e detekcja podwójnie dopasowana jest 

skuteczna nie tylko w kanałach, w których wyst�puje szum kolorowy, ale tak�e w kanałach, 

w których obok szumu AWGN wyst�puje szum kolorowy. Wskutek jej zastosowania 

uzyskuje si� jako�� transmisji niewiele gorsz� do jako�ci uzyskiwanej w „czystych” kanałach 

‘AWGN’ (dla analizowanych przypadków o około 2dB). Pogorszenie to mo�e by� efektem 

modyfikacji szumu białego, który przepuszczany przez filtr wybielaj�cy podlega pewnej 

korelacji. Nieco lepszy odbiór otrzymuje si� dla zakłócenia o mniejszej mocy - na poziomie 

BER 0.0001 o około 0.2 dB. 

(1) BPSKw, bez wybielania  
(2) BPSKw, z wybielaniem 
(3) AWGN, Pzak/PDSSS=0 

(1) 

(2) 

(3) 
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Z du�� pewno�ci� mo�na zało�y�, �e gdyby powy�szy układ doposa�y� w układy kodera-

dekodera, to jako�� detekcji poprawiłby si� o zyski kodowania. 
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Rys. 3-36. Poprawa transmisji w wyniku detekcji niebiałej, DSSSzak PP  = 20 dB 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(1) 

(2) (1) BPSKw, bez wybielania  
(2) BPSKw, z wybielaniem 
(3) AWGN, Pzak/PDSSS=0 

(3) 



 85 

Podsumowanie 

Rozdział ten po�wi�cony jest symulacjom zakodowanego sygnału DSSS,  

z zastosowaniem techniki splotowej jak i turbo (tak�e opartej na kodowaniu splotowym), 

osadzonego w niebiałym szumie gaussowskim. 

W rozdziale tym wykazano, �e stosuj�c detektor obustronnie dopasowany uzyskuje si� 

popraw� detekcji w kodowanym systemie DSSS od kilku do kilkunastu decybeli w zakresie 

typowych stosunków widm sygnałów DSSS do zakłóce� w�skopasmowych (0,15÷0,5). 

„W��szych” zakłóce� nie badano. Wraz z zaw��aniem si� widma zakłócenia (zwi�kszaniem 

jego przewidywalno�ci), zyski detekcji niebiałej staj� si� wi�ksze. Zyski te s� opisane ró�nic� 

energii sygnałów wybielonych (wzory 2-9, 2-10).  

Z przeprowadzonych bada� wynika, �e zyski wybielania s� niezale�ne od zysków 

kodowania. Ka�de wnosi swoj� cz��� w sumaryczny efekt poprawy. Bior�c pod uwag� fakt, 

�e po zastosowaniu detekcji niebiałej bł�dy wyst�puj� rzadko, a dla rzadszych bł�dów 

dekodery działaj� lepiej, wynik ten nie stanowi dla nas zbytniego zaskoczenia. 

W tej cz��ci rozdziału pokazano tak�e, jak zmiana poszczególnych parametrów kodu 

splotowego jak i turbokodu wpływa na działanie dekoderów. Wyniki s� nast�puj�ce: 

• zwi�kszenie długo�ci wymuszonej kodera splotowego z 3 do 5 poprawia działanie 

dekodera o około 0.5÷1 dB na poziomie BER 10-4÷10-5. Niestety, wi��e si� to ze 

zwi�kszeniem jego stanów z 4 do 16, a co za tym idzie ze skomplikowaniem jego 

realizacji praktycznej; 

• zwi�kszenie rozmiaru przeplotu poprawia transmisj� w sposób logarytmiczny, tj. zyski 

kodowania staj� si� coraz mniejsze wraz ze wzrostem rozmiaru bloku/przeplotu (25 contra 

169 - poprawa rz�du 2 dB, 169 contra 1024 – poprawa około 0,5 dB); 

• przeplot wewn�trzny pseudolosowy jest lepszy od blokowego m.in. z tego powodu, �e  

w wi�kszym stopniu dekoreluje bity podawane na drugi koder wzgl�dem bitów 

podawanych na pierwszy koder. Przeplot ten tak�e efektywniej reorganizuje niektóre 

rozkłady „0” i „1” w ci�gach informacyjnych o niskich wagach; 

• nieskorzystanie z wymazywania (czyli zmniejszenie stopy kodu z 1/2 do 1/3) poprawia 

transmisj� o około 0,5÷1dB. Jednak�e wi��e si� to z 1,5-krotnym poszerzeniem pasma 

zaj�to�ci sygnału; 

• podobne zyski - jak w punkcie wy�ej - uzyskuje si� przy zamianie algorytmu 

dekodowania z SOVA na Log-MAP. 

Ostatnia sekcja rozdziału jest bardzo istotna. Wykazano w niej mianowicie, �e 
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wybielanie jest skuteczn� technik� nie tylko w sytuacjach, gdy sygnał jest degradowany 

szumem/zakłóceniem kolorowym, ale tak�e w sytuacji, gdy poza tym zakłóceniem wyst�puje 

szum AWGN. Gdy stosunek szumu/zakłócenia niebiałego do sygnału jest du�y, si�gaj�cy 

kilkunastu decybeli, wtenczas transmisja bez wybielania jest obarczona tak du�� liczb� 

bł�dów, �e praktycznie nie wychodzi naprzeciw wymaga� �adnej ze współczesnych usług 

transmisji danych. Wybielanie powoduje, �e stopa bł�dów staje si� niewiele gorsza od stopy 

osi�ganej w „czystym” kanale ‘AWGN’. Przykładowo, w przypadku braku wybielania, 

parametru DSSSzak PP  = 20 dB, BER stabilizuje si� na poziomie 0,09 i dalej si� nie zmniejsza. 

Po zastosowaniu wybielenia uzyskuje si� odbiór o jedynie 2 dB gorszy ni� w kanale 

‘AWGN’. 
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Rozdział IV 

KANAŁ Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM - TEORIA 
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4.1. Model kanału z zanikami powolnymi i selektywnymi o rozkładzie 
Rayleigha i szumem addytywnym 

4.2. Modelowanie zaników Rayleigha
4.2.1. Metody kategorii Ricea 
4.2.2. Metody bazuj�ce na filtracji białych procesów gaussowskich 

4.3. Demodulator Rake  
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Rozdział IV 

KANAŁ Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM - TEORIA 

Gdy na wej�cie rzeczywistego kanału radiowego podamy niesko�czenie w�ski impuls 

(granicznie impuls delta Diraca), wówczas wyj�ciu uzyskamy ci�g impulsów (w przypadku 

impulsu delta Diraca - odpowied� impulsow�), których kształt zale�ny b�dzie od momentu 

podania tego impulsu na wej�cie [Pro01]17. Dzieje si� tak za spraw� zmieniaj�cej si� struktury 

kanału radiowego. Kanał taki nazywa si� zmiennym w czasie (TI – Time-Variant). Efektem 

tego s� zaniki sygnału. Sytuacja taka ma miejsce w nieomal ka�dym kanale radiowym, 

pocz�wszy od kanałów HF (3÷30 MHz), sko�czywszy na SHF (3÷30 GHz). Zgodnie z tym 

co podaje Wesołowski, wyj�tkiem od reguły mo�e by� jedynie model zakłóce� wyst�puj�cy 

w kanale radiowych linii horyzontowych, który przez wi�kszo�� okresu czasu, bo około 98%, 

mo�e by� przedstawiany za pomoc� szumu AWGN [Wes03]. 

Kierowani tymi motywami w niniejszym rozdziale przedstawiamy do bada� kanał  

z szumem/zakłóceniem addytywnym i zanikami. Oczywi�cie, szumem/zakłóceniem 

addytywnym - stanowi�cym główny obszar zainteresowa� autora - jest szum/zakłócenie 

niebiałe.  

Analizie zostan� poddane jedynie zaniki krótkookresowe. Tego rodzaju zaniki s� 

zwi�zane z szybk� zmian� poziomu mocy odbieranej wokół warto�ci �redniej. Rozwa�ymy 

najniekorzystniejszy rodzaj zaników - takich, gdy składowa bezpo�rednia sygnału 

nadawanego jest niedost�pna dla odbiornika. Obwiednia sygnału zanika wtedy zgodnie z 

rozkładem Rayleigha. 

Wst�pem do materiału przedstawianego w niniejszym rozdziale mo�e by� dodatek A 

Zarys Teorii Zaników, gdzie podano podstawowe wzory i definicje kanałów z zanikami,  

a tak�e dokonano klasyfikacji kanałów wielodro�nych. 

W pierwszej kolejno�ci okre�limy model kanału z zanikami systemie DSSS. Ze wzgl�du 

na poszerzenie pasma sygnału i krótki czas trwania elementu moduluj�cego no�n�  

(w przypadku transmisji binarnej - chipu) zaniki w systemie DSSS najcz��ciej przyjmuj� 

posta� powolnych i selektywnych cz�stotliwo�ciowo. Istnieje wiele metod modelowania 

zaników. Wybierzemy trzy z nich, cz�sto stosowane: metod� Jakesa i dokładnego 

                                                
17 Niekiedy, np. w przypadku kanału troposferycznego, bardziej stosowanym jest modelowanie odpowiedzi 
takiego kanału (w przypadku delty Diraca - impuslowej) w sposób ci�gły a nie dyskretny [Pro01]. 
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rozproszenia Dopplera, nale��ce do kategorii metod Ricea oraz metod� Smitha, nale��c� do 

kategorii metod filtracji białych procesów gaussowskich i porównamy je ze sob�.  

Przedstawimy kolejno najcz��ciej stosowan� metod� odbioru sygnału DSSS  

w �rodowisku zaników jak wy�ej. Metod� t� jest odbiornik Rake, b�d�cy realizacj� techniki 

sumowania z maksymalnymi proporcjami MRC (Maximum Ratio Combing) i zaliczaj�cy si� 

do technik odbioru zbiorczego czasowego. Dodatkowo, zostanie przedstawiony jego schemat 

optymalny dla szumu kolorowego. 

4.1. Model kanału z zanikami powolnymi i selektywnymi o rozkładzie 

Rayleigha i szumem addytywnym 

Id�c za Sklarem [Skl01], gdy liczba składowych docieraj�cych do odbiornika jest 

rozró�nialna i sko�czona, wówczas równowa�ny dolnopasmowy sygnał z wyj�cia kanału  

z zanikami mo�na wyrazi� wzorem 

( ) ( ) [ ]�
=

− −=
K

n
nl

tfj
nl ttsettr nc

1

)(2 )(τα τπ       (4-1) 

gdzie: ( )tnα  - tłumienie wprowadzane przez n-t� składow�, ( )tnτ  - opó�nienie n-tej 

składowej, fc -cz�stotliwo�� fali no�nej, ( )tsl  - równowa�ny dolnopasmowy sygnał nadany, K 

– liczba składowych.  

Załó�my, �e przesyłamy niemodulowan� no�n�. Innymi słowy, �e sygnał moduluj�cy 

( )tsl  w ka�dej chwili czasu jest równy 1. ( ) ( )�
=

−=
K

n

tfj
nl

ncettr
1

)(2 τπα . ( ) )(2 tfj
n

ncet τπα −  mo�na 

tak�e przedstawi� w postaci algebraicznej nnn tjtt )()()( 21 µµµ += , gdzie 

( ) ( ))(2)(1 tftt ncnn τπαµ cos= , ( ) ( ))(2)(2 tftt ncnn τπαµ sin−= . Gdy liczba K jest na tyle du�a, 

�e zostaj� spełnione warunki centralnego twierdzenia granicznego, wtenczas składowa 

rzeczywista i zespolona procesu )(tµ , a wi�c )(1 tµ  i )(2 tµ , maj� w przybli�eniu gaussowsk� 

funkcj� rozkładu prawdopodobie�stwa. W wi�kszo�ci kanałów radiowych zakłada si�, �e 

opó�nienie i tłumienie zwi�zane z dan� �cie�k� jest nieskorelowane z opó�nieniem  

i tłumieniem innej �cie�ki (US – Uncorrelated Scattering) [Pro01]. Powoduje to, �e składowe 

)(1 tµ  i )(2 tµ  s� wzajemnie nieskorelowane. Ponadto, dla niewielkich odst�pów czasu18 

                                                
18 Przykładowo, Prasad podaje [Pra96], �e model ten, dla systemów zamkni�tych (indoor) jest zachowany dla 
odcinków czasu nie dłu�szych ni� 2 sekundy. 
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mo�na zało�y�, �e )(1 tµ  i )(2 tµ  s� stacjonarne w szerszym sensie. Model takiego kanału po 

raz pierwszy zaproponował Bell w 1963 roku i nazywał go modelem ze składowymi 

nieskorelowanymi, stacjonarnymi w szerszym sensie (WSSUS – Wide-Sense Stationary 

Uncorrelated Scattering) [Bel63]. 

Załó�my dalej, �e wariancje obu procesów )(1 tµ  i )(2 tµ  s� takie same i wynosz� 

{ } 2
0)( δµ =tVar i . Gdy �adna ze składowych nie jest dominuj�ca (brak bezpo�redniej 

widoczno�ci pomi�dzy antenami), wtenczas �rednie µ  składowych )(1 tµ  i )(2 tµ  s� równe 0  

i obwiednia (moduł) procesu )(tµ  ma rozkład Rayleigha, faza natomiast procesu )(tµ  

rozkłada si� równomiernie w przedziale ( ]2,0 π . 

Na kompletny opis stacjonarnego procesu gaussowskiego składa si� �rednia oraz 

funkcja autokorelacji [Pro01]. Maj�c �rednie procesów )(tiµ  (i=1,2) poku�my si�  

o wyznaczenie ich autokorelacji. Clarke19, w pracy [Cla68], wykazał, �e dla 

wyidealizowanego �rodowiska propagacyjnego, braku bezpo�redniej widoczno�ci pomi�dzy 

antenami, nieruchomego nadajnika, mocy odbieranej równomiernie ze wszystkich kierunków, 

funkcje autokorelacji procesów )(tiµ  wynosz� [Cla68], [Rap02]: 

( ) ( )τπδτµµ max0
2
0 2 fJr

ii
=     i=1,2     (4-3) 

gdzie: maxf  jest maksymalnym przesuni�ciem Dopplera, 0J  - funkcj� Bessela zerowego 

rz�du, pierwszego rodzaju. 

Transformata Furiera ( )τµµ ii
r  (i=1,2) jest dopplerowsk� widmow� g�sto�ci� mocy 

(Doppler Power Spectral Density) [Rap02]: 

( )  

ff

ff
ffffS

ii

�
�

�
�

�

≥

≤
−=

max

max2
maxmax

2
0

0
1)( π

δ

µµ     (i=1,2)   (4-4) 

Równanie (4-4) jest te� okre�lane w literaturze mianem jakesowskej widmowej g�sto�ci mocy 

(Jakes Power Spectral Density) [Jak74] lub wzorem Jakesa [Wes99]. Ze wzoru tego wynika, 

�e )( fS
ii µµ  (i=1,2) osi�ga niesko�czono�� dla f=fmax, czyli dla składowych odbieranych  

z kierunków 0° i 180°. Nie stanowi to problemu, gdy� k�t ten jest ci�gł� zmienn� losow�,  

a wi�c prawdopodobie�stwo, �e wyniesie dokładnie 0° i 180° jest równe zeru. 
                                                
19 Model Clarkea nie jest jedynym. Jednym z pierwszych stosowanych jest model Ossany [Oss68]. Obecnie jest 
on rzadziej wykorzystywany głównie dlatego, �e zakłada si� w nim dost�pno�� bezpo�redniej składowej dla 
odbiornika. Zatem nie mo�na go stosowa� w �rodowiskach zurbanizowanych [Rap02]. 
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Powy�sze wzory: (4-1), (4-2), (4-3), (4-4), opisuj� przypadek bardzo wyidealizowany, 

jednak�e u�yteczny w modelowaniu kanału radiokomunikacyjnego. 

Sposób klasyfikowania zaników podano w tab. 4-1 Szczegółowo, zagadnienie to zostało 

rozpatrzone w dodatku A Zarys teorii zaników. Zgodnie z tab. 4-1, do okre�lenia rodzaju 

zaników potrzebujemy zna� T, W, cf∆ , ct∆  (opis parametrów tych znajduje si� w powy�szym 

dodatku lub w tab. 4-1). Wobec tego wyznaczmy ich typowe warto�ci dla systemu DSSS.  

 

Tab. 4-1. Rodzaje zaników w kanale 

 
ctT ∆<<  ctT ∆>>  

cfW ∆<<  wolne, nieselektywne szybkie, nieselektywne 

cfW ∆>>  wolne, selektywne szybkie, selektywne 

W - szeroko�� pasma sygnału, T - szeroko�� odst�pu modulacji 

cf∆  - pasmo koherencji kanału ct∆  - czas koherencji kanału 

 

Załó�my, �e nadajnik stosuje modulacj� dwuwarto�ciow� oraz �e sygnały ( )tsl1  i ( )tsl 2  

s� antypodalne, tj. takie, których współczynnik korelacji wzajemnej wk wynosi -1 [Pro01] 

Indeks l oznacza, �e s� to równowa�ne sygnału pasma podstawowego. Odst�p modulacji20 z 

uwzgl�dnieniem kodowania i rozpraszania wynosi: 

PNNR
R

T
inf

=        (4-5) 

gdzie: Rinf jest szybko�ci� strumienia bitów �ródłowych, R - sprawno�ci� kodera (o ile 

wyst�puje. Gdy kodowania si� nie stosuje, wtenczas w miejsce R wstawia si� 1), NPN jest 

długo�ci� ci�gu PN. Pasmo równowa�nego sygnału w pa�mie podstawowym (one-sided)21 

wynosi: 

T
W

1=        (4-6) 

Czas koherencji kanału ct∆  jest odwrotno�ci� maksymalnego przesuni�cia Dopplera.  

max

1
f

tc ≈∆        (4-7) 

maxf  oblicza si� ze wzoru 

                                                
20 W przypadku modulacji dwuwarto�ciowej czas ten = symbolowi = bitowi. 
21 Widmo sygnału rzeczywistego (radiowego) (two-sided) b�dzie dwukrotnie szersze TW /2=  
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c
f

f cϑ=max        (4-8) 

gdzie: ϑ  - pr�dko�� odbiornika (wzgl�dem nadajnika), cf  - cz�stotliwo�� fali no�nej oraz c – 

szybko�� �wiatła. Pasmo koherencji kanału cf∆  jest odwrotno�ci� rozproszenia 

wielodro�nego w kanale Tm 

m
c T

f
1=∆        (4-9) 

Rozproszenie to, dla ró�nych cz�stotliwo�ci i �rodowisk propagacyjnych, jest ró�ne.  

W praktyce, wyznacza si� je w drodze pomiaru. Przykładowo, w systemach pracuj�cych na 

zewn�trz (outdoor), operuj�cych w zakresie od kilkuset MHz do około 2 GHz wielokrotne 

pomiary wykazały, i� rozproszenie wielodro�ne w �rodowiskach zurbanizowanych i �rednio-

zurbanizowanych zawiera si� w przedziale od 10 µs do 30 µs [Pro01]. Natomiast dla 

systemów, pracuj�cych w �rodowiskach zamkni�tych (indoor), typowe warto�ci tego 

parametru wynosz� [Pra96]: 

• dla cz�stotliwo�ci 900 MHz - od 50 do 250 ns, 

• dla cz�stotliwo�ci od 2.4 GHz do 11.5 GHz - od 10 ns do 20 ns. 

Z kolei według Haykina [Hay98] parametr ten w �rodowisku otwartym (outdoor) mo�e 

wynie�� nawet 20 µs.  

Natomiast norma ETSI GSM 05.05 [Wes99] podaje, �e Tm, w zale�no�ci od rodzaju 

terenu, wynosi: 

• teren płaski - 1µs, 

• teren górzysty - do 20µs, 

• teren miejski - do 5µs. 

 

Przykład 4-1.  

Wyznaczy� szeroko�� pasma sygnału radiowego przy zało�eniu, �e szybko�� strumienia 

bitów �ródłowych oRinf =16 kb/s, sprawno�� kodera R=1/2, długo�� ci�gu PN 

PNN =127. 

Rozwi�zanie 

Podstawiaj�c powy�sze warto�ci do wzoru (4-5), (4-6) otrzymujemy, �e T =0,246 µs, 

a W=4,064 MHz 
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Przykład 4-2.  

Okre�li� czy kanał jest selektywny czy płask, je�eli Tm=5, 10, 15 µs, a W = 4,064 MHz,. 

Rozwi�zanie 

Podstawiaj�c warto�ci Tm do wzoru (4-9) otrzymujemy: 

Tm=5µs �  cf∆ =0,2 MHz 

Tm=10µs �  cf∆ =0,1 MHz 

Tm=15µs �  cf∆ =0,066 MHz 

Widzimy, �e dla wszystkich przypadków W>> cf∆ , wi�c kanał jest selektywny. 

 

Przykład 4-3.  

Obliczy� maksymalne przesuni�cia Dopplera oraz ich znormalizowane odpowiedniki 

fmax_znorm (znormalizowane wzgl�dem T), dla dwóch cz�stotliwo�ci no�nych  

cf =900 MHz i 1800 MHz i dla czterech pr�dko�ci poruszania si� odbiornika ϑ  = 40, 

75, 150, 250 km/h oraz okre�li� czy przy podanych zało�eniach kanał jest wolno- czy 

szybkozmienny. Zakłada si�, �e jedynym czynnikiem, który przyczynia si� do zmienno�ci 

kanału jest ruch odbiornika, tj. gdyby tego ruchu nie było to kanał byłby niezmienny  

w czasie (jego odpowiedz impulsowa byłaby niezmienna, niezale�na od t). Dla sygnału 

nale�y przyj�� zało�enia jak w przykładzie 1.  

 

   Tab. 4-2. Rozwi�zanie zadania z przykładu 3. 

Pkt. [ ]h
kmϑ  [ ]MHzf c  [ ]Hzfmax  

Tf  

f

m

znorm

=

=max_
 [ ]mstc∆  

1 250 900 208 0,000102 4 
2 150 900 125 0,000061 8 
3 75 900 62,5 0,000031 16 
4 40 900 33 0,000012 30 
5 250 1800 416 0,000204 2 
6 150 1800 250 0,000123 4 
7 75 1800 125 0,000061 8 
8 40 1800 66 0,000032 15 

 

Rozwi�zanie 

Podano je w tab. 4-2. Widzimy, �e ka�dy z obliczonych czasów koherencji kanału ct∆  

jest du�o wi�kszy od T = 0,246 µs. Kanał jest wi�c, przy podanych zało�eniach, 

wolnozmienny. 
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Widzimy wi�c, �e zaniki w systemie DSSS z reguły s� selektywne ( cfW ∆>> )  

i wolnozmienne ( ctT ∆<< ). Z tego wzgl�du taki model zaników przyjmujemy te� w 

niniejszej pracy. 

Z warunku wolno zmieniaj�cego si� kanału otrzymujemy, �e kanał pozostaje stały 

przynajmniej w czasie trwania pojedynczego symbolu. Natomiast selektywno�� kanału 

implikuje, �e odpowied� impulsowa kanału jest dłu�sza od szeroko�ci odst�pu modulacji. 

Zgodnie z [Pro01], [Pra96] kanał taki w pa�mie podstawowym mo�na przedstawi� w postaci 

linii opó�niaj�cej z L  odczepami o zmiennych w czasie współczynnikach (procesach) 

zespolonych nt)(µ 22, n=1,2,...,L (trapped-delay model of frequency selective channel). 

Odst�p czasu pomi�dzy kolejnymi odczepami równa si� czasowi trwania symbolu. Model 

takiego kanału pokazany jest na rys. 4-1. Ponadto, z warunku nieskorelowanych składowych 

(warunek US – Uncorrelated Scaterring) wynika, �e procesy nt)(µ  n=1,2,...,L s� wzajemnie 

nieskorelowane, a poniewa� s� tak�e gaussowskie, wi�c s� te� niezale�ne. Liczb� odczepów 

L, zgodnie z [Pra96], [Ben02] mo�na obliczy� ze wzoru 

1+
��
�

	

	= T
TL m                 (4-10) 

gdzie 
 �x  jest cech�. 
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Rys. 4-1. Równowa�ny dolnopasmowy model kanału z zanikami selektywnymi, wolnozmiennymi i 

szumem addytywnym. 
 
                                                
22 Zwró�my uwag� na oznaczenia. Do oznaczenie współczynnika nt)(µ  u�yto indeksu dolnego za nawiasem, 

podczas gdy do oznaczenia składowej urojonej i rzeczywistej współczynnika 
ni t)(µ  (i=1,2) indeksu przed 

nawiasem. 
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Znaj�c liczb� odczepów, sygnał z wyj�cia kanału mo�na zapisa� wzorem [Pro01] 

( ) ( )�
=

�
�


�
�

� −=
L

n
lnl W

n
tsttr

1

µ                (4-11) 

Spróbujmy przybli�y� (fizycznie) zjawisko selektywno�ci kanału, opieraj�c si� na 

nast�puj�cym przykładzie. Przyjmijmy, �e czas trwania symbolu wynosi 2 ns, rozproszenie 

wielodro�ne - 6 ns, a czas propagacji najkrótszej �cie�ki - 1 ns. Przyjmijmy tak�e, �e liczba 

składowych docieraj�cych do odbiornika, jest policzalna i sko�czona. Skoro tak, to pewna 

liczba składowych (załó�my, �e jest ich k) b�dzie dociera� do odbiornika w przedziale [1 ns; 

3 ns), inne składowe (załó�my, �e jest ich  l) – w rozł�cznym przedziale [3 ns; 5 ns), trzecia 

grupa składowych (przyjmujemy, �e ich liczba wynosi m) w przedziale [5 ns, 7 ns). 

Najcz��ciej k<l<m. Zauwa�my, �e ostatnie echo sygnału b�dzie dociera� do odbiornika 

opó�nione o trzy symbole. Kanał ten b�dzie wi�c kanałem o trzech �cie�kach (odczepach),  

rys. 4-2.  
 

 

Nadajnik Odbiornik 

Kanał wielodro�ny 

k 

l 

m

 
Rys. 4-2. Przykład kanału wielodro�nego o 3 �cie�kach (odczepach). 

 

Przykład 4. Obliczy� liczb� �cie�ek L w kanale selektywnym przy zało�eniach  

mT =5 µs i W =4,064 MHz. 

Rozwi�zanie 

Po podstawieniu powy�szych parametrów do wzoru (4-10) otrzymujemy, �e L=21. 

4.2. Modelowanie zaników Rayleigha 

Do stworzenia modelu kanału z zanikami selektywnymi o rozkładzie Rayleigha 

potrzebnych jest L współczynników (procesów) nnn tjtt )()()( 21 µµµ += , n=1,2,...,L. 

Wszystkie te procesy powinny cechowa� si� tymi samymi własno�ciami, tj.  

• ich �rednie powinny by� równe zeru; 
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• moduły nt)(µ  powinny by� opisane rozkładem Rayleigha, ich fazy - rozkładem 

jednorodnym; 

• unormowane funkcje autokorelacji składowej rzeczywistej nt)(1µ  i urojonej nt)(2µ  

powinny by� takie same; 

• składowe procesów ( nt)(1µ  i nt)(2µ ) jak i same procesy nt)(µ  powinny by� wzajemnie 

nieskorelowane.  

Moc ka�dej ze �cie�ek (ka�dego z odczepów) wyznacza si� ze wzoru 

( ){ } { })(22 tVartRE iµ= . 

Pojedynczy proces Rayleigha, po�rednio proces nt)(µ , (n=1,2,...,L), najcz��ciej 

modeluje si� metodami dwóch kategorii [Pat99]. Metody pierwszej kategorii odwołuj� si� do 

wczesnych prac Ricea [Ric44], [Ric45] i stosuj� sko�czon� liczb� harmonicznych do 

generacji procesu Gaussa. Metody drugiej kategorii bazuj� na wygenerowaniu dwóch 

niezale�nych białych procesów gaussowskich i nast�pnie, celem ich pokolorowania, 

przefiltrowaniu ich filtrem o kształcie zbli�onym do widma Dopplera (wzór 4-4) [Rap02], 

[Jet03].  

4.2.1. Metody kategorii Ricea 

Zgodnie z Rice [Ric44] [Ric45] składowe )(tiµ  (i=1,2) mog� by� modelowane jako 

superpozycja niesko�czonej liczby, odpowiednio wywa�onych, równomiernie rozło�onych w 

zadanym przedziale cz�stotliwo�ci harmonicznych: 

( )�
=∞→

+=
i

i

N

n
n.in,in,iNi tfcosclim)t(

1

2 θπµ     (i=1,2)             (4-12) 

gdzie nic ,  - wagi, ni.θ  - fazy, równomiernie rozło�one w przedziale [-π, π), a nif ,  - dyskretne 

cz�stotliwo�ci Dopplera. Dwie pierwsze wielko�ci dane s� wzorem 

( )niini fSfc
ii ,, 2 µµ∆=                (4-13) 

ini fnf ∆=,                 (4-14) 

Zauwa�my, �e gdy ∞→iN  wtenczas 0→∆ if . Równanie (4-12) reprezentuje model 

analityczny i ze wzgl�du na niesko�czon� liczb� harmonicznych niemo�liwy do praktycznej 

realizacji. Gdyby jednak ograniczy� iN , wtenczas otrzymaliby�my estymat� procesu )(tiµ  
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( )�
=

+=
iN

n
n.in,in,ii tfcosc)t(ˆ

1

2 θπµ     (i=1,2)             (4-15) 

która nie byłaby ju� procesem stricte gaussowskim, jednak�e dla dostatecznie du�ego iN  

(Patzold podaje, �e przynajmniej 7≥  [Pat99]) by go z du�� dokładno�ci� aproksymowała.  

W oparciu o wzór (4-15) mo�na ju� zrealizowa� symulator zaników Rayleigha )t(R̂ , rys. 4-3. 

Ostatnim krokiem jest uzyskanie parametrów nic , , nif , , ni.θ . Dokona� tego mo�na jedn� 

z poni�szych metod: 

• metod� dokładnego rozproszenia Dopplera (method of exact Doppler spread) [Pat95], 

• metod� Jakesa (Jakes method) [Jak74], [Pat98], 

• metod� Monte Carlo (Monte Carlo method) [Hoh92],  

• metod� równych obszarów (method of equal areas) [Pat85],  

• metod� Lp-norm (Lp-Norm method) [Pat95]  

Dalej poddane analizie zostan� dwie pierwsze metody. 

1,2c

1N1,c

2,1c

2,2c

2N2,c

)t(ˆ 1µ

)t(ˆ 2µ

)t(µ̂

 

)t(R̂

( )1,11,1 �tf2�cos +

( )1,21,2 �tf2�cos +

( )
11 N1,N1, �tf2�cos +

( )2,12,1 �tf2�cos +

( )2,22,2 �tf2�cos +

( )
22 N2,N2, �tf2�cos +

1,1c

 

Rys. 4-3. Symulator zaników Rayleigha bazuj�cy na metodach kategorii Ricea. 
 

Metoda dokładnego rozproszenia Dopplera; W metodzie tej parametry nic , , nif ,  oblicza si�  

z nast�puj�cych wzorów: 

i
ni N

c
2

0, δ=                 (4-16) 
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gdzie n=1,2,...Ni  (i=1,2), maxf  - maksymalne przesuniecie Dopplera, { })(0 tVar iµδ =  

(i=1,2). Fazy natomiast s� losowo generowane z przedziału [-π, π). Aby zapewni� brak 

korelacji pomi�dzy )(ˆ1 tµ i )(ˆ 2 tµ  N1 musi ró�ni� si� o jeden od N2. Najcz��ciej przyjmuje si�, 

�e N1=7 i N2=8. 

 

Metoda Jakesa; W metodzie Jakesa parametry nic , , nif , , ni.θ  oblicza si� z nast�puj�cych 

wzorów: 
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π
             (4-19) 

2,1,...,2,10, === iNn iniθ               (4-20) 

gdzie: 0δ  i maxf - jak wy�ej.  

Przyjmuje si�, �e N1=N2. Cz�stotliwo�ci nf ,1  i nf ,2  dla wszystkich n=1,2,...,N1(N2) s� 

takie same. 

Zauwa�my, �e w metodzie Jakesa, po przyj�ciu pewnych parametrów wej�ciowych, 

generowane próbki s� za ka�dym razem zdeterminowane (nie zmieniaj� podczas wykonania 

kolejnych symulacji). W metodzie dokładnego rozproszenia Dopplera, dzi�ki losowo 

generowanym fazom, próbki s� za ka�dym razem inne. Cecha ta jest istotn� przewag� metody 

dokładnego rozproszenia Dopplera nad metod� Jakesa. 
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4.2.2. Metody bazuj�ce na filtracji białych procesów gaussowskich 

Jako przykład tej kategorii metod zastosowano metod� Smitha. Metoda ta jest 

kompletnie opisana w [Rap02]. Jej schemat blokowy w równowa�nym pa�mie podstawowym 

przedstawia rys. 4-4. Zgodnie z tym rysunkiem procedura generacji zaników Rayleigha 

przebiega nast�puj�co: 

1. Zało�y� liczb� punktów N na dodatniej półosi cz�stotliwo�ci i obliczy� maksymalne 

przesuni�cie Dopplera. 

2. Obliczy� odległo�ci pomi�dzy s�siednimi cz�stotliwo�ciami 
N

ff max=∆ . 

3. Wygenerowa� N  próbek zmiennej zespolonej Gaussa w gał�zi synfazowej  

i kwadraturowej23.  

4. Przemno�y� poszczególne próbki w gał�zi synfazowej i kwadraturowej przez pierwiastek 

kwadratowy z jakesowskiej widmowej g�sto�ci mocy )( fS
iiµµ   (i=1,2).   

5. Aby uzyska� znormalizowane pasmo sygnału, tj. Nequist = 1 (cz�stotliwo�� próbkowania 

2*Nequist = 2) nale�y uzupełni� uzyskany ci�g próbek w pkt. 4 o tyle zer aby 

f∆ *długo�� ci�gu była równa 2. Po obliczeniu IFFT uzyska si� ci�g, którego najwy�sza 

cz�stotliwo�� b�dzie równa 1. 

6. Obliczy� IFFT uzyskanych próbek w pkt. 5.  

7. Podnie�� cz��ci rzeczywiste warto�ci próbek uzyskanych w pkt. 6 do kwadratu, 

zsumowa� je i obliczy� pierwiastek kwadratowy. 

 

                                                
23Mo�na tego dokona� w nast�puj�cy sposób. Generuje si� cztery rzeczywiste ci�gi Gaussa o długo�ci N: G1, 

G2, G3, G4, ka�dy o warto�ci �redniej równej 0 i wariancji 1. Sumuj�c 

ZG1+ = G1 + jG2 

ZG2+ = G3 + jG4 

uzyskuje si� dwa zespolone ci�gi Gaussa dla dodatniej półosi cz�stotliwo�ci. Sprz�gaj�c warto�ci ZG1+ i ZG2+ 

uzyskuje si� próbki dla ujemnej półosi cz�stotliwo�ci 

ZG1- = G1 - jG2 

ZG2- = G3 - jG4 

Dla składowej zerowej w widmie cz�stotliwo�ci przypisuje si� warto�� 0. Ostatecznie otrzymujemy: 

ZG1 = [ZG1-  0  ZG1+] 

ZG2 = [ZG2-  0  ZG2+] 
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Rys. 4-4. Schemat blokowy symulatora Rayleigha wg metody Smitha. 

4.2.3. Porównanie metod Jakesa, dokładnego rozproszenia Dopplera i Smitha 

Metody te zaimplementowano w j�zyku MATLAB, po czym wyznaczono dla nich 

najcz��ciej stosowane charakterystyki. Zgodnie z [Pat99] charakterystykami tymi s�: 

statystyki drugiego rz�du - autokorelacja procesów )(ˆ tiµ  (i=1,2) ( )τµµ ii
r̂  (i=1,2), korelacja 

wzajemna )(ˆ tiµ  (i=1,2) ( )τµµ 21
r̂ , autokorelacja procesu )t(R̂  ( )τRRr̂  oraz rozkłady procesów 

Gaussa ( )zf
iµ̂  (i=1,2) i Rayleigha ( )zfR

ˆ . Dla procesów )(ˆ tiµ  (i=1,2) stosuje si� zało�enie, �e 

s� one ergodyczne, w szczególno�ci w sensie �redniej i korelacji. Dzi�ki temu mo�liwym jest 

ich u�rednianie po czasie (czyli wykonywanie oblicze� wzdłu� procesu). Do oszacowania 

rozkładów wykorzystano powszechnie stosowan� estymat� - histogram. Dodatkowo, dla 

ka�dej z metod, wykre�lono przykładow� realizacj� procesu )t(R̂ .  

Do oblicze� funkcji autokorelacji i korelacji wzajemnej posłu�ono si� ich 

implementacjami w je�yku C++24. Funkcja autokorelacji procesów ( )tˆ iµ  (i=1,2), liczona była 

ze wzoru 

( ) ( ) ( ) 2,1ˆˆ
0

ˆˆ =−=�
=

ikkr
N

k
iiii

τµµτµµ               (4-21) 

gdzie N - liczba próbek przyj�tych do oblicze�. Po czym wynik równania (4-21) dla 

wszystkich τ  był normalizowany wzgl�dem warto�ci maksymalnej ( )0ˆˆ ii
r µµ  (i=1,2): 

                                                
24 Uczyniono to z tego wzgl�du, i� dost�pne funkcje w Matlabie, takie jak autcorr, crosscorr, xcorr, dla 7 
milionów próbek, jaka została przyj�te do symulacji, gwarantuj�ca uzyskanie wzgl�dnie poprawnych 
charakterystyk, „po�erały” zbyt du�o pami�ci, wi�cej ani�eli była dost�pna na stanowisku badawczym, którym 
był komputer zło�ony z Intel Pentium IV 2,8GHz i pami�ci RAM DDR 512MB. Efekt był taki, i� przerywane 
był ich działanie.  
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( ) ( )
( ) 2,1
0ˆˆ
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ˆˆ == i

r

r
r

ii

ii

ii norm
µµ

µµ
µµ

τ
τ               (4-22) 

Funkcj� korelacji wzajemnej procesów ( )t1µ�  i ( )t2µ�  obliczano ze wzoru 

( ) ( ) ( )�
=

−=
N

k

kkr
0

21ˆˆ ˆˆ
21

τµµτµµ               (4-23) 

po czym, podobnie jak w przypadku autokorelacji, dokonywano jej normalizacji 

( ) ( )
{ }21

ˆˆ
ˆˆ

21

21 EEsqrt
r

r
norm

ττ µµ
µµ =               (4-24) 

gdzie E1 i E2 s� warto�ciami �redniokwadratowym odpowiednio procesów ( )t1µ�  i ( )t2µ� .  

 

Metoda Jakesa 

Parametry przyj�te do symulacji znajduj� si� w tab. 4-3. Wi�ksza cz��� z nich 

(pr�dko�� ϑ , cz�stotliwo�� no�na fc, maksymalne przesuni�cie Dopplera fm, czas trwania 

symbolu T, znormalizowane maksymalne przesuniecie Dopplera fm_znorm) została policzona w 

przykładach 4-1 i 4-3 (punkt 6 tabeli II). W przykładach tych obliczano typowe miary 

kanałów wielodro�nych w systemie DSSS. 

    Tab. 4-3. Parametry przyj�te do symulacji 

Parametr Warto�� 
Pr�dko�� ϑ   150km/h 

Cz�stotliwo�� fc 1800MHz 

Maksymalne przesuni�cie Dopplera fm 250Hz 

Czas trwania symbolu T 0,49µs 

Znormalizowane maksymalne przesuni�cie Dopplera fm_norm  0,000123 

Składowe ( )tiµ̂ , i=1,2 µ̂ =0, { })(ˆ tVar iµ =0.5 

Moc procesu Rayleigha obliczona ze wzoru ( ){ } { })(2ˆ 2 tVartRE iµ=  1 

N1 = N2 8 

Liczba próbek (próbki symbolizuj� kolejne chipy) 7000000 

 

Wyniki analizy znajduj� si� poni�ej. 
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Rys. 4-5a. Histogram pojedynczej 

realizacji. Uzyskano: ( )t1µ̂ . 

µ̂ =1.1086e-4, { })(ˆ tVar iµ =0.4995. 

Rys. 4-5b. Funkcja autokorelacji ( )t1µ̂  

( )τµµ 11
r̂

25. Odci�ta symbolizuje kolejne 

próbki. Lini� przerywan� czerwon� 
zaznaczono przebieg funkcji 

teoretycznej (idealnej), wzór (4-3).  

Rys. 4-5c. Funkcja g�sto�ci 
prawdopodobie�stwa procesu ( )t2µ̂ . 

Uzyskano µ̂ = -7.9095e-5,  

{ })(ˆ tVar iµ  = 0.4989 

   
Rys. 4-5d. Funkcja autokorelacji ( )t2µ̂  

( )τµµ 22
r̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. Linia 

czerwona przerywana, jak wy�ej. 

Rys. 4-5e. Funkcja korelacji 
wzajemnej ( )τµµ 21

r̂ . Odci�te, jak  

rys. 4-5b. 

Rys. 4-5f. Dla porównania 
przedstawiono korelacj� wzajemn� 

dwóch niezale�nych procesów 
gaussowskich utworzonych funkcj� 
randn() w MATLABie. Odci�te – nr 

kolejnej próbki. 

   
Rys. 4-5g. Histogram pojedynczej 

realizacji )t(R̂ . Uzyskano 

( ){ }tRE 2ˆ = 0.9984 

Rys. 4-5h. Funkcja autokorelacji 
)t(R̂ ( )τRRr̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

Rys. 4-5i. Przebieg funkcji próby 
procesu )t(R̂  . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

 

 

 

                                                
25 Przyj�to konwencj� opisywania funkcji jak i przedstawienia jej wyra�eniem z obawy, �e na wydruku dolne 
indeksy wyra�enia mogłyby by� nie widoczne i nie wiadomo by było o jak� funkcj� chodzi. 

funkcja 
teoretyczna 

funkcja 
teoretyczna 
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Metoda dokładnego rozproszenia Dopplera 

N1 = 8 i N2 = 7, pozostałe parametry jak wy�ej. Wyniki symulacji znajduj� si� poni�ej. 

 

   
Rys. 4-6a. Histogram ( )t1µ̂ . Uzyskano: 

µ̂ =-0.0011, { })(ˆ tVar iµ =0.4993 
Rys. 4-6b. Funkcja autokorelacji ( )t1µ̂  

( )τµµ 11
r̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. Linia 

przerywana czerwona - jak wy�ej. 
 

Rys. 4-6c. Histogram ( )t2µ̂ . 
Uzyskano: µ̂ = -7.0013e-4,  

{ })(ˆ tVar iµ  = 0.5 

   
Rys. 4-6d. Funkcja autokorelacji 

( )τµµ 11
r̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

Rys. 4-6e. Funkcja korelacji 
wzajemnej procesów ( )t1µ̂  i ( )t2µ̂ . 

Odci�te, jak rys. 4-5b. 

Rys. 4-6f. Histogram )t(R̂ . Uzyskano 

( ){ }tRE 2ˆ = 0.9993 

  
Rys. 4-6g. Funkcja autokorelacji 

procesu )t(R̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 
Rys. 4-6h. Przebieg funkcji próby 

procesu )t(R̂  Odci�te, jak rys. 4-5b. 

 

 

 

 

funkcja 
teoretyczna 

funkcja 
teoretyczna 
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Metoda Smitha 

N = 862 (liczba punktów na dodatniej półosi cz�stotliwo�ci), pozostałe zało�enia jak 

wcze�niej. Wyniki symulacji znajduj� si� poni�ej. 

 

   
Rys. 4-7a. Jakesowska Widmowa 
G�sto�� Mocy )( fS

ii µµ  (i=1,2) 
Rys. 4-7b. Histogram ( )t1µ̂ . 

Uzyskano:  
µ̂ = 0.1514 i { })(tVar iµ = 0.4994. 

 
 

Rys. 7c. Funkcja autokorelacji ( )t1µ̂ . 
Odci�te, jak rys. 4-5b. 

   
Rys. 4-7d. Histogram pojedynczej 

realizacji ( )t2µ̂ . Uzyskano: µ̂ =-0.0336 
i { })(tVar iµ  = 0.5003 

Rys. 4-7e. Funkcja autokorelacji 
( )t2µ̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

Rys. 4-7f. Funkcja korelacji 
wzajemnej procesów ( )t1µ̂  i ( )t2µ̂ . 

Odci�te, jak rys. 4-5b. 

   
Rys. 4-7g. Histogram )t(R̂ . Uzyskano 

( ){ }tRE 2ˆ = 1.0238 

Rys. 7h. Funkcja autokorelacji 
procesu )t(R̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

Rys. 7i. Przebieg realizacji procesu 
)t(R̂ . Odci�te, jak rys. 4-5b. 

 

 

Dyskusja wyników 

Uzyskane �rednie i wariancje procesów-estymat Gaussa oraz warto�ci 

�redniokwadratowe procesu-estymaty Rayleigha dla trzech analizowanych metod 

funkcja 
teoretyczna 

funkcja 
teoretyczna 
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przedstawiono w tab. 4-4. 
 

   Tab. 4-4. Uzyskane �rednie z symulacji 

Parametr Metoda 
Jakesa 

Metoda 
DRD 

Metoda 
Smitha Wzorzec 

Warto�� �rednia ( )t1µ̂  1.1086e-4 -0.0011 0.1514 0 
Wariancja ( )t1µ̂  0.4995 0.4993 0.4994 0.5 
Warto�� �rednia ( )t2µ̂  -7.9095e-5 -7.0013e-4 -0.0336 0 
Wariancja ( )t2µ̂  0.4989 0.5 0.5003 0.5 
Warto�� �redniokwadratowa )t(R̂  0.9984 0.9993 1.0238 1 
DRD – dokładnego rozproszenia Dopplera 

 

Widzimy, tab. 4-4, �e prawie wszystkie �rednie s� nieomal w pełnej zgodno�ci  

z koresponduj�cymi warto�ci idealnymi. Jedynie �rednia dla metody Smitha odbiega o około 

15% od zało�onej warto�ci – wynosi 0,1514 (zaznaczono j� kolorem czerwonym). 

Najbli�sze idealnym, wzór (4-3), otrzymuje si� funkcje autokorelacji ( ) 2,1=ir
ii

τµµ  

tylko dla metody dokładnego rozproszenia Dopplera. Dla pozostałych metod przebieg tych 

funkcji nieco ró�ni si� od wzorca. Dla metody Jakesa funkcja autokorelacji próbek 

uzyskanych z symulacji jak i teoretyczna s� w podobnej relacji ze sob� jak pokazane  

w [Pat98b]. Potwierdza to poprawno�� przeprowadzonych symulacji. 

Procesy ( )t1µ̂  i ( )t2µ̂  powinny by� nieskorelowane (a poniewa� s� gaussowskie, wi�c 

tak�e niezale�ne). Niestety dla �adnej z zastosowanych metod korelacja wzajemna nie jest 

równa zeru. Aby przekona� si� czy ten warunek jest łatwo realizowalny wykre�lono funkcj� 

randn() w MATLAB dwie niezale�nie realizacje procesu Gaussa o liczbie próbek jednego 

miliona. Jak si� okazuje, rys. 4-5f., ich korelacja te� nie jest idealnie zerowa. Jej warto�ci 

zawieraj� si� w przedziale od -0,003 do 0,003. Widzimy wi�c, �e w praktyce trudno jest 

spełni� ten warunek. Najmniejsze warto�ci korelacji otrzymujemy dla metody dokładnego 

rozproszenia Dopplera, od -0.025 do 0,025. Dla metody Smitha warto�ci te wynosz� od -0.01 

do 0,04, a dla Jakesa s� a� o rz�d wielko�ci wi�ksze, od -0,4 do 0,06. Przebieg funkcji 

autokorelacji dla metody Jakesa jest zbli�ony do prezentowanego w [Pat98b]. 

Z uwagi na to, �e parametry wyj�ciowe dla metody Jakesa s� stałe, próbki o rozkładzie 

Rayleigha generowane t� metod� s� za ka�dym razem takie same. W metodzie dokładnego 

rozproszenia Dopplera oraz Smitha próbki te za ka�dym razem s� inne. W pierwszym 

przypadku dzieje si� tak za spraw� losowo generowanych faz, w drugim – za spraw� losowo 

generowanych próbek w gał�zi synfazowej oraz kwadraturowej. Gdy zatem istnieje potrzeba 

dysponowania wi�ksz� ilo�ci� funkcji (przebiegów Rayleigha), przy tych samych 

parametrach wej�ciowych (dokonanie cho�by niewielkiej zmiany, spowoduje zmian� 
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przebiegu funkcji wyj�ciowej), wtenczas metoda ta okazuje si� by� nieprzydatna. Z sytuacj� 

tak� mamy przykładowo do czynienia w naszym przypadku, gdzie potrzebujemy dysponowa� 

L realizacjami procesów Rayleigha do utworzenia symulatora kanału selektywnego. 

Sumuj�c, najlepsze charakterystyki (najbli�sze idealnym), spo�ród trzech 

rozpatrywanych metod, prezentuje metoda dokładnego rozproszenia Dopplera. 

Przeprowadzona analiza pozwoliła przyj�� do dalszych bada�, w szczególno�ci 

symulacyjnych metod� generacji zaników, która w lepszy sposób oddaje rzeczywiste warunki 

panuj�ce w kanale wielodro�nym. Dzi�ki temu symulacje kodowanego systemu DSSS  

w kanale wielodro�nym b�d� bardziej wiarygodne. Na uwag� zasługuje weryfikacja korelacji 

pomi�dzy ( )t1µ̂  i ( )t2µ̂ , która cz�sto w tego typu analizie jest pomijana. 

4.3. Demodulator Rake 

Ze wzgl�du na poszerzenie sygnału w systemach DSSS, mo�liwe jest rozdzielenie 

poszczególnych składowych docieraj�cych do odbiornika ró�nymi �cie�kami. W odbiorniku 

otrzymujemy wi�c L-krotnie t� sama informacj� (L - liczba �cie�ek), tj. ten sam sygnał, lecz 

opó�niony wzgl�dem siebie, przesuni�ty w fazie i w ró�ny sposób stłumiony26. Zjawisko to  

w systemach DSSS mo�na wykorzysta� z korzy�ci� dla odbioru. Mo�na bowiem zastosowa� 

odbiór zbiorczy czasowy realizowany z wykorzystaniem tzw. odbiornika Rake. Realizacja 

tego typu odbioru nazywa jest sumowaniem z maksymalnymi proporcjami (MRC - Maximum 

Ratio Combining) [Jac98], [Wes99]. 

Schemat blokowy demodulatora Rake pokazany jest na rys. 4-8. Jego działanie 

przedstawia si� nast�puj�co. Za pomoc� palców („z�bów grabi”) wydziela on  

z poszczególnych �cie�ek informacj�. Poniewa� ka�da ze �cie�ek przesuni�ta jest o czas 

trwania symbolu uzyskuje si� tym samym M-krotnie t� sam� informacj� (M- liczba palców). 

Nast�pnie, celem optymalnego przetworzenia sygnału, odbiornik ten dokonuje korekcji 

sygnału w fazie i amplitudzie. Po czym, sygnały z wyj�� odczepów sumuje si� ze sob�. Ze 

wzgl�dy na to, �e liczba �cie�ek jest du�a, mo�e si�ga� niekiedy kilkudziesi�ciu, szczególnie 

w systemach o du�ej pr�dko�ci transmisji, stosuj�cych długie ci�gi PN i szczególnie 

nieprzyjaznych kanałach o długich odpowiedziach impulsowych, liczb� palców odbiornika 

Rake ogranicza si� do 3-4. Poszukuje si� wtedy 3-4 najmocniejszych �cie�ek w kanale 

[Wes99].  

Przedstawiona wersja odbiornika jest optymalna, gdy szumem w kanale jest szum biały. 
                                                
26 Zakładaj�c spełnienie warunku WSSUS. 
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Aby odbiornik taki mógł zapewnia� maksymalne zyski w warunkach szumu kolorowego 

nale�y doposa�y� go w filtry, wybielaj�cy i modyfikuj�cy replik�, realizuj�ce detekcj� nie-

biał�, rys. 4-9.  

Powy�ej zało�yli�my, �e Tb>>Tm. Gdy warunek ten jest spełniony, wówczas 

interferencje mi�dzysymbolowe (ISI – Inter-Symbol Interference) s� do pomini�cia.  

W przypadku, gdy zało�enie to nie jest prawdziwe, wtedy nale�y zastosowa� korektor do ich 

eliminacji. Zagadnienie to jednak wykracza poza zakres niniejszej pracy. Wi�cej informacji 

na ten temat mo�na znale��, np. w [Pro01]. 

Odbiornik Rake ma tak�e swoje ograniczenia. Gdy przykładowo w systemie CDMA 

zwi�ksza si� poziom zakłóce� od innych u�ytkowników (MAI - Multiple Access 

Interference), wtenczas praca odbiornika si� pogarsza. Cz�sto w takich przypadkach lepsze 

efekty przynosi tzw. detekcja ł�czna [Wes99], [Cas02]. 
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Rys. 4-8. Demodulator Rake dla szumu białego 
 

Poza technik� MRC, mo�emy wyró�ni� tak�e inne realizuj�ce odbiór zbiorczy czasowy. 

Stosuj�c przykładowo korekcj� sygnału jedynie w fazie (pomijaj�c jego korekcj�  

w amplitudzie, jak ma to miejsce w przypadku techniki MRC) otrzymamy technik� 

sumowania bez maksymalnych proporcji27 (EGC - Equal Gain Combining). Wybieraj�c 

�cie�k� o najwi�kszym chwilowym stosunku sygnał/szum (najwi�kszym produkcie 

demodulatora), otrzymamy technik� zwan� wyborem najwi�kszej warto�ci (SC - Selection 
                                                
27 Ze wzgl�du na nieodnalezienie w literaturze polskiej tłumaczenia dla tych dwóch technik, autor zastosował 
własne. 
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Combining). Odbiornik taki jest stosowany np. w ł�czu zwrotnym w systemie IS-95 [Gan04]. 

Szczegółowo techniki te s� opisane w [Rap02], [Gan04], [Pra96], [Pro01], [Sca01].  
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Rys. 4-9. Demodulator Rake dla szumu kolorowego 
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Podsumowanie 

W niniejszym rozdziale wprowadzili�my model kanału z zanikami i szumem 

addytywnym zarówno białym jak i kolorowym. Ten drugi przypadek, zgodnie z wiedz� 

autora, jest zupełnym nowatorstwem. Wpływ takiego kanału na transmisj� sygnału, tym 

bardziej kodowanego, w �adnych dotychczasowych pracach, znanych autorowi, nie był 

rozpatrywany. 

Ze wzgl�du na rozpraszanie sygnału zało�ono, �e zaniki w kanale s� selektywne  

i powolne. Sposób degradacji sygnału w kanale jest najgorszym z mo�liwych, takich gdy 

składowa bezpo�rednia sygnału jest niedost�pna dla odbiornika – sygnał zanika wtedy 

zgodnie z rozkładem Rayleigha. Scharakteryzowano statystyczne własno�ci kanałów  

z zanikami oraz sposoby ich modelowania. Przedstawiono szczegółowo trzy metody 

modelowania zaników: najstarsz� �ródłow� Jakesa, dokładnego rozproszenia Dopplera oraz 

cz�sto stosowan� metod� Smitha. Metody te zaimplementowano w Matlabie i wykre�lono dla 

nich wa�niejsze statystyki. Okazało si�, �e w danych warunkach, najlepsze charakterystyki 

prezentuje metoda dokładnego Dopplera. 

W drugiej cz��ci rozdziału wprowadzono odbiornik Rake, reprezentuj�cy realizacj� 

odbioru zbiorczego cz�stotliwo�ciowego [Hay98]. Przedstawiono mo�liwe wersje 

wyst�powania tego odbiornika, w zale�no�ci od rodzaju szumu: kolorowego lub białego. 

Celem kompletacji technik odbioru zbiorczego przedstawiono dwie inne techniki, cechuj�ce 

si� gorszymi wynikami, lecz b�d�ce prostszymi w realizacji. S� to:  

• sumowanie bez maksymalnych proporcji EGC; w porównaniu z Rake nie wyst�puje 

konieczno�� estymacji amplitud, 

• wybór wi�kszej warto�ci SC; ta technika nie wymaga ani informacji o amplitudach, ani o 

fazach.  

W kolejnym rozdziale wszystkie te trzy techniki zostan� porównane symulacyjne. 

Z rozdziałem tym s� skojarzone s� dwa dodatki: dodatek A Zarys teorii zaników oraz B 

Prawdopodobie	stwo bł�du odbiornika Rake o małej liczbie palców. Pierwszy z nich mo�e 

by� wprowadzeniem do rozdziału. Podano w nim podstawowe definicje parametrów 

zwi�zanych z zanikami oraz zdefiniowano rodzaje kanałów wielodro�nych.  

W dodatku drugim wyprowadzono wzór na BER dla odbiornika Rake o pomniejszonej 

lub równej liczbie palców wzgl�dem liczby odczepów. Podobny wzór jest dost�pny  

w [Pro01]. Jednak�e we wzorze wyst�puj�cym w [Pro01] stosuje si� zało�enie, �e odbiornik 

jest wyposa�ony w tyle samo palców ile jest odczepów w kanale. Powodem rozszerzenia tego 
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wzoru jest fakt, �e w wi�kszo�ci przypadków odbiornik pracuje z pomniejszon�, wzgl�dem 

liczby odczepów w kanale, liczb� palców. 

W kolejnym rozdziale zweryfikujemy symulacyjnie działanie ła�cucha Viterbiego  

i wybranych technik turbokodowania w wy�ej zdefiniowanym �rodowisku. Zweryfikujemy 

tak�e skuteczno�� stosowania techniki wybielania w takich warunkach. 
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Rozdział V 

KANAŁ Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM  

- EKSPERYMENTY SYMULACYJNE 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.1. Zale�no�ci energetyczne w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi 

o rozkładzie Rayleigha i szumem addytywnym 

5.2. Porównanie odbioru z u�yciem wybranych metod odbioru zbiorczego  

w systemie DSSS 

5.3. Badania ła�cucha Viterbiego w kanale z zanikami powolnymi, 

selektywnymi i szumem/zakłóceniem kolorowym 

5.4. Badania ła�cucha turbo w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi 

i szumem/zakłóceniem kolorowym 
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Rozdział V 

KANAŁ Z ZANIKAMI I SZUMEM GAUSSOWSKIM - 

EKSPERYMENTY SYMULACYJNE 

 

Niniejszy rozdział jest eksperymentaln� kontynuacj� rozdziału poprzedniego,  

w szczególno�ci zawiera on: 

• sposób wyznaczania Eb/N0 w kanale z zanikami powolnymi i selektywnymi, 

• porównanie trzech technik odbioru zbiorczego czasowego, cz�sto stosowanych  

w systemie DSSS: MRC realizowanej z wykorzystaniem odbiornika Rake, EGC oraz SC, 

• symulacje ła�cucha Viterbiego i turbo w ró�nych układach: z zastosowaniem odbiornika 

klasycznego (korelatora), odbiornika Rake, przy zastosowaniu oraz nie detekcji 

obustronnie dopasowanej, w obecno�ci szumu kolorowego jak i celem porównania 

białego. 

5.1. Zale�no� ci energetyczne w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi  

i szumem/zakłóceniem addytywnym 

We wszystkich przypadkach, jako miar� jako�� transmisji posłu�ono si� BER w funkcji 

stosunku Eb/N0. Ze wzgl�dy na to, �e moc procesu Rayleigha (moc z jak� zanika obwiednia 

sygnału) ma istotny wpływ na zale�no�ci energetyczne, w zwi�zku z tym w paragrafie tym 

podajemy wzory, z jakich oblicza si� wypadkowe Eb/N0. 

Aby policzy� wypadkowe Eb/N0 nale�y w pierwszej kolejno�ci wyznaczy� bE /N0  

w ka�dym z odczepów (w ka�dej ze �cie�ek). Stosunek bE /N0 z uwzgl�dnieniu szumu 

addytywnego w k-tym odczepie wynosi 

{ } L1,...,kRE
N
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N
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b

k

b == 2

00

     (5-1) 

gdzie bE /N0 jest stosunkiem energii na bit do widmowej g�sto�ci mocy szumu. Dla sygnałów 

antypodalnych, tj. takich, które spełniaj� warunek )()( 21 tsts −=  bE /N0 oblicza si� ze wzoru: 

szum

b A
N
E

2
0
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0 2δ
=        (5-2) 
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gdzie: szum
2
0δ  jest wariancj� szumu addytywnego w kanale, L jest liczb� odczepów w kanale, 

{ }2RE  - warto�ci� �redniokwadratow� (moc� �redni�) procesu Rayleigha. Moc t� oblicza si� 

ze wzoru: 

{ } L1,...,kRE kk == 2
0

2 2δ       (5-3) 

gdzie 2
0δ  - wariancja procesów gaussowskich )(1 tµ  i )(2 tµ  o �redniej równej 0. Zauwa�my, 

�e { }2RE  w ka�dym z odczepów mo�e mie� inn� warto��. Wynikowy stosunek Eb/N0 wynosi: 

{ } L1,...,kRE
N
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N
E

N
E L

k
k

b
L

k k

bb === ��
== 1

2

01 00

    (5-4) 

Gdy stosuje si� kodowanie, oczywi�cie nale�y uwzgl�dni� to w wynikowym Eb/N0 

poprzez podzielnie wzoru (5-4) przez odwrotno�� stopy kodu R. 

5.2. Porównanie odbioru z u� yciem wybranych technik odbioru zbiorczego w 

systemie DSSS 
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Rys. 5-1. Schemat blokowy badanego systemu w równowa�nym pa�mie podstawowym 

 

Badania te dotycz� oceny funkcjonowania trzech układów wprowadzonych w 

poprzednim dziale realizuj�cych odbiór zbiorczy czasowy: MRC, EGC i SC oraz dodatkowo, 

układu bez realizacji odbioru zbiorczego czasowego (detektor klasyczny - odbiornik 
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dopasowany do sygnału) w obecno�ci przyj�tego do bada� �rodowiska wielodro�nego. 

Badania te ze wzgl�du na to, �e dotycz� szumu białego autor traktuje jako ponadplanowe. Do 

ich realizacji zastosowano układ badawczy jak na rys. 5-1. 

Parametry systemu podano w tab. 5-1a i 5-1b. Cz��� z tych parametrów (przy zało�eniu, 

�e kodowanie nie wyst�puje) wynika z przykładów: 4-1, 4-2 (punkt 6 tab. 4-2), 4-3.  

         Tab. 5-1a. Parametry nadajnika 

 Parametr  Warto�� 

Szybko�� strumienia �ródłowego oRinf  8kb/s 
Parametry 
wej�ciowe 

Długo�� ci�gu PN NPN; Jest to taki sam 
ci�g jak zastosowany w symulacjach w 
Rozdziale III. 

127 chipów 

Szeroko�� odst�pu modulacji (czas 
trwania symbolu) T  0,98 µs 

Parametry 
wynikowe Szeroko�� widma sygnału pasmowego 

(two-sided) W 2,040 MHz 

         Tab. 5-1b. Parametry zwi�zane z kanałem 

 Parametr Warto�� 

Pr�dko�� odbiornika V  150 km/h Parametry 
wej�ciowe Cz�stotliwo�� no�na fc 1800 MHz 

Maksymalne przesuni�cie Dopplera fmax 250 Hz 

Znormalizowane maksymalne. 
przesuni�cie Dopplera fmax_znorm 
(znormalizowane wzgl�dem T) 

Tff znorm maxmax_ =  

0,000245 Parametry 
wynikowe 

Liczba odczepów L (stosunek 
sygnał/szum we wszystkich �cie�kach 
jest taki sam) 

21 

 

W kanale mo�emy wyró�ni� L = 21 �cie�ek, po których w�druje sygnał do odbiornika. 

Odbiornik, zgodnie z rozdziałem IV, jest wyposa�ony jedynie w M (= 4) palców. Poniewa� 

zało�ono, �e moce wszystkich �cie�ek s� takie same, wobec tego nie ma znaczenie które M z 

L �cie�ek zostanie wybranych przez odbiornik. W symulacjach zało�ono, �e b�d� to cztery 

najkrótsze �cie�ki. Wyniki bada� prezentuje rys. 5-2.  

Jak było do przewidzenia, technika MRC (i realizuj�cy j� odbiornik Rake) cechuje si� 

najlepsz� jako�ci� odbioru. MRC na poziomie BER 0,0001 przewy�sza EGC o ~2 dB, a SC o 

kolejny 1 dB. 
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B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o [ d B ]
2 52 42 32 22 12 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 098765

B E R

0 , 0 0 0 0 1

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-2. Porównanie transmisji przy zastosowaniu odbiornika klasycznego i trzech technik odbioru 

zbiorczego: SC, EGC i MRC. 
 

5.3. Badanie ła� cucha Viterbiego w kanale z zanikami powolnymi, 

selektywnymi o rozkładzie Rayleigha i szumem/zakłóceniem kolorowym 

Parametry ła�cucha Viterbiego s� takie same jak podane w paragrafie 3.2 Badania 

ła�cucha Viterbiego w kanale ‘kolorowym’. Jednak�e w tych badaniach rozpatruje si� jedynie 

mi�kkodecyzyjn� wersj� dekodera. 

Układ, w którym zrealizowano badania przedstawia rys. 5-3. Elementami, którymi ró�ni 

si� on od układu prezentowanego na rys. 3-1 jest kanał, który poza addytywnym zakłócaniem 

sygnału zakłóca go tak�e w sposób multiplikatywny oraz układ realizacji demodulacji - 

demodulator Rake. Dodatkowo, aby pokaza� skutki niestosowania odbioru zbiorczego w 

warunkach zaników selektywnych (niedopasowania odbiornika do zaników), 

wykorzystywany jest demodulator klasyczny (korelator).  

Gdy szumy/zakłócenia s� niebiałe, wtenczas aby demodulatory te mogły pracowa� 

optymalnie, nale�y doposa�y� je w filtry wybielaj�ce. Filtry te stanowi� realizacj� detekcji 

obustronnie dopasowanej (brak filtrów wybielaj�cych na rys. 5-3 – detekcja biała, filtry 

obecne – detekcja obustronnie dopasowana).  

Parametry układu (nadajnika, kanału i odbiornika) zamieszczono w tab. 5-2a, b, c.  

Celem ukazania skutków niedopasowania odbiornika Rake, poza sygnałem i zanikami, 

do szumu/zakłócenia niebiałego, jego wersj� bez filtrów wybielaj�cych (optymaln� dla szumu 

białego) przebadano tak�e w kanale ‘kolorowym’. 

 

(1) Odbiornik konwencjonalny 
(2) SC 
(3) EGC 
(4) MRC 

(1) 

(2) 
(3) 

(4) 
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Rys. 5-3. Schemat symulatora do bada� kodowania w �rodowisku zaników selektywnych, powolnych 

z szumem addytywnym w równowa�nym pa�mie podstawowym 
 

         Tab. 5-2a. Parametry nadajnika 

 Parametr  Warto�� 

Szybko�� strumienia �ródłowego oRinf  8kb/s 
Sprawno�� kodera R  1/2 Parametry 

wej�ciowe 
Długo�� ci�gu PN PNN  127 chipów 
Szeroko�� odst�pu modulacji (czas 
trwania symbolu) T  0,49 µs 

Parametry 
wynikowe Szeroko�� widma sygnału pasmowego 

(two-sided) W 4,064 MHz 

         Tab. 5-2b. Parametry zwi�zane z kanałem 

 Parametr Warto�� 

Pr�dko�� odbiornika V  150 km/h Parametry 
wej�ciowe Cz�stotliwo�� no�na fc 1800 MHz 

Maksymalne przesuni�cie Dopplera fm 250 Hz Parametry 
wynikowe 

Znormalizowane maksymalne. 
przesuni�cie Dopplera fm_norm 
(znormalizowane 
wzgl�dem T) 

0,000123 
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Liczba odczepów L (stosunek 
sygnał/szum we wszystkich �cie�kach 
jest taki sam) 

21 

         Tab. 5-2c. Parametry odbiornika 

Parametr Warto�� 

Zbiorczy, Rake o 4 palcach 
Odbiór 

Klasyczny 

 

Eksperymenty przeprowadzono w obecno�ci szumu kolorowego i białego. Pierwszym 

powodem, dla którego był analizowany przypadek z szumem białym jest to, i� stanowi on 

porównanie dla szumu kolorowego. Drugi powód to taki, i� wyniki dla kanału ‘białego’ mog� 

by� interesuj�ce cho�by z tego powodu, i� w przedstawianym zakresie - stosowanego 

kodowania kanałowego oraz zrealizowanego modelu wielodro�nego (tab. 5-1 i 5-2) – zgodnie 

z wiedz� autora s� niedost�pne, tzn. autor nie dotarł do �ródła literaturowego, które by je 

prezentowało. 

Kanał z zanikami powolnymi, selektywnymi i zakłóceniem BPSKw 

W toku symulacji wykonano nast�puj�ce eksperymenty: 

• kodowanie, odbiornik klasycznym, tylko mi�kkie decyzje, rys. 5-4, 

• kodowanie, odbiornik Rake, tylko mi�kkie decyzje, rys. 5-5, 

• jak wy�ej, plus wybielanie, rys. 5-6. 

 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
5 04 84 64 44 24 03 83 63 43 23 02 82 62 42 22 01 81 61 41 21 086420
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Rys. 5-4. Wpływ kodowania na popraw� transmisji, odbiornik klasyczny, tylko mi�kkie decyzje 

 

Ze wzgl�du na słab� jako�� odbioru w warunkach zdefiniowanych zakłóce�  

z wykorzystaniem odbiornika klasycznego, eksperymentów z wybielaniem dla niego nie 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie 

(1) 

(2) 
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przeprowadzano. Technik� detekcji podwójnie dopasowanej zastosowano jedynie  

w przypadku u�ycia demodulatora Rake. 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
2 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 09876543210

B E R

0 , 0 0 0 1
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0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-5. Jak wy�ej, z t� ró�nic�, �e dla odbiornika Rake 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
2 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 09876543210- 1- 2- 3- 4- 5- 6- 7- 8- 9
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Rys. 5-6. Wpływ wybielania na popraw� transmisji, pozostałe parametry jak rys. 5-5. 

 

Jak widzimy, rys. 5-4, krzywa szumowa dla klasycznego demodulatora (zarówno 

kodowana jak i nie) opada do pewnego poziomu (BER 0,002÷0,02) i dalej si� nie obni�a. 

Osi�ga ona tzw. poziom error floor. De facto wyklucza to mo�liwo�� zastosowania takiego 

odbiornika w praktyce w warunkach zakłóce� jak wy�ej.  

Przy zast�pieniu odbiornika klasycznego odbiornikiem Rake, krzywa BER zaczyna 

przyjmowa� swój naturalny przebieg, tj. wraz ze wzrostem stosunku sygnał/szum BER maleje 

i przykładowo przy Eb/N0 równym około 18 dB BER wynosi 0,0001. Po dodaniu kodowania 

krzywa BER przesuwa si� o około 5 dB w kierunku malej�cych warto�ci sygnał/szum.  

Rys. 5-6 pokazuje - po raz kolejny - �e ogromny potencjał poprawy tkwi w wybielaniu. 

W danym przypadku (zakłócenia BPSKw) poprawa ta si�ga ~10dB. Zauwa�my jednak, i� jest 

to o 3 dB mniej od adekwatnego zysku uzyskanego w kanale tylko z szumem BPSKw 

(porównanie rys. 3-14 i 5-6). Wnioskujemy z tego, �e zaniki pogarszaj� funkcjonowanie 

detektora niebiałego około dwukrotnie. 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie  
(3) Brak kodowania, wybielanie 
(4) Kodowanie, wybielanie 

(1) 

(1) 

(2) 

(2) (3) (4) 
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Kanał z zanikami powolnymi, selektywnymi i szumem AWGN 

Zało�enia ła�cucha Viterbiego pozostaj� jak wy�ej. Zmienia si� jedynie kanał. Dwa 

pierwsze eksperymenty, rys. 5-7 i rys. 5-8, s� takie same (kodowanie przy odbiorze 

klasycznym, tylko mi�kkie decyzje oraz kodowanie, odbiornik Rake, tylko mi�kkie decyzje).  

Trzeci eksperyment, rys. 5-9, jest sprawdzeniem (porównaniem) odbioru w �rodowisku 

zaników skorelowanych, jakie wyst�puj� w rzeczywisto�ci z zanikami nieskorelowanymi. 

Ten drugi przypadek jest przypadkiem wyidealizowanym, gdy� zakłada si� w nim, �e efekt 

Dopplera nie wyst�puje. Sytuacja taka odpowiadałby temu, gdyby w kolejnych odst�pach 

modulacji sygnał zanikał w sposób zupełnie losowy. Jak mo�emy si� domy�la�, przypadek 

taki nie mo�e mie� miejsca w rzeczywisto�ci (gdyby tak było to kanał z zanikami byłby 

traktowany jako kanał bez pami�ci). Ze wzgl�du na charakter niniejszego testu (porównanie), 

w symulacjach nie wzi�to pod uwag� kodowania. 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
5 04 84 64 44 24 03 83 63 43 23 02 82 62 42 22 01 81 61 41 21 086420

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-7. Jak rys. 5-4, szum AWGN  

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
2 52 42 32 22 12 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 09876543210

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-8. Jak rys. 5-5, szum AWGN 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie 

(1) 

(2) 

(1) (2) 
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B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
2 52 42 32 22 12 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 098765

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-9. Porównanie transmisji w obecno�ci zaników skorelowanych i nieskorelowanych. 

 
Pierwsze dwa eksperymenty s� dowodem na to samo, co uzyskali�my w symulacjach 

przeprowadzonych w kanale z szumem BPSKw, tj. �e odbiornik klasyczny jest zupełnie 

nieprzystosowany do funkcjonowania w warunkach zaników selektywnych. Znacz�c� 

popraw� transmisji uzyskuje si� przy zastosowaniu odbiornika Rake. Gdy dodatkowo stosuje 

si� ła�cuch Viterbiego, stopa bł�dów obni�a si� o kolejne ~4dB. 

Widzimy, rys. 5-9, �e zaniki nieskorelowane s� du�o mniej destrukcyjne dla odbioru ni� 

skorelowane, czyli te uwzgl�dniaj�ce efekt Dopplera. Ró�nica na poziomie BER 10-4 wynosi 

około 4 dB. Po zastosowaniu kodowania, transmisja zapewne poprawiłaby si� o zysk 

kodowania, czyli o około 4 dB.  

Z porównania krzywej (2) z rys. 5-9 z krzyw� teoretyczn� (4) z rys. A-1 policzon�  

w dodatku A Prawdopodobie�stwo odbiornika Rake o małej liczbie palców zauwa�amy, �e 

pierwsza krzywa reprezentuje transmisj� bardziej wiarygodn� od drugiej, przykładowo na 

poziomie BER 0,0001 ró�nica wyra�ona w Eb/N0 wynosi około 2dB. Pogorszenie to jest 

efektem tego, �e w modelu symulacyjnym, któremu bli�ej do praktycznych układów: 

• korelacja pomi�dzy ró�nymi �cie�kami - mo�na zało�y� z du�� pewno�ci� - nie jest 

zerowa; 

• kanał wprowadza minimalne ISI L/NPN = 21/127 = 0.16 (wzgl�dem czasu trwania bitu); 

• przy wyprowadzeniu teoretycznego BER zakłada si� idealne własno�ci korelacyjne ci�gu 
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sygnały. W praktyce warunek ten nie jest spełniony; 

• nadplanowy wniosek - w modelowanym kanale z zanikami skorelowanymi 

(symulowanym) współczynniki )(tnµ  n=1,2,…,M nie s� stałe w obr�bie czasu Tb cho� 

fakt, niewiele si� w nim zmieniaj�, np. dla �cie�ki pierwszej, pierwszego bitu przy 

(1) Zaniki skorelowane 
(2) zaniki nieskorelowane 

(1) (2) 
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zało�eniu { }2
1RE  = 1 zmiana warto�ci wyst�puje w zakresie od 0,205 do 0,234. 

5.4. Badanie ła� cucha turbo w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi  

i szumem/zakłóceniem kolorowym 

Parametry ła�cucha turbo s� takie same jak w paragrafie 3.3 Badania ła�cucha turbo  

w kanale ‘kolorowym’, parametry kanału – jak w tab. 5-2a i 5-2b. 

Odbiornika klasycznego (niestosuj�cego obioru zbiorczego) nie uwzgl�dniono w 

niniejszych badaniach z uwagi na to, i� cechuje si� on zbyt du�� stop� bł�dów (bardzo zł� 

jako�ci� transmisji). Zastosowano jedynie odbiornik Rake. Jako przykład szumu niebiałego 

wybrano zakłócenie BPSKw (czyli takie jak wy�ej). Przebadano: 

• wpływ kodowania na popraw� transmisji, rys. 5-10, 

• wpływ wybielania, sygnał kodowany, rys. 5-11. 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
1 91 81 71 61 51 41 31 21 11 098765432

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-10. Wpływ kodowania turbo na BER 

 

B E R  =  f  ( E b / N o )

E b / N o  [ d B ]
2 52 42 32 22 12 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 09876543210- 1- 2- 3- 4- 5- 6

B E R

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Rys. 5-11. Wpływ wybielania na BER. 

 
Widzimy, �e kodowanie w kanale z zanikami powolnymi, selektywnymi (21 odczepów) 

i szumem BPSKw poprawia transmisje na poziomie BER 10e-4 o około 12dB (przy podanych 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie  
(3) Brak kodowania, wybielanie 
(4) Kodowanie, wybielanie 

(1) Brak kodowania 
(2) Kodowanie 

(1) (2) 

(1) (2) (3) (4) 
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zało�eniach), rys. 5-10. Dodatkowo, stosuj�c detekcj� niebiał� „odrzucamy” krzyw� BER  

w lewo o kolejne 9-10 dB. Sumaryczny zysk, kodowania i wybielania w układzie  

z demodulatorem Rake wynosi a� ~22dB. 

Porównuj�c zysk wybielania w kanale tylko z szumem BPSKw, rys. 3-23, z zyskiem  

w kanale z zanikami i szumem BPSKw mo�emy zauwa�y�, �e zysk w tym drugim przypadku 

jest o ~3,5dB mniejszy, rys. 5-11.  

Z porównania rys. 5-5 i 5-8 wynika, �e gdy szumem addytywnym w kanale z zanikami 

jest szum BPSKw, wówczas transmisja jest obarczona ni�sz� stop� bł�dów, ni� gdy szumem 

jest szum biały. Ró�nice te, dla badanych przez nas przypadków, wynosz� około 5÷6dB. 

Spróbujmy uzasadni� ten rezultat. 

Aby tego dokona� stworzyli�my układ pomocniczy pokazany na rys. 5-12. 

Poszczególne symbole na nim oznaczaj�: 

bi – i-ty bit  

rj – j-ty chip repliki, j=1,2,...127 

bi,j – j-ty chip i-tego bitu, j=1,2,...127 

µk – k-ta realizacja procesu Rayleigha, 

szi,j – j-ty chip (j=1,2,...127) i-tego bitu po przej�ciu przez kanał multiplikatywny (po skutkach 

zanikania sygnału) 

zi,j – próbka szumu (skorelowanego b�d� nie) zakłócaj�ca j-ty chip i-tego bitu (liczba 

wszystkich bitów * 127 = liczba wszystkich próbek),  

szsi,j - j-ty chip (j=1,2,...127) i-tego bitu po przej�ciu przez kanał multiplikatywny (efekt 

zanikania) i po zsumowaniu z próbk� szumu 

si,j - j-ty składnik (j=1,2,...127) sumy i-tego bitu. Suma wszystkich składników jest produktem 

demodulatora Rake o 4 palcach. Pojedynczy składnik sumy si,j jest wynikiem sumowania si� 

czterech produktów korelacji sygnału (odpowiednio wywa�onego) z replik� (w symulacjach 

zało�yli�my, �e sygnały te zostały uprzednio idealnie skorygowane w fazie). Przykład 

obliczania 6 i 7 składnika sumy podano poni�ej:  

si,6= szsi,6 r6 µ1 + szsi,6 r5 µ2 + szsi,6 r4 µ3 + szsi,6 r3 µ4  
      = (zsi,6 + zi,6) r6 µ1 + (zsi,6 + zi,6) r5 µ2 + (zsi,6 + zi,6) r4 µ3 + (zsi,6 + zi,6) r3 µ4 

      = zi,6 (r6 µ1 + r5 µ2 + r4 µ3 + r3 µ4)+ zsi,6 r6 µ1 + zsi,6  r5 µ2 +zsi,6  r4 µ3 + zsi,6  r3 µ4  (5-5) 
 
si,7= zi,7 (r7 µ1 + r6 µ2 + r5 µ3 + r4 µ4)+ zsi,7 r7 µ1 + zsi,7  r6 µ2 +zsi,7  r5 µ3 + zsi,7  r4 µ4 
 
Gdy bitem nadanym jest „1”, jak na rys. 5-12, wtenczas demodulator poda prawidłowy 

produkt (o prawidłowym znaku), gdy suma wszystkich si,j j=1,2,...127 b�dzie wi�ksza od zera.  
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Replika

Demodulator 
Rake

bi,jbi

szi,j

szsi,j

zi,j

rj

si,j

si,1

si,2

si,3

si,4

si,5

j do 127 

Tc

2µ

Tc

21µ 1µ

 
Rys. 5-12. Układ pomocniczy do ilustracji wpływu szumu (skorelowanego b�d� nie) na BER. 

 

Powy�sze równanie (5-5) pokazuje wpływ szumu na warto�� sumy (warto�� produktu 

demodulatora). Gdyby szumu nie było (nie było czynnika zi,j) to odbiór byłby teoretycznie 

idealny (przy dodatkowym zało�eniu, �e liczba �cie�ek równałaby si� liczbie palców 

demodulatora). Odbiór b�dzie wi�c tym lepszy, im udział zi,j we wzorze (1) b�dzie mniejszy. 

Sprawd�my wi�c, kiedy tak jest czy wtedy gdy szumem jest szum biały, czy BPSKw. 

Sprawdzenia tego dokonamy w ten sposób, i� porównany n-kolejnych produktów 

demodulatorów, na których wej�cia podawany jest sygnał odpowiednio z kanałów: 

• z zanikami bez szumu,  

• z zanikami i szumem BPSKw,  

• z zanikami i szumem białym.  

Porównanie to pozwoli nam stwierdzi�, w obecno�ci jakiego szumu, produkty demodulatora 

s� bli�sze produktom idealnym (czyli takim jakie uzyskuje si� w kanale bez szumu).  

Zacznijmy od wygenerowania strumienia informacyjnego. Załó�my, �e �ródło generuje 

101. Bity te pokazano na rys. 5-13. Amplitudy bitów wynosz� 4,77. Daje to, po 

uwzgl�dnieniu mocy szumu ( szum
2
0δ = 1) oraz mocy procesów Rayleigha ( { } 21/12 =kRE , 

k=1,2,...,21), wypadkowy stosunek Eb/N0 = 10dB. Załó�my dalej, �e bity o takich 

Szum skorelowany 

Szum biały 

Kanał  
multiplikatywny 
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warto�ciach, podobnie jak i próbki procesów Rayleigha dla ka�dego z rozwa�anych 

przypadków pozostaj� stałe, tj. powtarza je si� dla ka�dego z kanałów. 

 

 
Rys. 5-13. Bity nadane 

 
Widzimy, rys. 5-14, �e gdyby szumu w kanale nie było, demodulator Rake za ka�dym 

razem podawałby prawidłow� odpowied� (o znaku odpowiadaj�cym bitowi nadanemu). 

Wykres ten b�dzie dla nas punktem odniesienia.  

 

 
Rys. 5-14. Warto�ci kolejnych produktów demodulatora Rake (odpowiadaj�ce kolejnym bitom 

nadanym z rys. 5-13) dla przypadku, gdyby szumu w kanale nie było 
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Rys. 5-15 pokazuje warto�ci produktów, gdy sygnał poza degradacj� wynikaj�c�  

z zanikania, jest dodatkowo zakłócany szumem BPSKw. Ró�nice, pomi�dzy tymi 

warto�ciami, a uzyskanymi w poprzednim przykładzie (brak szumu) pokazuje rys. 5-16. Ich 

warto�ci podano w mierze bezwzgl�dnej. Niektóre ró�nice okazały si� na tyle du�e, �e 

spowodowały zmian� znaku produktu demodulatora, a co si� z tym wi��e – spowodowały 

przekłamanie bitu. Przekłamania w analizowanym przypadku wyst�piły na pozycjach: 13, 21, 

29, 37, 61, 69, 85, 93, 101. 

 

 
Rys. 5-15. Warto�ci kolejnych produktów demodulatora Rake, gdy szumem w kanale jest szum 

BPSKw 
 

Przejd�my teraz do szumu AWGN. Warto�ci produktów demodulatora Rake 

odpowiadaj�ce kolejnym bitom pokazano na rys. 5-17. Ró�nice pomi�dzy jego warto�ciami,  

a warto�ciami odbiornika pracuj�cego bez szumu pokazano na rys. 5-18. Jak widzimy, w tym 

przypadku ró�nice te s� zdecydowanie wi�ksze. Nie jest zatem dla nas zaskoczeniem, �e tym 

razem demodulator Rake popełnił o dwa bł�dy wi�cej. Wyst�piły one pozycjach: 1, 5, 21, 29, 

45, 63, 65, 69, 77, 85, 101.  
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Rys. 5-16. Ró�nice pomi�dzy produktami idealnego demodulatora Rake (brak szumu) a demodulatora 

pracuj�cego w obecno�ci szumu BPSKw. 
 

 
Rys. 5-17. Warto�ci kolejnych produktów demodulatora Rake, gdy szumem w kanale jest szum 

AWGN 
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Rys. 5-18. Ró�nice pomi�dzy produktami idealnego demodulatora Rake (brak szumu) a demodulatora 

pracuj�cego w obecno�ci szumu AWGN 
 

Z niniejszej analizy wida�, �e im czynnik zi,j jest bardziej skorelowany, tym jego udział 

w sumie, stanowi�cej produkt demodulatora, jest mniejszy. To jest powodem, dla którego 

odbiornik Rake funkcjonuje z mniejsz� stop� bł�dów, gdy szum w kanale jest BPSKw, a nie 

AWGN. Pokazuje nam to jednocze�nie, �e detekcja zbiorcza czasowa jest tak�e dobrym 

narz�dziem niweluj�cym wpływ szumu/zakłócenia kolorowego w systemie DSSS. 

Wnioski podobne wyci�gali ju� Huo i Alouini analizuj�c mo�liwo�ci usuwania zakłóce� 

w�skopasmowych (partial-band jamming) metodami detekcji zbiorczej czasowej w systemie 

szerokopasmowym FH [Hu94]. 
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Podsumowanie 
 

W niniejszym rozdziale przebadano skuteczno�� kodowania w kanale z zanikami i 

szumem addytywnym. Zamodelowanym kanałem był kanał o nast�puj�cych parametrach:  

• zaniki selektywne i powolne; sygnał pod��a do odbiornika 21 rozró�nialnymi �cie�kami; 

• moc sygnału w ka�dej ze �cie�ek jest taka sama; 

• jako szum addytywny zastosowano zakłócenie BPSKw, w celach porównawczych 

zamodelowano tak�e szum biały; 

• zastosowano demodulator Rake, dla porównania tak�e demodulator klasyczny. 

Okazało si�, �e demodulator klasyczny jest zupełnie nieprzystosowany do pracy w 

warunkach - jak wy�ej. Zarówno dla szumu AWGN jak i BPSKw wraz ze wzrostem SNR 

jego BER opada do warto�ci ~0,02 i dalej si� nie obni�a. Odbiornik ten osi�ga tzw. progow� 

warto�ci� krytyczn� (graniczn�) prawidłowego odbioru (error floor) [Skl02]. 

Wyniki symulacji pokazały, �e kodowanie z dekoderem Viterbiego poprawia transmisj� 

o około 4 dB zarówno w obecno�ci szumu białego jak i zakłócenia BPSKw. Natomiast zysk 

kodowania turbo w szumie BPSKw wynosi około 12dB.  

Jednym z istotniejszych wyników symulacji było ukazanie skuteczno�ci stosowania 

techniki podwójnego dopasowania w obecno�ci zaników selektywnych. W danym przypadku, 

zakłócenia BPSKw, krzywe BER uległy odrzuceniu o kilkana�cie dB w kierunku malej�cych 

warto�ci SNR. Dla turbokodu, zakłócenia BPSKw, sumaryczny zysk kodowania i 

wybielania wzgl�dem transmisji niekodowanej i braku wybielania wyniósł a� 22dB.  

Symulacje wykazały tak�e, �e demodulator Rake, stanowi�cy realizacj� techniki 

odbioru zbiorczego czasowego, jest tak�e skutecznym narz�dziem do tłumienia 

zakłóce�/szumów niebiałych. Wnosi on tak�e swój wkład w sumaryczny efekt poprawy. W 

analizowanych przypadkach poprawa odbioru w szumie BPSKw na poziomie BER 10-5 

wzgl�dem szumu białego wynosi około 5÷6 dB. Detekcja obustronnie dopasowana poprawia 

wynik ten o zysk wynikaj�cy z jej zastosowania. 
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PODSUMOWANIE28 
 
 

Głównym celem rozprawy było zbadanie wpływu szumów/zakłóce� innych ni� 

AWGN na funkcjonowanie kodów splotowych oraz turbokodów w systemach DSSS29.  

W przypadku kodów splotowych analizowano jedynie algorytm Viterbiego, jako �e jest 

on optymalny i zdecydowanie cz��ciej stosowany od innych algorytmów (sekwencyjnych). 

St�d nazwa tego systemu z kodowaniem - ła�cuch Viterbiego. 

Podstaw� analizy dekodowania turbo stanowił algorytm SOVA. Analizie poddano tak�e 

algorytm Log-MAP.  

Poza tym zweryfikowano jak modyfikacja wa�niejszych parametrów powy�szych 

technik kodowania wpływa na ich funkcjonowanie. Do parametrów tych m.in. nale�ały: 

struktura kodera, długo�� ograniczona kodu, stopa kodu, rozmiar i rodzaj przeplotu 

wewn�trznego w przypadku turbokodów. 

Jak wykazano w rozdziale wst�pnym, wiedza literaturowa w rozpatrywanym zakresie  

(w szczególno�ci w odniesieniu do szumów/zakłóce� o niepłaskich charakterystykach 

widmowych) jest uboga. Wi�kszo�� prac traktuje jako baz� - kanał ‘AWGN’ lub ewentualnie 

kanał ‘AWGN’ z zanikami. Podej�cie takie nie jest bł�dem przy ocenach wzgl�dnych, np. gdy 

chodzi o zastosowanie jakiego� nowego pomysłu i wykorzystanie kanału jako punktu 

odniesienia. Jednak�e, gdy interesuj� nas rzeczywiste stopy bł�dów, uwzgl�dnienie 

charakterystyk widmowych, a niekiedy tak�e funkcji g�sto�ci prawdopodobie�stwa zakłóce� 

wydaje si� konieczne. 

Drugim wa�nym celem rozprawy było wypracowanie metody odbioru, która  

w skuteczny sposób zmniejszałyby wpływ szumów/zakłóce� niebiałych. 

W drodze analiz i symulacji udowodniono, �e optymalnym detektorem dla 

szumu/zakłócenia niebiałego jest detektor dwustronnie (obustronnie) dopasowany, czyli 

dopasowany zarówno do sygnału jak i szumu/zakłócenia. Teoretycznie, w granicznym 

przypadku, zakłócenia w postaci idealnej fali sinusoidalnej (fal� CW), detektor taki prowadzi 

do bezbł�dnej detekcji (całkowicie eliminuje to zakłócenie). Obywa si� to bez jakiejkolwiek 

starty dla sygnału. Zysk detekcji niebiałej - w tym przypadku – si�ga niesko�czono�ci. 

                                                
28Szczegółowe dyskusje, podsumowania poszczególnych etapów niniejszej pracy znajduj� si� na ko�cu ka�dego 
z rozdziałów. 
29 Pod poj�ciem szumu/zakłócenia innego ni� AWGN autor rozumie proces sygnałowy zakłócaj�cy o niepłaskiej 
charakterystyce widmowej w zakresie pasma sygnału u�ytecznego albo o niegaussowskiej funkcji rozkładu 
prawdopodobie�stwa obwiedni, b�d� jedno i drugie. Szum jest traktowany jako proces naturalny, natomiast 
zakłócenie – jako emisja (-e) techniczna, niekiedy zamierzona (jamming). 
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W pierwszej cz��ci pracy (rozdziały II, III) analizuje si� wpływ szumów/zakłóce�  

niebiałych na kodowanie.  

Wi�kszo�� algorytmów dekodowania, podobnie jak u�yte w niniejszej dysertacji 

(algorytm Viterbiego, SOVA oraz Log-MAP) bazuj� na regule maksymalnej wiarygodno�ci. 

Działaj� zatem optymalnie, gdy bł�dy w kodowym ci�gu odbieranym s� losowe (dla dłu�szej 

funkcji próby rozkładaj� si� w sposób równomierny).  

Operacja wykonywana przez skupiacz (mno�enie repliki z odbieranymi chipami) 

powoduje, �e stopie� korelacji bł�dów na wyj�ciu skupiacza jest zdecydowanie mniejszy od 

stopnia korelacji bł�dów w kanale (bł�dnych chipów). Gdy efektywna korelacja zakłócenia 

jest krótka, przynajmniej znacznie krótsza od długo�ci ci�gu rozpraszaj�cego PN, wtedy 

stopie� korelacji bł�dnych bitów jest bliski delcie Diraca. Test to przyczyna, dla której jako�� 

dekodowania w badanych kanałach ‘kolorowych’ (tj. takich, których korelacja zakłócenia 

była około 10-krotnie krótsza od ci�gu PN), jest zbli�ona do jako�ci uzyskiwanej w kanale 

‘AWGN’.  

Mo�na z du�� pewno�ci� zało�y�, �e gdyby zakłócenie było bardzo w�skie widmowo 

wzgl�dem pasma sygnału DSSS (takie, którego korelacja byłaby porównywalna lub dłu�sza 

od ci�gu PN), wtedy jako�� dekodowania sygnału DSSS w obecno�ci takiego zakłócenia 

pogorszyłaby si� w porównaniu z równowa�nym dekodowaniem w kanale ‘AWGN’. 

W dalszych partiach tej cz��ci pracy analizowano, jak detekcja obustronnie dopasowana 

wpływa na dekodowanie. Badania wykazały, �e powoduje ona znacz�ca popraw� jako�ci 

transmisji (dla badanych przypadków zakłóce� - około kilkunastu decybeli). Co 

najwa�niejsze, okazało si�, �e zyski detekcji obustronnie dopasowanej sumuj� si�  

z zyskami kodowania.  

Fragmentarycznie przeprowadzono równie� analiz� wpływu szumu niegaussowskiego 

na zakodowany sygnał DSSS. Przykładem szumu niegaussowskiego był szum o rozkładzie 

wykładniczym. Zało�ono, �e szum ten jest biały. Okazało si�, �e skupiacz, jako układ liniowy 

niezmienniczy w czasie LTI, „ugaussosowia” ten szum oraz �e jego wpływ na detekcj� jest 

taki sam jak szumu AWGN, tj. uzyskano tak� sam� BER jak w kanale ‘AWGN’. 

Autor - zdaj�c sobie spraw�, �e nieostro�no�ci� byłoby pomijanie szumu białego 

(zast�powanie go całkowicie szumem/zakłóceniem kolorowym), nawet je�eli jego moc jest 

niewielka stanowi on istotne ograniczenie dla transmisji - przeprowadził badania skuteczno�ci 

stosowania techniki obustronnie dopasowanej dla przypadku, gdy poza szumem/zakłóceniem 

niebiałym w systemie wyst�puje równie� biały szum gaussowski (białe tło szumowe AWGN).  
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Okazało si�, �e przy braku zastosowania techniki obustronnie dopasowanej, przy 

du�ych mocach zakłóce� (przewy�szaj�cych kilkakrotnie moc sygnału DSSS, przypadki 

badane – około 6 i 10 razy), poziom BER jest bardzo du�y i od pewnej warto�ci stosunku 

sygnał/szum AWGN nie obni�a si� (transmisja osi�ga tzw. progow� warto�ci� poprawnego 

odbioru error floor [Skl02]).  

Gdy stosuje si� detekcj� obustronnie dopasowan�, uzyskuje si� nieomal takie same 

efekty, jak przy transmisji sygnału jedynie w obecno�ci szumu AWGN – strata na poziomie 

BER 10-5 wyra�ona wielko�ci� Eb/N0 wynosi jedynie około 2 dB. Przyczyn� tej niewielkiej 

degradacji jako�ci sygnału, wzgl�dem „czystego” szumu AWGN, mo�e by� - w procesie 

wybielania zakłócenia - cz��ciowe pokolorowanie szumu AWGN. 
 

W drugiej cz��ci pracy analizie poddano kanał, w którym obok szumów/zakłóce� 

addytywnych, głównie niespełniaj�cych warunków AWGN, wyst�puj� zaniki  

(rozdział IV i V).  

Do analizy kanału wielodro�nego przyj�to zaniki krótkookresowe o rozkładzie 

Rayleigha. Ten rodzaj zaników wyst�puje, gdy bezpo�rednia składowa sygnału nadawanego 

jest niedost�pna dla odbiornika.  

Ze wzgl�du na krótki czas trwania chipu (elementu moduluj�cego no�n�) i stosunkowo 

du�e poszerzenie pasma zajmowanego przez sygnał DSSS, zaniki w systemie DSSS z reguły 

przyjmuj� charakter selektywnych cz�stotliwo�ciowo i powolnych (frequency-selective, slow 

fading). Z tego wzgl�du takie te� �rodowisko wielodro�ne zastosowano w pracy. 

Gdy sygnał podlega zanikom selektywnym, wtenczas demodulator klasyczny  

(z pojedynczym korelatorem) nie jest optymalnym rozwi�zaniem. Cz�sto w takich 

przypadkach projektanci systemów decyduj� si� na zastosowanie odbiornika Rake30. 

Aby zapewni� maksymalne zyski w kanale niebiałym odbiornik ten doposa�ono  

w filtry wybielaj�ce (realizuj�ce detekcje obustronnie dopasowan�). Badania przeprowadzono 

w układach z kodowaniem, bez kodowania, z wybielaniem i bez, w obecno�ci szumu 

kolorowego i białego (jako punktu odniesienia) przy zastosowaniu odbiornika klasycznego 

(pojedynczy korelator) jak i Rake. 

Okazało si� (co było potwierdzeniem przyj�tych zało�e�), �e demodulator klasyczny 

jest zupełnie nieprzystosowany do funkcjonowania w warunkach, jak wy�ej (nadmie�my, �e 

                                                
30Odbiornik Rake jest realizacj� techniki odbioru zbiorczego czasowego MRC (Maximu ratio Combining). W 
rozprawie poza odbiornikiem Rake zaproponowano dwie inne techniki (tak�e odbioru zbiorczego czasowego): 
wybór wi�kszej warto�ci SC (Selection Combining) i sumowanie bez maksymalnych proporcji EGC (Equal 
Gain Combining). Ich porównanie w kanale z szumem białym zamieszczono w Rozdziale IV. Jak było do 
przewidzenia odbiornik Rake charakteryzuje si� najlepsz� prac�. 
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przyj�ty do analizy kanał był o tyle niekorzystny dla detektora klasycznego, i� zało�ono  

w nim wyst�powanie do�� du�ej selektywno�ci cz�stotliwo�ciowej – pasmo koherencji kanału 

były około 20-krotnie w��sze od pasma sygnału). Odbiornik ten, zarówno w obecno�ci 

zamodelowanego szumu kolorowego jak i AWGN osi�ga, podobnie jak klasyczny w szumie 

mieszanym, progow� warto�ci� graniczn� poprawnego odbioru, tj. od pewnej wielko�ci SNR 

jego BER przestaje male�. 

Symulacje potwierdziły wiedz�, �e kodowanie w kanale z zanikami i szumem przynosi 

wi�ksze zyski, ni� tylko w obecno�ci szumu/zakłócenia addytywnego. Dla badanych zakłóce� 

w�skopasmowych zyski kodowania ła�cucha Viterbiego wynosiły około 4 dB, ła�cucha turbo 

- około 12 dB (po 8 iteracji)  

Symulacje wykazały tak�e, �e sam demodulator Rake (bez obustronnego dopasowania) 

poprawia transmisj� w obecno�ci szumów kolorowych wzgl�dem szumu białego. Wnosi on 

zatem tak�e swój wkład w efekt tłumienia szumu/zakłócenia niebiałego. W�tek ten podnosili 

ju� Huo i Alouini [Hu94]. Rozprawa potwierdziła ich wyniki i przyniosła niektóre rezultaty 

liczbowe. Przykładowo, poprawa odbioru przy wykorzystaniu odbiornika Rake  

w zamodelowanym kanale z zanikami i szumem kolorowym wzgl�dem szumu białego  

na poziomie BER 10e-5 wynosi około 5÷6 dB. 

Jednym z istotniejszych wyników pracy było ukazanie, �e dla turbokodu, 

odbiornika Rake i zakłócenia BPSKw sumaryczny zysk kodowania i wybielania na 

poziomie BER 10-4 wynosi a� 22dB. 
 

Poza ww. aspektami, w pracy podano równie� sposoby obliczania BER dla kodów 

splotowych dekodowanych algorytmem Viterbiego. Przedstawiono tak�e niektóre 

zagadnienia zwi�zanie z turbokodowaniem, cz�sto pomijane lub traktowane drugorz�dnie, 

dotycz�ce przeplotów wewn�trznych, sposobów ich realizacji (rodzajów przeplotów) oraz 

uzyskiwania optymalnych struktur koderów składowych turbokodów. Zagadnienia te maj� 

decyduj�cy wpływ na osi�ganie niskich BER. Wynikaj�ce wnioski z tych analiz zostały 

uwzgl�dnione przy realizacji układów badawczych stosowanych w niniejszej dysertacji. 
 

Podsumowuj�c, autor uwa�a, �e postawione zadania i cele zostały w pełni zrealizowane. 

W toku rozprawy przeprowadzono około 1000 symulacji w blisko 50 ró�nych układach. Poza 

analiz� symulacyjn� była tak�e szeroko stosowana analiza matematyczna. 

Do najwa�niejszych osi�gni�� pracy autor zalicza: 

• ukazanie, �e w systemie DSSS dla szumów/zakłóce� niebiałych, których korelacja jest 
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krótsza od długo�ci ci�gu rozpraszaj�cego PN dekodowanie jest porównywalne  

z dekodowaniem realizowanym w obecno�ci szumu AWGN; 

• pokazanie mo�liwo�ci stosowania techniki detekcji obustronnie dopasowanej  

w układach z kodowaniem, pod dodatkow� obecno�� zaników i szumu AWGN (poza 

wyst�powaniem szumu/zakłócenia niebiałego); 

• ukazanie, �e w obecno�ci zaników i zakłócenia niebiałego, w układzie z odbiornikiem 

Rake sumaryczny zysk turbokodowania oraz obustronnego dopasowania mo�e si�ga� 

nawet kilkadziesi�t decybeli. 
 

Wartym podkre�lenia jest fakt, �e waga tematyki niniejszej pracy stwarza konieczno�� 

kontynuacji zada�, które pozwol� na dalsze zgł�bienie omawianego problemu. Realizacja 

kolejnych przedsi�wzi�� powinna zmierza� w kierunku uogólnienia uzyskanych wyników 

oraz stworzenia kilku wiarygodnych modeli kanałów z zanikami, szumem/zakłóceniem 

niebiałym i białym tłem szumowym, a tak�e w kierunku implementacji na układach 

sprz�towych, np. ASCII układu demodulatora z detektorem podwójnie dopasowanym. 

Jestem przekonany, �e praca „Odporno�� ła�cucha Viterbiego i turbokodów na 

szumy/zakłócenia nie-AWGN w systemach DSSS” b�dzie zacz�tkiem wielu dalszych 

konstruktywnych wniosków i ustale�.  
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Dodatek A 
 

Prawdopodobie�stwo bł�du odbiornika Rake o małej liczbie 
palców 
 
 

Proakis wyprowadził wzór na prawdopodobie�stwo bł�du odbiornika Rake w kanale  

z zanikami selektywnymi, powolnymi i szumem AWGN [Pro01]. Jednak�e przy 

wyprowadzeniu tego wzoru zakłada si�, �e liczba palców odbiornika Rake jest równa liczbie 

odczepów (�cie�ek) w kanale.  

Jak wiemy z rozdziału IV, ze wzgl�du na krótki czas trwania elementu moduluj�cego 

no�n�, liczba �cie�ek spowodowanych przez wielodrogowo�� mo�e by� znaczna, si�ga�  

w niektórych przypadkach kilkunastu a nawet kilkudziesi�ciu. Ze wzgl�du na trudno�ci w 

realizacji odbiornika o tak du�ej liczbie palców z reguły jego liczebno�� ogranicza si� do 3÷4 

[Wes99].  

Autor kieruj�c si� tymi motywami postanowił wyprowadzi� wzór na BER dla 

demodulatora Rake o liczbie palców mniejszej lub równej liczbie odczepów w kanale. 

Na wst�pie czynimy nast�puj�ce zało�enia: 

• analizujemy równowa�ny model pasma podstawowego, tj. sygnały rzeczywiste s� 

wyra�ane poprzez zespolone równowa�ne sygnały pasma podstawowego; 

• nadajnik stosuje modulacje dwuwarto�ciow�, przy czym sygnały ( )tsl1  i ( )tsl 2  mog� by� 

zarówno ortogonalne (współczynnik korelacji wzajemnej sygnałów elementarnych wk 

wynosi 0) jak i antypodalne (wk jest wtedy równy -1). Indeks l w ich opisie oznacza, �e s� 

to równowa�ne sygnały pasma podstawowego. Czas ich trwania wynosi Tb; 

• ci�g rozpraszaj�cy PN ma doskonałe wła�ciwo�ci korelacyjne, tj. zakłada si�, �e 

autokorelacja tego ci�gu poza opó�nieniem ( T+τ ; T−τ ) jest równa zeru, gdzie T  jest 

czasem trwania chipu. Poniewa� modulacja jest dwuwarto�ciowa, wi�c T  jest tez czasem 

trwania symbolu w kanale; 

• ze wzgl�du na powolny charakter zanikania sygnału odbiornik bezbł�dnie wyznacza faz� 

sygnału oraz cz�stotliwo�� no�nej; 

• czas trwania bitu Tb jest du�o wi�kszy od rozproszenia wielodro�nego Tm. Dzi�ki temu do 

pomini�cia s� ISI wprowadzane przez kanał; 

• kanał składa si� z L odczepów o zmiennych w czasie współczynnikach )(tnµ  n=1,2,…L, 

przy czym zostan� rozpatrzone dwa przypadki. Pierwszy, w którym moce �rednie 
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procesów )(tnµ  { }2)(tE nµ  n=1,2,…L przyjmuj� te same warto�ci oraz drugi, w którym 

moce te s� ró�ne (przypadek bli�szy rzeczywisto�ci). Ponadto zakłada si�, �e korelacja 

wzajemna procesów )(tnµ  jest równa zeru, a obwiednie )(tnµ  podlegaj� rozkładowi 

Rayleigha; 

• sygnał w kanale jest zakłócany szumem AWGN ( )tz . ( )tz , podobnie jak w przypadku 

sygnałów tak i tutaj, jest zespolon� obwiedni� szumu rzeczywistego; 

• demodulator Rake składa si� z M palców (M≤L); 

• funkcje )(tnµ  n=1,2,…,M s� bezbł�dnie estymowane w odbiorniku i ze wzgl�du na 

powolny charakter zanikania sygnału ( ctT ∆<< ) zachowuj� swoj� stało�� w czasie Tb. W 

zwi�zku z tym )(tnµ  mo�na przepisa� do nµ  n=1,2,…,M. Zgodnie z [Pro01] mo�liwym 

jest uzyskanie wzgl�dnie dobrej estymacji wag nµ  n=1,2,…,M, gdy ( )ct∆ /T ≥100. 
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Rys. A-1. Równowa�ny dolnopasmowy model kanału z zanikami wolnozmiennymi, selektywnymi  

i szumem addytywnym 
 

Sygnał z wyj�cia kanału z zanikami selektywnymi i wolnozmiennymi, rys. A-1, 

trafiaj�cy na demodulator mo�na przedstawi� wzorem [Pro01] 

2,1)()(

)()()(
1

=≤≤+=

+�
�

�
�
�

� −=�
=

i    Tt0    tzt        

tz
W

kt
sttr

bi

L

k
likl

υ

µ
           (A-1) 

Demodulator Rake, rys. A-2, jako optymalny dla kanału AWGN, składa si� z dwóch 

korelatorów. Sygnałem odniesienia pierwszego z nich jest )(*
1 tυ , drugiego - )(*

2 tυ . Produkty 
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korelatorów U1 i U2 wynosz�: 
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Rys. A-2. Schemat demodulator RAKE dla sygnałów ortogonalnych i antypodalnych 

 
Poniewa� )(tkµ , zgodnie z zało�eniami nie zmienia si� w czasie Tb, wi�c wzór (A-2) mo�na 
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Załó�my teraz, �e transmitujemy sygnał )(1 tsl . Wtedy sygnał na wej�ciu demodulatora b�dzie 

wynosił 
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Po podstawieniu (A-4) do (A-3) otrzymujemy: 

( )

     1,2m

dttz
W

kt
sRe       

dt
W

kt
s

W
nt

sRe       

dt
W

kt
stz

W
nt

sRe U

M

k

T

lmk

M

k

T

lml

L

n
nk

M

k

T

lml

L

n
nkm

b

b

b

=

�	

�


�

��

�

�

�
�

�
�
�

� −+

+
�	

�


�

��

�

�

�
�

�
�
�

� −
�
�

�
�
�

� −=

�	

�


�

��

�

�

�
�

�
�
�

� −
�
�

�
�
�

� +�
�

�
�
�

� −=

� �

� ��

� � �

=

= =

= =

1 0

**

1 0

*
1

1

*

1 0

*
1

1

*

)(µ

µµ

µµ

(autor, A-5) 

Z zało�enia idealnych własno�ci korelacyjnych ci�gu PN stosowanego do rozpraszania 

sygnałów )(1 tsl i )(2 tsl  wynika, �e 
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Po uwzgl�dnieniu (A-6) w (A-5) otrzymujemy 
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1  jest energi� równowa�nego sygnału dolnopasmowego. 

Jej warto�� równa si� dwukrotnej warto�ci energii sygnału pasmowego - 2Eb, gdzie Eb - 

energia sygnału pasmowego. 

Skoncentrujmy, w pierwszej kolejno�ci, nasz� uwag� na sygnałach antypodalnych: 

)(1 tsl  i )(2 tsl . W tym przypadku wystarczaj�cym jest uzyskanie produktu pojedynczego 

korelatora. Produkt drugiego ma wtedy tak� sam� warto�� bezwzgl�dn� i przeciwny znak. 

Przyjmijmy, �e wyznaczamy produkt korelatora pierwszego. Jest on dany wzorem: 
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Przejd�my teraz do przypadku sygnałów ortogonalnych. Dla sygnałów ortogonalnych 

produkt pierwszego korelatora b�dzie wynosił (A-9), natomiast drugiego 
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Podane wzory, (A-8), (A-9), (A-10) s� nieomal identyczne jak podane w [Pro01]. 

Ró�ni� si� jedynie indeksem sumy. W [Pro01] indeks sumy równa si� liczbie odczepów  

w kanale, w naszym przypadku jest on równy liczbie palców demodulatora Rake. Dalsze 

wyprowadzenia wzorów zostan� pomini�te, gdy� s� podobne do zamieszczonych w [Pro01]  

i mo�na je sobie w oparciu o nie przeprowadzi�. Ostatecznie uzyskujemy dwa wzory na 

prawdopodobie�stwo bł�du dla demodulatora Rake: pierwszy - dla przypadku �cie�ek o tych 

samych mocach �rednich, drugi - dla przypadku �cie�ek o ró�nych mocach �rednich 

 

Przypadek 1. Moce �rednie wszystkich �cie�ek s� takie same 
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Przypadek 2. Moce �rednie poszczególnych �cie�ek s� ró�ne 
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Gdy podobnie jak we wzorze (A-11) 1>>kγ , wówczas równanie (A-13) upraszcza si� do 
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Dla Przypadku 1 nie ma znaczenia, które L z M �cie�ek zostanie wybranych gdy� i tak 

wszystkie one maj� te same moce. Dla Przypadku 2 wybiera si� �cie�ki o najwi�kszych 

mocach.  

Zaznaczmy na koniec, �e wyprowadzone wzory na BER s� wzorami dla idealnego 

odbiornika Rake. Nie uwzgl�dnia si� wielu czynników, które w praktyce b�d� pogarsza� 

odbiór, jak cho�by nieidealne własno�ci korelacyjne ci�gów pseudolosowych. 

Na rys. A-3. znajduj� si� teoretyczne charakterystyki szumowe idealnego 1-, 2-, 3- i 4-

palcowego demodulatora Rake. Zostały one wykre�lone przy zało�eniu transmisji sygnałów 

antypodalnych i równych mocy �rednich we wszystkich �cie�kach. �redni stosunek 

sygnał/szum na bit ( bγ ) został policzony ze wzoru 

kb Mγγ =            (A-15) 

gdzie kγ  jest �rednim stosunkiem sygnał/szum na bit pojedynczej �cie�ki. 
 

L 1
L 2
L 3
L 4

B E R  =  f  ( E b /N o )

2 62 52 42 32 22 12 01 91 81 71 61 51 41 31 21 11 09876543210

B E R

0 , 0 0 0 0 1

0 , 0 0 0 1

0 , 0 0 1

0 , 0 1

0 , 1

1

 
Eb/N0 [dB] 

Rys. A-3. Teoretyczne krzywe BER dla 1-, 2-, 3- i 4-palcowego demodulatora Rake w kanale z 
zanikami selektywnymi i szumem AWGN 

 

Wyja�nienia, w tym miejscu, mo�e wymaga� u�ci�lenie relacji pomi�dzy M i L. Zakłada 

(1) 1 palec 
(2) 2 palce 
(2) 3 palce 
(4) 4 palce 

(1) 

(2) (3) (4) 
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si�, �e M≤L. Przy zało�onym M, przebieg krzywej szumowej b�dzie taki sam niezale�nie czy 

L b�dzie o jeden wi�ksza od M czy o dziesi��. Przykładowo, gdy zało�ymy �e M=4, wtedy 

krzywe szumowe b�d� takie same niezale�nie od tego czy L b�dzie wynosi� 4 czy 10.  

Z drugiej strony, zwi�kszenie M ponad miar� (ponad warto�� L) nie spowoduje zmiany 

(poprawy) BER, gdy� i tak liczba kopii sygnału (�cie�ek, z których otrzymujemy t� sam� 

informacj� i które mog� zosta� wykorzystane do poprawy pracy odbiornika) b�dzie  

wynosi� L. 

Jak łatwo zauwa�y�, krzywa dla demodulatora Rake 1-palcowego jest zbli�ona do 

krzywej dla klasycznego demodulatora (nie stosuj�cego odbioru zbiorczego), tj. takiego, 

który jest optymalny dla szumu AWGN, rys. A-3, krzywa (1). Wynika z tego, �e korelacja 

sygnału w fazie i amplitudzie bez sumowania go z pozostałymi sygnałami nie przynosi 

poprawy.  

Przy wzro�cie liczby palców demodulatora jako�� odbioru poprawia si�, przy czym 

poprawa ta wraz z dodaniem ka�dego palca staje si� coraz mniejsza. To jest te� powód, dla 

którego projektanci systemów „na sił�”, wbrew trudno�ciom sprz�towym, nie próbuj� 

konstruowa� odbiornika o du�ej liczbie palców. 
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Dodatek B 
 

Zarys teorii zaników 
 
 

Dodatek ten zawiera podstawowe informacje dotycz�ce zaników. Jednak�e wzgl�dem 

tego co mo�na znale�� w ró�nych pozycjach literaturowych jest wzbogacony o własne 

komentarze i niektóre wzory. Główne �ródła literaturowe, z których korzystał autor to 

[Pro01], [Skl01], [Pra96], [Hay98], [Wes99], [Rap02].  

W typowym kanale radiokomunikacyjnym sygnał docieraj�cy do odbiornika podlega 

wielu odbiciom, dyfrakcji i rozproszeniu. Załó�my, �e nadajemy sygnał ( )tsl . Gdy zało�ymy 

dalej, �e liczba �cie�ek po których w�druj� składowe tego sygnału do odbiornika jest 

rozró�nialna i sko�czona, to równowa�n� dolnopasmow� posta� sygnału odbieranego b�dzie 

mo�na przedstawi� wzorem: 

( ) ( ) [ ]�
=

− −=
K

n
nl

tfj
nl ttsettr nc

1

)(2 )(τα τπ            (B-1) 

gdzie: ( )tnα  - tłumienie wprowadzane przez n-t� składow�, ( )tnτ  - opó�nienie n-tej 

składowej, fc -cz�stotliwo�� fali no�nej, K – liczba składowych.  

Na skutek zmienno�ci kanału w czasie (zmiany struktury medium radiowego) parametry 

( )tnα  i ( )tnτ  zmieniaj� si� w czasie w sposób losowy. Powoduje to, �e siła sygnału w punkcie 

odbioru raz wzmaga si�, w drugiej chwili maleje. Ten rodzaj zakłócenia sygnału wyst�puje  

w dziedzinie czasu i okre�lany jest mianem zaniku (fading).  

Kanał mo�e tak�e wprowadza� deformacje sygnału w dziedzinie cz�stotliwo�ci. Gdy tak 

si� dzieje, wtedy ró�ne składowe cz�stotliwo�ci sygnału podlegaj� ró�nemu przesuni�ciu 

fazowemu i s� ró�nie tłumione.  

Nale�y wyra�nie zaznaczy�, �e te zjawiska te - w dziedzinie czasu i cz�stotliwo�ci - s� 

niezale�ne od siebie. Pierwsze zale�y od zmienno�ci kanału w czasie i jest nazywana czasem 

koherencji kanału ct∆  (coherence time), albo rozproszeniem Dopplera Bd (Doppler spread). 

Drugie zale�y od stopnia korelacji kanału w dziedzinie cz�stotliwo�ci i nosi nazw� albo 

pasma koherencji kanału cf∆  (coherence bandwith), albo rozproszenia wielodro�nego  

w kanale Tm (mulitipath spread). Poni�ej zostan� one przedstawione w szczegółach. 
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Pasmo koherencji kanału i rozproszenie wielodro�ne w kanale 

Załó�my, �e kanał jest stacjonarny. Ma to miejsce jedynie w krótkich przedziałach 

czasu. Przykładowo, Prasad [Pra96] podaje, �e własno�ci te dla systemów „zamkni�tych” 

(indoor) s� zachowane dla czasów nie dłu�szych ni� około 2 s. Załó�my kolejno, �e tłumienie 

oraz opó�nienie jednej składowej sygnału nie jest w �aden sposób skorelowane z tłumieniem  

i opó�nieniem innej składowej. Dziej� si� tak, gdy� miejsca odbi�, dyspersji, ugi�cia si� fali 

s� z reguły przypadkowe (nie da je si� opisa� �adn� funkcj�). To jest te� powód, dla którego 

zmienne te traktuje si� je jako losowe. Model takiego kanału nazywa si� kanałem ze 

składowymi nieskorelowanymi. Po raz pierwszy w 1963 zaproponował go Bello [Bel63]  

i nazwał modelem ze składowymi nieskorelowanymi oraz stacjonarnymi w szerszym sensie 

(WSSUS – Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering).  

Zdefiniujmy w pierwszej kolejno�ci rozproszenie wielodro�ne kanale Tm. Do jej 

zdefiniowania niezb�dna jest znajomo�� funkcj� autokorelacji odpowiedzi impulsowej. 

Zgodnie z [Hay98] funkcj� t� mo�na zapisa� wzorem:  

( ) ( ) ( ){ }ttctcEtc ∆+=∆ ∗ ,;
2
1

; τττφ           (B-2) 

Funkcja ta jest nazywana tak�e profilem autokorelacji wielodro�nej (zauwa�my, �e 

autokorelacj� t� liczy si� wzgl�dem t a nie τ , które w tym przypadku jest opó�nieniem 

propagacyjnym). Gdy ∆t=0 wówczas powy�szy wzór przekształca si� do postaci 

( ) ( ) ( ) ( ){ } ( ){ }2* ;
2
1

;0;
2
1

0; tcEtctcEcc ττττφτφ =+=≡             (autor, B-3) 

Funkcja ta nazywana jest profilem nat��enia wielodro�nego w kanale (mulitipath intensity 

profile) lub inaczej widmem mocy opó�nienia (spectrum power delay) [Pro01] [Pra96]. Jak 

wida� z powy�szego wzoru, jest ona warto�ci� �redniokwadratow� odpowiedzi impulsowej 

kanału ( )tc ;τ  w funkcji opó�nienia τ , czyli innymi słowy przedstawia spadek �redniej mocy 

odpowiedzi impulsowej w funkcji opó�nienia propagacyjnego. 

Wła�ciwym sposobem scharakteryzowania profilu nat��enia wielodro�nego jest 

wyznaczenie odchylenia standardowego Tm z tego profilu [Pra96]: 

{ } { }22 ττ EETm −=             (B-4) 

gdzie: 



 143 

{ }
�

�
=

n
n

n
nn

E 2

2

2

β

βτ
τ            (B-4i) 

{ }
�

�
=

n
n

n
nn

E 2β

βτ
τ            (B-4ii) 

a nβ  jest moc� n-tej składowej sygnału. Odchylenie to (Tm) jest nazywane rozproszeniem 

wielodro�nym w kanale.  

Innym sposobem wyznaczenia Tm jest okre�lenie czasu przez jaki profil ten pozostaje 

wzgl�dnie niezerowy. Eksperymentalnie mo�na na przykład okre�li�, �e Tm jest czasem  

w którym profil nat��enia wielodro�nego zmniejsza si� o nie wi�cej 30 dB wzgl�dem swojej 

maksymalnej warto�ci (jak widzimy - ró�ne s� sposoby wyznaczania Tm) [Pra96], [Skl01], 

[Pro01]. 

Gdy T >> Tm, gdzie T - czas trwania symbolu w kanale, to kanał b�dzie wtedy 

wprowadzał pomijalnie małe (do zaniedbania) zakłócenia mi�dzysymbolowe ISI (Inter 

Symbol Interference). Odwrotno�� Tm jest pasmem koherencji cf∆ : 

m
c T

f
1≈∆              (B-5) 

cf∆  okre�la zakres cz�stotliwo�ci, w jakim sygnał b�dzie przesyłany przez kanał tak samo 

(�ci�lej, w zbli�ony do siebie sposób). Je�eli pasmo koherencji jest małe w porównaniu  

z pasmem sygnału, wtedy ró�ne składowe cz�stotliwo�ci przesyłanego sygnału b�d� 

podlegały ró�nym przesuni�ciom fazowym i tłumieniom. Mówimy wtedy o takim kanale jako 

o selektywnym cz�stotliwo�ciowo. Z drugiej strony, gdy pasmo koherencji b�dzie du�e  

w porównaniu z pasmem sygnału, wtedy wszystkie składowe cz�stotliwo�ci sygnału b�d� 

podlegały temu samemu tłumieniu i przesuni�ciu fazowemu. Mówimy wtenczas o kanale 

nieselektywnym cz�stotliwo�ciowo albo płaskim.  
 

Reasumuj�c: 

cfW ∆>>     �   kanał selektywny cz�stotliwo�ciowo 

cfW ∆<<     �   kanał nieselektywny cz�stotliwo�ciowo 
 

W sporadycznych przypadkach kanał płaski mo�e oddziaływa� na sygnał tak jak 

selektywny. Sytuacja taka mo�e si� zdarzy�, gdy minimum transmitancji pasma koherencji, 
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przypadnie w zakres pasma sygnału. Przyczyn� wyst�powania takich sytuacji s� cz�ste 

zmiany poło�enia terminala radiowego, np. w systemie GSM. Jednak�e pomimo to, taki kanał 

b�dziemy nazywa� płaskim. 

Czas koherencji kanału i rozproszenie Dopplera 

Do sklasyfikowania czasowych wła�ciwo�ci kanału stosuje si� dwa parametry: czas 

koherencji kanału  ct∆ , oraz rozproszenie Dopplera Bd. Czas koherencji kanału jest czasem, 

w którym sygnał nie zmienia si� znacz�co. Zjawisko to mo�na tak�e zaobserwowa�  

w dziedzinie cz�stotliwo�ci poprzez rozproszenie Dopplera. W przypadku transmisji 

niemodulowanej no�nej (fali CW) rozproszenie to b�dzie si� objawia� poszerzeniem jej 

widma.  

Do wyznaczenia rozproszenia Dopplera posłu�y nam funkcja autokorelacji z rozstawem 

czasu i cz�stotliwo�ci (spaced-frequency, space time correlation function) [Hay98]. Definiuje 

si� j� nast�puj�co: 

( ) ( ) ( ){ }ttffCtfCEtfC ∆+∆+=∆∆ ;;
2
1

; *φ           (B-6) 

gdzie: ( )tfC ;  jest zespolon� transmitancj� kanału. ( )tfC ;  mo�na wyznaczy� z transformaty 

Fouriera ( )t;c τ  liczonej wzgl�dem τ  

( ) ( ) ττ τπ detctfC fj2,; −
∞

∞−
�=            (B-7) 

Przywołajmy, po raz kolejny, własno�ci WSSUS kanału. Stacjonarno�� transmitancji 

( )tfC ;  jest, tak samo jak odpowiedzi impulsowej ( )tc ,τ , zachowana jedynie dla krótkich 

odcinków czasu t, gdy� tylko w tych przedziałach, transmitancja ta nie zmienia si� znacz�co. 

Funkcja autokorelacji z rozstawem czasu i cz�stotliwo�ci mo�e by� zmierzona za 

pomoc� transmisji pary sygnałów sinusoidalnych o ró�nych cz�stotliwo�ciach f∆   

i obliczeniu korelacji wzajemnej tych sygnałów na wyj�ciu kanału w odst�pie czasu t∆ . 

Przypu��my teraz, �e transmitujemy fal� no�n�, f∆  = 0. Funkcja autokorelacji  

z rozstawem czasu i cz�stotliwo�ci zredukuje si� wtenczas do ( )tC ∆;0φ . Transformata 

Fouriera funkcji tej liczona wzgl�dem t∆  definiuje widmo mocy Dopplera )( fSC  (Doppler 

power spectrum). Mo�emy zauwa�y�, �e gdy kanał staje si� coraz mniej zmienny w czasie 

(time-invariant), wtedy )( fSC  zbli�a si� do funkcji Diraca )( fδ .  
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Zakres cz�stotliwo�ci, dla których )( fSC  jest wzgl�dnie niezerowe nazywany jest 

rozproszeniem Dopplera Bd. Odwrotno�� Bd wyznacza czas koherencji kanału ct∆ : 

d
c B

t
1≈∆              (B-8) 

Wolno zmieniaj�cy si� kanał ma du�e ct∆  i niewielkie Bd, natomiast szybkozmienny ma 

niewielkie ct∆  i du�e Bd.  

Gdy czas trwania symbolu w kanale T jest mniejszy od czasu koherencji kanału, 

wtenczas tłumienie i zmiana fazy s� stałe przynajmniej w czasie trwania pojedynczego 

symbolu. Kanał taki jest nazywany wolnozmiennym lub kanałem o zanikach wolnych 

(powolnych). Gdy T jest wi�ksze od ct∆ , wtedy tłumienie i faza mog� si� zmienia� w czasie 

trwania pojedynczego symbolu. O kanale takim mówi si� jako o szybkozmiennym lub  

o zanikach szybkich (z szybkimi zanikami). 
 

Podsumowuj�c: 

ctT ∆>>      �    kanał o szybkich zanikach 

ctT ∆<<      �    kanał o wolnych zanikach 
 

Podsumowanie klasyfikacji zaników znajduje si� w tab. B-1. 
 

            Tab. B-1. Rodzaje zaników w kanale 
 ctT ∆<<  ctT ∆>>  

cfW ∆<<  wolne, nieselektywne szybkie, nieselektywne 

cfW ∆>>  wolne, selektywne szybkie, selektywne 
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Lista skrótów 
 

AWGN Additive White Gaussian Noise - addytywny biały szum Gaussowski 

BCJR Bahl, Cocke, Jelinek i Raviv – algorytm dekodowany nazwany inicjałami 
jego twórców 

BER Bit Error Rate – bitowa stopa bł�dów 

BPSK Binary Phase Shift Keying – binarne kluczowanie z przesuwem fazy 

CC Convolutional Encoding – kodowanie splotowe 

CCSDC Consaltive Committee for Space Data Systems – satelitarny system 
przekazu danych telemetrycznych 

CCSDS Consultative Commitee for Space Data Systems – mi�dzynarodowa 
organizacja zajmuj�ca si� zagadnieniami transmisji kosmicznej 

CDMA Code division multiple access – wielodost�p z podziałem kodowym 

CDMA2000 Code division multiple access  - system komórkowy wykorzystuj�cy 
wielodost�p CDMA 

CW Continuous Wave – fala ci�gła (fala no�na) 

DSSS Direct-Sequence Spread Spectrum – bezpo�rednie rozpraszania widma 
(systemy) 

DVB Digital Video Broadcasting – konsorjum stworzone w celu definiowania 
standardów telewizji cyfrowej 

EGC Equal Gain Combining - sumowanie bez maksymalnych proporcji 
(technika odbioru zbiorczego czasowego) 

ETSI European Telecommunications Standards Institute – Europejski Instytut 
Norm Telekomunikacyjnych 

FH Frequency Hopping – system stosuj�cy rozpraszanie poprzez przypadkowe 
wybieranie sygnałów no�nych 

GF Galois Field – Ciało Galois (ciało zawieraj�ce sko�czon� liczb� 
elementów) 

GSM Global System of Mobile Communication – globalny system ł�czno�ci 
komórkowej 

HF High Frequency – pasmo cz�stotliwo�ci rozci�gaj�ce si� od 3 do 30 MHz 

IFFT Inverse Fourier Fast Transform – odwrotna szybka transformata Fouriera 

IIR Infinite Impulse Response – niesko�czona odpowied� impulsowa (poj�cie 
to jest stosowane z reguły w odniesieniu do filtrów) 

IS-95 Interim Standard 95 – standard telefonii komórkowej opartej na systemie 
wielodost�pu CDMA 

ISI Inter symbol Interference – zakłócenie mi�dzysymbolowe 
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ISM Industrial, scientific and medical – pasmo zawieraj�ce si� w zakresie  
2,4 - 2,8 GHz, przeznaczone do niekomercjalnego u�ycia obarczone 
jednak pewnymi restrykcjami 

Log-MAP algorytm dekodowania Log-MAP 

LTI Linear Time-Invariant – układy liniowe niezmiennicze w czasie 

MAI Multiple Access Interference – zakłócenia od innych u�ytkowników w 
systemie CDMA 

MAP Maximum “A posteriori” Probability – maksymalne prawdopodobie�stwo 
a posteriori (algorytm dekodowania MAP) 

Max-Log-MAP Algorytm dekodowania Max-Log-MAP 

ML Maximum Likelihood – maksymalne prawdopodobie�stwo (reguła)   

MRC Maximum Ratio Combining - sumowaniem z maksymalnymi proporcjami 
(technika odbioru zbiorczego czasowego) 

NRC Nonrecursive Convolutional- splotowe kody niesystematyczne 

PN Pseudo Noise – pseudoszumowy (ci�g kodowy). Odnosi si� do ci�gu 
rozpraszaj�cego. 

QPSK Quadrature Phase Shift Keying – czterowarto�ciowe kluczowanie z 
przesuwem fazy 

RAM Read Access Memory – pami�� tylko do odczytu 

RSC Recursive Systematic Convolutional – splotowe kody systematyczne 

SC Selection Combining - wybór wi�kszej warto�ci (technika odbioru 
zbiorczego czasowego) 

SHF Super High Frequency - pasmo cz�stotliwo�ci rozci�gaj�ce si� od 3 do 30 
GHz 

SNR Signal to Noise Ratio – stosunek sygnał/szum 

SOVA Soft Output Viterbi Algorithm - algorytm dekodowania Viterbiego z 
mi�kkimi decyzjami wyj�ciowymi 

TC Turbo Coding – kodowanie turbo 

UMTS Universal Mobile Telecommunication System – system komórkowy 3-ciej 
generacji 

US Uncorrelated Scattering – nieskorelowane rozpraszanie 

WLAN Wireless Local Area Network –Lokalna Sie� Dost�pu Bezprzewodowego 

WSSUS Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering - model ze składowymi 
nieskorelowanymi, stacjonarnymi w szerszym sensie 
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