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Abstract 
 
The aim of this work is the study of interference suppression schemes in multi-user 
CDMA receivers. We want to estimate the weights (α). An option is to evaluate 
matrix W0 which minimize the mean square error (mse). W0 is the optimum tap 
weight vector. Another option is to build up a recursive algorithm that will evaluate 
an improved set of filter coefficients in each step. The method of steepest descent uses 
gradients of the performance surface in seeking its minimum and can be regarded as a 
feedback process in which the gradient plays the role of the vector error signal. The 
process that narrowband interference is removed and that the remaining signal is a 
useful signal plus noise that has white spectra called whitening. In the presence of the 
extremely high level of interference due to jamming, the receiver has to apply this 
kind of preliminary interference suppression in order to get to the operating point 
where processing gain would be enough to handle the residual interference. 
Multiple-access interference (MAI) is produced by the presence of the other users in 
the network, which are located in the same bandwidth as our own signal. The 
common characteristic of all these schemes is some form of joint signal and 
parameter estimation for all signals present in the same bandwidth. It makes sense 
to implement this in a Base Station (BS) of a cellular system because all these 
signals are available there anyway. At the same time this concept will considerably 
increase the complexity of the receiver. Although very complex, these schemes are 
being standardized already because they offer significantly better performance. 
Much simpler but less effective solutions feasible for implementations in mobile units 
are also considered [minimum mean square error (MMSE) type of algorithms]. 
The basic idea of the decorrelator is to use the inverted cross-correlation matrix to 
subtract interference caused by other active users, that is, multiple access inter-
ference (MAI). With perfect knowledge of code cross-correlations (of all active 
users), the effect of all MAI can be eliminated at the cost of noise enhancement. 
One important benefit of the ideal decorrelator is that it does not require knowledge 
of the users' power levels (or amplitudes) and is thus robust to power fluctuations.   
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 

ΠΕΡΙΛΗΨΗ 
 
       Σκοπός της συγκεκριµένης εργασίας είναι η µελέτη τεχνικών καταστολής της 
παρεµβολής σε CDMA δέκτες πολλαπλών χρηστών. Εµείς θέλουµε να υπολογίσουµε 
τα βάρη (α). Για να γίνει αυτό, θα πρέπει να υπολογιστεί ο πίνακας W0 ο οποίος µας 
ελαχιστοποιεί το µέσο τετραγωνικό σφάλµα (mse). W0 είναι το βέλτιστο διάνυσµα 
των βαρών των λήψεων (taps). Αυτό τελικά υπολογίζεται παίρνοντας κάποια αρχική 
τιµή για τους συντελεστές α, άρα κάποιο αρχικό πίνακα W. Πολλαπλασιάζουµε 
αυτόν τον πίνακα W µε ένα βοηθητικό ορθοκανονικό πίνακα Q από αριστερά (Q·W΄) 
έτσι ώστε να πάρουµε ένα βελτιωµένο σετ από τις παραµέτρους α και τελικά να 
καταλήξουµε, µετά από αρκετές  επαναλήψεις, στο βέλτιστο σετ  των  παραµέτρων  α  
( W0 ). Η µέθοδος steepest descent ενηµερώνει τους συντελεστές α του φίλτρου βάση 
ενός αναδροµικού τύπου που περιέχει τις προηγούµενες τιµές των συντελεστών του 
φίλτρου ( Wi ) και µπορεί να θεωρηθεί σαν µια διαδικασία ανάδρασης όπου η κλίση 
παίζει το ρόλο του διανυσµατικού σήµατος του σφάλµατος. Στην πράξη, η κλίση 
στην i-οστή επανάληψη δεν είναι γνωστή και πρέπει να εκτιµηθεί. Παραγωγίζοντας 
την εξίσωση (7.4), που µας δίνει το τετράγωνο του σφάλµατος ( 2

iy ), παίρνουµε την 

εκτίµηση της κλίσης στην i-οστή επανάληψη η οποία όταν γίνει µηδέν έχουµε το 
ελάχιστο µέσο τετραγωνικό σφάλµα (LMS) δηλαδή έχουµε ουσιαστικά καταλήξει 
στο βέλτιστο σετ των βαρών του φίλτρου (W0). Η διαδικασία whitening είναι η 
διαδικασία κατά την οποία απαλείφεται η παρεµβολή στενής ζώνης και το σήµα που 
αποµένει είναι ένα χρήσιµο σήµα συν θόρυβο όπου θα έχει λευκό φάσµα. ∆υο απ’ τις 
πιο σηµαντικές εφαρµογές είναι οι στρατιωτικές επικοινωνίες µε τη χρήση CDMA 
τεχνολογίας και οι κινητές επικοινωνίες τρίτης γενιάς (WCDMA). Στην παρουσία 
ενός εξαιρετικά υψηλού επιπέδου παρεµβολής, ο δέκτης πρέπει να εφαρµόσει αυτό το 
είδος της προκαταρκτικής καταστολής της παρεµβολής έτσι ώστε να βρει το σηµείο 
λειτουργίας όπου το processing gain θα ήταν ικανό να αντιµετωπίσει την υπόλοιπη 
παρεµβολή. 
       Η παρεµβολή πολλαπλής πρόσβασης (ΜΑΙ) παράγεται από την παρουσία των 
άλλων χρηστών που είναι στο δίκτυο, οι οποίοι και τοποθετούνται στο ίδιο εύρος 
ζώνης µε το δικό µας σήµα. Το κοινό χαρακτηριστικό όλων αυτών των τεχνικών 
εξουδετέρωσης της ΜΑΙ είναι η εκτίµηση των παραµέτρων των σηµάτων όλων των 
χρηστών ταυτόχρονα που είναι παρόντα στο ίδιο εύρος ζώνης. Η εφαρµογή αυτής της 
θεωρίας υλοποιείται σε ένα Σταθµό Βάσης (BS) ενός κυψελωτού συστήµατος επειδή 
τα σήµατα όλων των χρηστών είναι διαθέσιµα στο BS. Από την άλλη µεριά, αυτή η 
τεχνική θα αυξήσει σηµαντικά την πολυπλοκότητα του δέκτη. Μολονότι η υλοποίηση 
των δεκτών είναι αρκετά πολύπλοκη, αυτές οι τεχνικές έχουν ήδη τυποποιηθεί (έχουν 
γίνει standard) επειδή προσφέρουν σηµαντικά καλύτερη απόδοση. Πολύ πιο απλές 
αλλά λιγότερο αποτελεσµατικές λύσεις κατάλληλες για υλοποιήσεις σε κινητά 
τερµατικά επίσης εξετάζονται [αλγόριθµοι ελαχίστου µέσου τετραγωνικού 
σφάλµατος (MMSE)]. Εν συνεχεία, παίρνω τα b (bits) τα οποία ελαχιστοποιούν την 
ενέργεια (χρόνος × ισχύς) της παρεµβολής. Το όρισµα του ολοκληρώµατος εκφράζει 
την ισχύ της παρεµβολής. Αν απ’ το λαµβανόµενο σήµα αφαιρέσω το ωφέλιµο σήµα 
αυτό που θα βρω θα είναι παρεµβολή. Ο ανιχνευτής πολλών βαθµίδων υπολογίζει τον 
όρο της παρεµβολής για κάθε χρήστη µε βάση τις εκτιµήσεις της προηγούµενης 
βαθµίδας, αφαιρεί την εκτιµηµένη ΜΑΙ και µετά κάνει νέα εκτίµηση των bits. Η 
διαδικασία αυτή επαναλαµβάνεται και στα επόµενα στάδια. Ακόµα και ένας 
ανιχνευτής 2 – βαθµίδων µπορεί να βελτιώσει σηµαντικά την απόδοση του 



συστήµατος. Στα κανάλια επιλεκτικής συχνότητας, οι αποσυσχετιστές συνδυάζονται 
µε τον δέκτη τύπου RAKE για να βελτιώσουν περισσότερο την απόδοση του 
συστήµατος. Η ενίσχυση του θορύβου στην γραµµική ανίχνευση πολλών χρηστών 
(MUD) προκαλεί υποβιβασµό της απόδοσης του συστήµατος για µεγάλο γινόµενο 
KL (L: οι διαδροµές και Κ: οι χρήστες). Το EGC (Equal Gain Combining) και το 
MRC (Maximal Ratio Combining) είναι 2 τεχνικές συνδυασµού των εξόδων των 
fingers του RAKE δέκτη. Το EGC χρησιµοποιεί ίδια βάρη για όλες τις εξόδους 
(fingers) ενώ στο MRC υπολογίζονται τα βάρη έτσι ώστε να µεγιστοποιείται το SNR 
της συνδυασµένης εξόδου (απ’ όλα τα fingers µε τα κατάλληλα βάρη). Το MRC 
αποδίδει καλύτερα απ’ το EGC. 
       ∆υο άλλες τεχνικές καταστολής της παρεµβολής είναι οι δέκτες postcombining 
και precombining. Στον LMMSE postcombining η ανίχνευση πολλών χρηστών 
(MUD) γίνεται µετά το multipath combining ενώ στον LMMSE precombining το 
MUD γίνεται πριν το multipath combining. Ο δέκτης LMMSE postcombining 
αποδίδει καλύτερα απ’ τον LMMSE precombining. Όµως η εξάρτηση της 
κατάστασης του fading channel απ’ τον LMMSE postcombining, µπορεί να αφαιρεθεί 
µε τον LMMSE precombining. Κάνοντας χωρική επεξεργασία σήµατος το 
λαµβανόµενο σήµα το παίρνουµε από όλες τις κεραίες. Σαν να έχω l ξεχωριστούς 
δέκτες. Η στοχαστική προσέγγιση που χρησιµοποιείται στους αλγορίθµους LMS είναι 
ακριβής µόνο για µικρά µεγέθη βηµάτων µ. Αυτό καταλήγει µάλλον σε αργή 
σύγκλιση, η οποία ίσως να είναι µη ανεκτή στις πρακτικές εφαρµογές. Ένα 
µειονέκτηµα µε τους τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες είναι η εκτίµηση της 
καθυστέρησης. Οι τυφλοί αλγόριθµοι είναι κατώτεροι συγκρινόµενοι µε τον 
LMMSE-RAKE, χρησιµοποιώντας πιλοτικά σύµβολα. Η εκτίµηση της καθυστέρησης 
που βασίζεται στο MF είναι αρκετή για τους δέκτες της κάτω ζεύξης στα συστήµατα 
µε αδιαµόρφωτο πιλοτικό κανάλι αφού η παρεµβολή πολλαπλής πρόσβασης (MAI) 
µε µέση τιµή µηδέν µπορεί να προσδιοριστεί κατά µέσο όρο εάν ο ρυθµός του fading 
είναι αρκετά χαµηλός. Εάν τα συστήµατα CDMA δεν έχουν το πιλοτικό κανάλι, θα 
ήταν ευεργετικό να χρησιµοποιήσουν εκτιµητές καθυστέρησης ανθεκτικούς στο near-
far. Το φαινόµενο near-far είναι ευαίσθητο σε σφάλµατα της εκτίµησης της 
καθυστέρησης διάδοσης. ∆ηλαδή, ακόµα και ένα µικρό σφάλµα στην εκτίµηση της 
καθυστέρησης διάδοσης µπορεί να καταστρέψει την ανθεκτικότητα του δέκτη στο 
φαινόµενο near-far. Ως ανθεκτικότητα στο near-far ορίζουµε την nfr = 1 – f , όπου f  
είναι η πιθανότητα να βρεθεί το κανάλι στην κατάσταση Gk(1) (που σηµαίνει πολλά 
σφάλµατα) για κάποιο δοσµένο χρονικό διάστηµα τk. 
       Η βασική ιδέα του αποσυσχετιστή είναι να χρησιµοποιήσει τον αντίστροφο 
πίνακα cross-correlation για να αφαιρέσει την παρεµβολή που προκαλείται από 
άλλους ενεργούς χρήστες, η οποία είναι, η ΜΑΙ. Με τέλεια γνώση του κώδικα cross-
correlations (όλων των ενεργών χρηστών), η επίδραση της όλης ΜΑΙ µπορεί να 
εξαλειφθεί µε αντίτιµο την ενίσχυση του θορύβου. Ένα σηµαντικό όφελος του 
ιδανικού αποσυσχετιστή είναι ότι δεν απαιτεί γνώση των επιπέδων (ή των πλατών) 
ισχύος των χρηστών και έτσι δεν επηρεάζεται από τις διακυµάνσεις ισχύος. 
Εστιάζουµε στην ανάλυση της παρεµβολής του intracell (στο ίδιο το cell), που είναι 
και η πιο σηµαντική παρεµβολή. ∆υο από τις πιο συχνά χρησιµοποιούµενες εκδοχές 
των συστηµάτων διεύρυνσης φάσµατος είναι οι σχηµατισµοί µεταπήδησης 
συχνότητας (FH) και άµεσης ακολουθίας (DS). Για µεγάλους ρυθµούς bit, το 
σύστηµα DS θα έχει χαµηλό κέρδος επεξεργασίας και έτσι η απόδοση ενός δέκτη 
RAKE θεωρητικά θα υποβιβαστεί. Οι προηγµένες εκδοχές των συστηµάτων εδάφους 
των κινητών επικοινωνιών του TDMA (GSM) χρησιµοποιούν επίσης την 



µεταπήδηση για να βελτιώσουν την απόδοση στο fading channel αλλά και για να 
µειώσουν την παρεµβολή µεταξύ διαφορετικών κυψελών (intercell). 



 
 

ΚΕΦΑΛΑΙΟ 7ο 
 
 

ΚΑΤΑΣΤΟΛΗ ΠΑΡΕΜΒΟΛΗΣ ΚΑΙ ΕΠΙΚΑΛΥΨΗ 
CDMA 

 
 

7.1   ΚΑΤΑΣΤΟΛΗ ΠΑΡΕΜΒΟΛΗΣ ΣΤΕΝΗΣ ΖΩΝΗΣ 
 
Μετά από την αποδιαµόρφωση το λαµβανόµενο σήµα παίρνει τη µορφή    
 

( ) ( ) ( ) ( )iniJicbix ++⋅=  (7.1) 
 
όπου κατά τη στιγµιαία δειγµατοληψία iTc , b είναι τα δεδοµένα, c(i) ο κώδικας, J(i) η 
παρεµβολή στενή ζώνης, Tc το διάστηµα του chip και n(i) ο γκαουσιανός θόρυβος. 
Το σχήµα 7.1 δείχνει τη δοµή ενός δέκτη. Αρχικά έχουµε το σήµα s(t) όπου 
εισέρχεται. Του προστίθεται εν συνεχεία θόρυβος + παρεµβολή. Το νέο σήµα r(t) 
µπαίνει σε ένα τοπικό ταλαντωτή (L.O) µε συχνότητα 2cosωοt. Εν συνεχεία οδηγείται 
σε ένα ολοκληρωτή από όπου από ένα δειγµατολήπτη του ρυθµού των τσιπ 
παίρνουµε το λαµβανόµενο σήµα x(i). Αυτό εισέρχεται σε ένα φίλτρο εκτίµησης και 
εν συνεχεία σε ένα L.O µε συχνότητα µια συγχρονισµένη ακολουθία ψευδοθορύβου 
c(i). Το Μ είναι ο αριθµός των τσιπ ανά σύµβολο και τέλος έχουµε τη συσκευή 
απόφασης. 
Για τους δυο τύπους των φίλτρων, από τα σχήµατα 7.2 και 7.3 προσδιορίζουµε τα 
διανύσµατα των δειγµάτων εισόδου και των λήψεων (taps) του φίλτρου ως εξής :  
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   (7.2) 

 
όπου το Τ συµβολίζει το transpose (ανάστροφος πίνακας). Με αυτή τη γραφή, το 
σήµα εξόδου του φίλτρου µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

fiffifi xy    XW ⋅−= Τ    (7.3) 

 
Όταν f = 1 έχουµε µονόπλευρο φίλτρο (1SF) ενώ όταν f = 2 έχουµε δίπλευρο φίλτρο 
(2SF). Σαν επακόλουθο, ο δείκτης  f  µπορεί να φύγει για απλοποίηση όποτε αυτό δεν 
προκαλεί καµιά ασάφεια. Εάν το σήµα παρεµβολής είναι δυνατότερο από το 
άθροισµα του γκαουσιανού θορύβου και του χρήσιµου σήµατος, τότε όλη η 
διαδικασία µπορεί να ερµηνευτεί ως η εκτίµηση του J(i) στην παρουσία ενός 



ισοδύναµου θορύβου. Σε αυτή την περίπτωση, η εξίσωση (7.3) µπορεί να ερµηνευτεί 
ως η εκτίµηση του σφάλµατος. 
 

 
 

Σχήµα 7.1   Μπλοκ διάγραµµα δέκτη 
 

 
 

Σχήµα 7.2   Μονόπλευρο εγκάρσιο φίλτρο. Γραµµικό φίλτρο πρόβλεψης. 

 
 

Σχήµα 7.3   ∆ίπλευρο εγκάρσιο φίλτρο. 
 
Οι συντελεστές του φίλτρου θα εκτιµηθούν από τη συνθήκη ότι το Μέσο 
Τετραγωνικό Σφάλµα (mse) της εκτίµησης ελαχιστοποιείται. Έτσι, πρώτα 
εκτιµούµε την 
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Τώρα η µέση τιµή µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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όπου 
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όπου ρx (k – m) είναι η συνάρτηση συνδιακύµανσης του σήµατος. Για να 
ελαχιστοποιήσεις το σφάλµα εκτίµησης, θα πρέπει τις λήψεις (taps) των βαρών του 
φίλτρου να τις πάρουµε από την 
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Φαίνεται αµέσως ότι η εξίσωση (7.7) καταλήγει στην 
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όπου το W0 είναι το βέλτιστο διάνυσµα βαρών των λήψεων (taps). Αυτή η εξίσωση 
είναι γνωστή ως η εξίσωση Wiener-Hopf.  
Η βελτίωση της αναλογίας του σήµατος προς θόρυβο (SNR) συµβολίζεται µε ένα 
παράγοντα G και ορίζεται ως η αναλογία εξόδου SNR προς την αναλογία εισόδου 
SNR.     

( )
( )

in

out

SNR

SNR
G =  (7.10) 

 
 
 

7.2   ΓΕΝΙΚΕΥΣΗ ΤΗΣ ΚΑΤΑΣΤΟΛΗΣ ΤΗΣ 
ΠΑΡΕΜΒΟΛΗΣ ΣΤΕΝΗΣ ΖΩΝΗΣ 

 
 
Στην προηγούµενη παράγραφο δείχτεικε ότι οι βέλτιστοι συντελεστές των φίλτρων 
εξαρτώνται από τη συσχέτιση του σήµατος εισόδου. Έτσι, εάν η λειτουργία 
συσχέτισης του σήµατος παρεµβολής προσδιοριστεί, η λύση κλειστού τύπου για την 
βελτίωση του παράγοντα SNR µπορεί να επιτευχθεί. Αυτό θα διευκρινιστεί σε αυτή 
την παράγραφο µοντελοποιώντας την παρεµβολή ως autore-gressive διαδικασία 
πρώτης τάξης στενής ζώνης. 
     Υποθέτουµε ότι µόνο ένα χαµηλοπερατό φίλτρο σε αναλογικό εύρος ζώνης 1/TC 

χρησιµοποιείται για να περιορίσει τον θόρυβο. Το σήµα παρεµβολής {J(i)} 
υποτίθεται ότι είναι µια στατική στοχαστική διαδικασία ευρείας αίσθησης µε µέση 



τιµή µηδέν και ακολουθία συνδιακύµανσης {ρi(k)}. Το σήµα εξόδου του φίλτρου 
µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
   

 
όπου 
        

 
Αντικαθιστώντας την εξίσωση (7.1) στην εξίσωση (7.11), έχουµε την  
 

  (7.13) 
 
Η µεταβλητή απόφασης U στην είσοδο της συσκευής απόφασης στο σχήµα 7.1 
σχηµατίζεται πολλαπλασιάζοντας το σήµα εξόδου του φίλτρου µε τον κώδικα και 
µπορεί να αναλυθεί σε τρεις όρους   
 

(7.14) 
 
Όταν χρησιµοποιείται φίλτρο χωρίς καταστολή, τότε h(0)=1 και h(l)=0 για l≠0 και 
έτσι έχουµε 
     

(7.19) 
 
Στο σχήµα 7.4 έχουµε έναν παράγοντα βελτίωσης για µια πρώτης τάξης autore-
gressive παρεµβολή µε α = 0.9 και σn

2 = 0. Πιο συγκεκριµένα το σχήµα 7.4 
παρουσιάζει µερικές καµπύλες για τον παράγοντα βελτίωσης G του φίλτρου µαζί µε 
το δοσµένο σετ των παραµέτρων του σήµατος και του φίλτρου (βελτιστοποίηση 
Wiener, W/O). Η καµπύλη D, προσδιορίζεται ως το ανώτατο όριο και επιτυγχάνεται 
για Μ→∞. 
 
 
 
 
 

(7.11) 

(7.12) 



 

 
Σχήµα 7.4   Παράγοντας βελτίωσης για µια autoregressive παρεµβολή πρώτης τάξης µε 

α=0.9 και σn
2=0. 

 
 
Στο σχήµα 7.5 έχουµε τα ανώτατα όρια του παράγοντα βελτίωσης για µια πολυζωνική 
παρεµβολή µε 20% κατοχή εύρους ζώνης. 
  
 

 
 

Σχήµα 7.5   Ανώτατα όρια του παράγοντα βελτίωσης για µια πολυζωνική παρεµβολή µε 
20% κατοχή εύρους ζώνης. 

 
 
 
 

 



7.3   ΠΕΡΙΟ∆ΙΚΑ ΕΠΑΝΑΛΑΜΒΑΝΟΜΕΝΕΣ ΛΥΣΕΙΣ 
ΓΙΑ ΤΟΥΣ ΣΥΝΤΕΛΕΣΤΕΣ ΤΩΝ ΦΙΛΤΡΩΝ 

 
Για την εκτίµηση των βέλτιστων συντελεστών των φίλτρων, που προσδιορίζεται από 
την εξίσωση (7.8) απαιτείται µια συσκευή αντιστροφής. Αυτό είναι µια λειτουργία 
προσεκτικά υπολογισµένη και για πρακτικές εφαρµογές ένας τύπος περιοδικά 
επαναλαµβανόµενου αλγορίθµου προτιµάται. Μια επιλογή είναι να λύσουµε την 
εξίσωση (7.8) χρησιµοποιώντας την περιοδικά επαναλαµβανόµενη διαδικασία. Μια 
άλλη επιλογή είναι να κατασκευάσουµε έναν περιοδικά επαναλαµβανόµενο αλγόριθµο 
όπου θα µπορεί να εκτιµά ένα βελτιωµένο σετ από τους συντελεστές των φίλτρων σε 
κάθε βήµα. Στόχος είναι να υπολογιστεί ο πίνακας W0 ο οποίος µας ελαχιστοποιεί το 
mse (ξ → ξmin).  Αυτό τελικά υπολογίζεται παίρνοντας κάποια αρχική τιµή για τους 
συντελεστές α, άρα κάποιο αρχικό W και πολλαπλασιάζουµε αυτόν τον πίνακα W µε 
ένα βοηθητικό ορθοκανονικό πίνακα Q από αριστερά (Q·W΄) έτσι ώστε να πάρουµε 
ένα βελτιωµένο σετ από τις παραµέτρους α και τελικά να καταλήξουµε, µετά από 
αρκετές επαναλήψεις, στο βέλτιστο σετ των παραµέτρων α (W0). 
Μέσα σε αυτή τη παράγραφο, θα συζητήσουµε τη µέθοδο steepest descent και τον 
αλγόριθµο ελαχίστου µέσου τετραγώνου (LMS). Η µέθοδος steepest descent 
χρησιµοποιεί κλίσεις επιφανειακής εκτέλεσης ψάχνοντας το ελάχιστο. 
 
 

7.3.1  Η ΚΛΙΣΗ ΚΑΙ Η ΛΥΣΗ ΤΟΥ WIENER 
 
Η κλίση της λειτουργίας mse προσδιορίζεται από την εξίσωση (7.7) και δηλώνεται ως    

 
RWP 22 +−=∇  (7.29) 

 
Όταν βάζουµε την κλίση ίση µε το µηδέν, παίρνουµε την βέλτιστη λύση Wiener-Hopf 
που προσδιορίζεται από την εξίσωση (7.8). Βάζοντας τις εξισώσεις (7.8) στην (7.5) 
παίρνουµε το ελάχιστο mse  

0
2

min ][ WPT

ixE −=ξ  (7.30) 

 
Τώρα εάν η εξίσωση (7.30) χρησιµοποιηθεί στην (7.5) παίρνουµε 
 

)()( 00min WWRWW −−+= Tξξ  (7.31) 

 
Αυτό µπορεί περαιτέρω να εκφραστεί ως  
 

RVVT+= minξξ  (7.32) 
 
όπου  

0WWV −=
∆

 (7.33) 

 
είναι η διαφορά µεταξύ του W και των βέλτιστων τιµών W0. 

Μια διαφοροποίηση της εξίσωσης (7.32) δίνει ένα άλλο τύπο της κλίσης  
 

RV2=∇  (7.34) 



Εάν Q είναι ο ορθοκανονικός πίνακας του συµµετρικού και θετικά ορισµένου πίνακα R 
και Λ είναι ο διαγώνιος πίνακας των ιδιοτιµών 
 

Λ = diag[λ1 , λ2 , ... , λn]  (7.35) 
 
τότε µπορούµε να γράψουµε 
 

R = QΛQ-1 = QΛQΤ  (7.36) 
 
Τώρα η εξίσωση (7.32) γίνεται 
 

ξ = ξmin + VTQΛQ-1V  (7.37) 
 
Εάν χρησιµοποιήσουµε τη σηµείωση  
  

VQVVQV ′=→=′ −
∆

1  (7.38) 
 
η εξίσωση (7.37) µπορεί να εκφραστεί ως  
 

VV ′Λ′+= T minξξ  (7.39) 
 
Συνεπώς οι αρχικές συντεταγµένες είναι οι κύριοι άξονες της τετραγωνικής επιφάνειας. 
Με τον ίδιο τρόπο, µπορούµε να εφαρµόσουµε τον µετασχηµατισµό (7.38) στο 
διάνυσµα W και να πάρουµε  
 

WQWWQW ′=→=′ −1 (7.40) 
 
 

7.3.2 Ο ΑΛΓΟΡΙΘΜΟΣ STEEPEST DESCENT 
 
Η µέθοδος steepest descent ενηµερώνει τους συντελεστές α του φίλτρου βάση ενός 
αναδροµικού τύπου που περιέχει τις προηγούµενες τιµές των συντελεστών του 
φίλτρου ( Wi ) και προσθέτει έναν όρο )( i−∇µ  

              
( )iii ∇−+=+ µWW 1  (7.41) 

 
όπου µ είναι ένας παράγοντας σύγκλισης όπου ελέγχει τη σταθερότητα και το ρυθµό 
της προσαρµογής και i∇  είναι η κλίση στην i-οστή επανάληψη. Χρησιµοποιώντας τις 

εξισώσεις (7.34 έως 7.40) στην εξίσωση (7.41) θα έχουµε 
 

( ) ii VIV ′Λ−=′+ µ21  (7.42) 

 
η οποία µετά από επιτυχηµένες επαναλήψεις για το V΄i  γίνεται 
 

( ) in

i

i I VV ′Λ−=′ µ2  (7.43) 

 



όπου inV ′   είναι η αρχική διαφορά ανάµεσα στα W και W0 

 

0WWV ′−′=′ inin  (7.44)   

 
Από την εξίσωση (7.43) µπορούµε να δούµε ότι για κάθε όρο k του διανύσµατος V΄, 
οι µεταβατικοί όροι θα είναι γεωµετρικοί µε γεωµετρική αναλογία 
 

( )kkr µλ21−=  (7.45) 

 
Για σύγκλιση, είναι απαραίτητο 
 

121 maxmax <−= µλr  (7.46) 

 
το οποίο οδηγεί στις συνθήκες 
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και καταλήγει στην 
 

01 max >> µλ  (7.48) 

 
Για να υπολογίσω τη σταθερά χρόνου των µεταβατικών όρων, εφαρµόζουµε µια 
εκθετική περιβάλλουσα σε µια γεωµερική ακολουθία. Εάν ο χρόνος 
κανονικοποιείται στην επανάληψη ενός πλήρη κύκλου (cycle time), η σταθερά τk 
µπορεί να υπολογιστεί από 
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όπου οδηγεί σε 
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Με βάση αυτό, για τη διαδικασία η σταθερά χρόνου µπορεί να προσδιοριστεί ως η 
µέγιστη τιµή της παραµέτρου τk 
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µλ
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(7.51) 

 
Η µέθοδος steepest descent µπορεί να θεωρηθεί ως µια διαδικασία ανάδρασης όπου 
η κλίση παίζει το ρόλο του διανυσµατικού σήµατος του σφάλµατος. Το µοντέλο της 
ανάδρασης µπορεί να περιγραφτεί από το ακόλουθο σετ των εξισώσεων 
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Η κλίση του θορύβου ∇n  λαµβάνει υπόψη όλες τις ατέλειες της εκτίµησης του 

διανύσµατος της κλίσης. 
 
 

7.3.3  Ο ΑΛΓΟΡΙΘΜΟΣ LMS 
 
Στην πράξη, η i∇  δεν είναι γνωστή και πρέπει να εκτιµηθεί. Έτσι, ο αλγόριθµος 

χαρακτηρίζεται από την εξίσωση (7.41) και γίνεται  
 

( )iii ∇−+=+

)
µWW 1  (7.53) 

όπου η i∇−
)

 είναι µια εκτίµηση της πραγµατικής κλίσης i∇ . Παραγωγίζοντας την 

εξίσωση (7.4), που µας δίνει το τετράγωνο του σφάλµατος (yi
2), παίρνουµε την 

εκτίµηση της κλίσης στην i-οστή επανάληψη η οποία όταν γίνει µηδέν έχουµε το 
ελάχιστο µέσο τετραγωνικό σφάλµα (LMS) δηλαδή έχουµε ουσιαστικά καταλήξει 
στο βέλτιστο σετ των βαρών του φίλτρου (W0). 
Ως διευκρίνηση, για τα σήµατα παρεµβολής πολλαπλής ζώνης, αναπαριστούνται από 
την εξίσωση (7.58) όπου το Μ είναι ο αριθµός των παρεµβολών και τα αποτελέσµατα 
φαίνονται στα σχήµατα 7.6 έως 7.8. Πιο συγκεκριµένα τα σχήµατα 7.6 και 7.7 
κάνουν σύγκριση των φασµάτων ισχύος αλλάζοντας κάθε φορά κάποιους 
παραµέτρους όπως το SNR, το πλάτος του τόνου (cm), την τάξη του λευκού φίλτρου 
(Ν), καθώς και την τυπική απόκλιση του λευκού θορύβου (σ).  
 

 
 

Σχήµα 7.6   Σύγκριση των φασµάτων ισχύος για Μ = 100 µε σταθερό βήµα συχνότητας 
{fm = m/1000, m = 1,.......,100}, SNR = -11 dB. Πλάτος τόνου cm  = 0.5, τυπική απόκλιση 

του λευκού θορύβου σ = 0.5 και τάξη του λευκού φίλτρου Ν = 4. 
 



 
 

Σχήµα 7.7   Σύγκριση των φασµάτων ισχύος για Μ = 100 µε σταθερό βήµα συχνότητας 
{fm = m/1000, m = 1,.......,100}, SNR = -2 dB. Πλάτος τόνου cm  = 0.1, τυπική απόκλιση 

του λευκού θορύβου σ = 1.0 και τάξη του λευκού φίλτρου Ν = 9. 
 
Το σχήµα 7.8 µας δείχνει την απόκριση των φίλτρων σε σχέση µε τη συχνότητα µε 4 
ζώνες παρεµβολής και SIR/chip -20. 
  

 
 

Σχήµα 7.8   Τα χαρακτηριστικά απόκρισης της συχνότητας των φίλτρων µε 16-tap και 29-
tap, µε 4 ζώνες παρεµβολής και SIR/chip -20. 

 
Εκτός από το γεγονός ότι η παρεµβολή στενής ζώνης απαλείφεται σε αυτή τη 
διαδικασία και ότι το σήµα που αποµένει είναι ένα χρήσιµο σήµα συν θόρυβο όπου 
έχει λευκό φάσµα, η διαδικασία καλείται whitening. 
 

(7.58) 
 



7.4      Η ΚΑΜΠΥΛΗ ΕΚΜΑΘΗΣΗΣ ΚΑΙ Η ΣΤΑΘΕΡΑ 
ΧΡΟΝΟΥ 

 
Με την προϋπόθεση ότι η προσαρµοσµένη διαδικασία είναι συγκλίνουσα, όπου 
χαρακτηρίζεται από τις εξισώσεις (7.46 – 7.48), η προηγούµενη σχέση θα µας δώσει  
 

minlim ξξ =
∞→

i
i

 (7.61) 

 
Η γεωµετρική µείωση του ξi πηγαίνοντας από το ξin στο ξmin, για το k-οστό 
διανυσµατικό στοιχείο, θα έχει µια γεωµετρική αναλογία του rk

2 όπου rk δίνεται από 
τις εξισώσεις (7.46 – 7.48). Η σταθερά χρόνου θα γίνει  
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 (7.62) 

 
Η καµπύλη που επιτυγχάνεται σχεδιάζοντας το mse σε σχέση µε τον αριθµό των 
επαναλήψεων i καλείται «καµπύλη εκµάθησης». 
 
 
 

7.4.1 ΚΛΙΣΗ ΚΑΙ ∆ΙΑΝΥΣΜΑΤΙΚΟΣ ΘΟΡΥΒΟΣ ΒΑΡΟΥΣ 
 
Η κλίση που έχει εκτιµηθεί δίνεται από την εξίσωση (7.54) και µπορεί να 
αναπαρασταθεί ως ένα άθροισµα της πραγµατικής κλίσης i∇  και της κλίσης του 

εκτιµηµένου θορύβου in∇  

 

 
Όταν Wi = W0, η πραγµατική κλίση είναι µηδέν, αλλά ο αλγόριθµος θέλει ακόµα να 
κάνει µια εκτίµηση σύµφωνα µε την εξίσωση (7.54), όπου θα είναι ίση µε την 
εκτίµηση του θορύβου 
  

 
 

7.4.2  Η MISADJUSTMENT ΟΦΕΙΛΕΤΑΙ ΣΤΗΝ ΚΛΙΣΗ ΤΟΥ 
ΘΟΡΥΒΟΥ 

 
Το mse, που αναπαριστάται από την εξίσωση (7.59), έχει 2 όρους. Για Wi = W0, ξi = 
ξmin, αλλά εξαιτίας του τυχαίου θορύβου στο διάνυσµα βάρους ξi θα αυξηθεί από τον 
παράγοντα που καλείται «πλεονάζων mse» προσδιορίζεται ως ξex και δίνεται ως 
 

i

T
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Το µέσο πλεονάζων mse είναι 
 

(7.63) 

(7.64) 
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όπου n είναι ο αριθµός των φίλτρων λήψης (n = L για 1SF και n = 2M για 2SF) και 
θki΄ είναι ο k-οστός όρος του Vi΄. Το Ε [Vi΄] = 0 και χρησιµοποιώντας την εξίσωση 
(7.69) στην εξίσωση (7.71) παίρνουµε 
 

kkiE ∀=′ ,][ min
2 µξθ  (7.72) 

 
Χρησιµοποιώντας αυτήν την εξίσωση στην εξίσωση (7.71), παίρνουµε  
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k
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 (7.73) 

 
Τώρα προσδιορίζουµε τη «misadjastment» που οφείλεται στην κλίση του θορύβου ως 
την αναλογία του µέσου πλεονάζοντος mse προς το ελάχιστο mse 
 

min

][ 

ξ
ξexE

M
∆

=  (7.74) 

 
Χρησιµοποιώντας την εξίσωση (7.73), έχουµε    
             

R  trM µ=  (7.75) 
 
Αυτός ο τρόπος προέρχεται από το ότι Wi = W0. Στην πράξη, αυτό λειτουργεί για 
όσο το Μ είναι λιγότερο από 0.25. Λειτουργία µε Μ = 0.1 µπορεί γενικά να 
επιτευχθεί µε ένα προσαρµοσµένο χρόνο σταθεροποίησης ίσο µε 10 φορές τον 
αριθµό των λήψεων (taps) του φίλτρου. Ο χρόνος σταθεροποίησης είναι ανάλογος µε 
τον αριθµό των λήψεων, δηλαδή όσο αυξάνονται τα taps τόσο αυξάνεται ο χρόνος 
σταθεροποίησης. 
 
 

7.4.3 Η MISADJUSTMENT ΟΦΕΙΛΕΤΑΙ ΣΕ ΑΣΤΑΘΕΣ 
ΠΕΡΙΒΑΛΛΟΝ 

 
Σε αυτή τη περίπτωση, το tracking error οφείλεται και στα αποτελέσµατα της κλίσης 
του θορύβου και στην καθυστέρηση του διανυσµατικού βάρους που προκαλείται από 
την απόκλιση του χρόνου των παραµέτρων του σήµατος εισόδου. Το διανυσµατικό 
σφάλµα βάρους ∆W µπορεί να εκφραστεί ως 
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Ο πρώτος όρος οφείλεται στην κλίση του θορύβου και ο δεύτερος όρος θεωρείται η 
καθυστέρηση του διανυσµατικού βάρους και οφείλεται στο ασταθές σήµα εισόδου. 



Το W0i αντιπροσωπεύει το βέλτιστο (Wiener) διανυσµατικό βάρος, το οποίο είναι 
τώρα διαφορετικό από επανάληψη σε επανάληψη και οφείλεται στις αλλαγές των 
παραµέτρων του σήµατος εισόδου. Το διανυσµατικό σφάλµα βάρους προκαλεί ένα 
πλεονάζων mse και µπορούµε να το αναλύσουµε σε 2 όρους. Ο πρώτος όρος 
προκαλείται από τη διάδοση της κλίσης του θορύβου και ο δεύτερος από την 
απόκριση της προσαρµοσµένης διαδικασίας σε τυχαίες αποκλίσεις του W0i  που 
προκαλείται από ένα µη στατικό σήµα εισόδου. Σε αυτό που ακολουθεί, θα δείξουµε 
ότι αυξάνοντας τη σταθερά χρόνου της προσαρµοσµένης διαδικασίας ελαττώνεται η 
διάδοση της κλίσης του θορύβου αλλά την ίδια ώρα αυξάνεται η καθυστέρηση του 
σφάλµατος µε αποτέλεσµα να έχουµε τυχαίες αλλαγές στο W0i. Η εξίσωση (7.83) 
δείχνει ότι η διάδοση της κλίσης του θορύβου σε ένα γραµµικό σύστηµα ανάδρασης 
αναπαριστά τη προσαρµοσµένη διαδικασία που δεν επηρεάζεται από τη 
µεταβλητότητα του W0i. Λύνοντας την εξίσωση ∂Μ/∂µ = 0 (7.103) παίρνουµε το 
βέλτιστο µ ως  
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7.5      ΠΡΑΚΤΙΚΕΣ ΕΦΑΡΜΟΓΕΣ : ΕΠΙΚΑΛΥΨΗ 
∆ΙΚΤΥΟΥ CDMA 

 
 
∆υο από τις πιο σηµαντικές εφαρµογές της θεωρίας που δείχτεικε σε αυτό το 
κεφάλαιο είναι οι στρατιωτικές επικοινωνίες µε τη χρήση CDMA τεχνολογίας και οι 
κινητές επικοινωνίες τρίτης γενιάς (WCDMA). Στην παρουσία ενός εξαιρετικά 
υψηλού επιπέδου παρεµβολής, ο δέκτης πρέπει να εφαρµόσει αυτό το είδος της 
προκαταρκτικής καταστολής της παρεµβολής έτσι ώστε να βρει το σηµείο 
λειτουργίας όπου το processing gain θα ήταν ικανό να αντιµετωπίσει την υπόλοιπη 
παρεµβολή. 
Εκτός από αυτές τις εφαρµογές, µερικά ερευνητικά σχέδια εξετάζονται µε 
πιθανότητα να επικαλύπτουν ένα ευρείας ζώνης WCDMA καθώς και τα υπάρχοντα 
συστήµατα στενής ζώνης. Σαν επακόλουθο, θα παρουσιάσουµε ένα σύστηµα µε 
παραµέτρους όπου βασίζονται κυρίως στην αναφορά [54]. 
 
 

7.5.1 ΣΕΝΑΡΙΟ ΕΦΑΡΜΟΓΗΣ 
 
Σε πολλές τοποθεσίες, η χωρητικότητα ενός µεγάλου macrocell είναι ανεπαρκής στο 
να υποστηρίξει όλες τις απαιτήσεις για υπηρεσία. Σε ένα αναλογικό σύστηµα [όπως 
το AMPS (Αµερικάνικο σύστηµα κινητού τηλεφώνου)] µε τα 12.5 MHz κατανοµής 
για κάθε κυψελωτή υπηρεσία σε µια περιοχή, υπάρχουν πιθανώς 416 κανάλια, 
εύρους 30 KHz το καθένα. Με ένα σχήµα επαναχρησιµοποίησης της συχνότητας 7 
κυψελών, αυτό γίνεται 59 κανάλια ανά cell. Σε περιβάλλοντα µε υψηλή κίνηση, το 
cell συνήθως υποδιαιρείται σε 3 των 120 sectors, µε 18 ή 19 κανάλια ανά sector, συν 
3 κανάλια ελέγχου / πρόσβασης. Για να παρέχουµε πρόσθετη χωρητικότητα για τα 
hot σηµεία όπως, εµπορικά κέντρα, γραφεία της πλατείας, transportation hubs και 



άλλα (π.χ. λιµάνια, αεροδρόµια, σταθµοί τρένων και λεωφορείων, κάποιοι δρόµοι µε 
µεγάλη κίνηση), τα microcells που σερβίρουν περιορισµένες περιοχές είναι 
επιθυµητά. Ένα πιθανό σενάριο φαίνεται στο σχήµα 7.9. 
 

                                
Σχήµα 7.9   Microcell underlay geometry. 

 
 

7.5.2 ΟΙ ΠΑΡΑΜΕΤΡΟΙ ΤΟΥ CELL 
 
Η κεραία του macrocell έχει ύψος Ha, το οποίο είναι σηµαντικά υψηλότερο από ότι 
του microcell, το οποίο έχει ύψος Hc. Στο παράδειγµα, ένα απλό µοντέλο διάδοσης 2 
ακτινών χρησιµοποιείται. Αυτό οδηγεί σε λαµβανόµενη στάθµη σήµατος ανάλογη 
του R-2 πριν και του R-4 µετά από µια κρίσιµη απόσταση ίση µε 4hthr / λ, όπου ht και 
hr είναι τα ύψη των κεραιών εκποµπής και λήψης, αντίστοιχα. Η ακτίνα κύκλου του 
microcell επιλέχτηκε να είναι Rc = 4HmHc / λ, όπου το Hm είναι το ύψος της κεραίας 
του κινητού. Αυτό είναι κυρίως για ευκολία στους υπολογισµούς και µπορεί να µην 
είναι το βέλτιστο σχέδιο. Με µήκος κύµατος λ = 1ft και Hm = 5ft, έχουµε Rc = 20Hc. 
Τα αποτελέσµατα της απώλειας της σκιάς αγνοούνται για αναλυτική απλότητα. 
 
 

7.5.3 ΟΙ ΠΑΡΑΜΕΤΡΟΙ ΤΟΥ ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ 
 
Για τον αριθµό των αναλογικών χρηστών Μ = 0, 8 και 16, θεωρούνται οι παρακάτω 
παράµετροι του συστήµατος : 
  
Ακτίνα κύκλου του microcell                 Rc = 0.1RA  
Ύψος κεραίας macrocell 4 × ύψος κεραίας microcell (δ = 0.25) 
Εύρος ζώνης CDMA                              Bc = 10 MHz 
Αναλογικό εύρος ζώνης                         ΒΑ = 15 KHz 
Κέρδος διεύρυνσης φάσµατος               Κ = 666 
Ρυθµός chip                                            fc = 8 Mcps 
Ρυθµός bit                                               fb = 8 Kbps 
Processing gain                                       G = 1000 
Παράγοντας δραστηριότητας καναλιού α = 0.75 (with overhead) 
Required mobile Eb / N0                  ΓCM = 4.5 dB 
Required analog mobile                   ΓAM = 17 dB (οφείλεται στην παρεµβολή CDMA) 
carrier to interference ratio (CIR) 
 

 
 



The required CDMA mobile Eb / N0 των 4.5 dB υποθέτει τη χρήση του interleaving, 
συνελικτικού κώδικα δεδοµένων ρυθµού ½ µε περιορισµό µήκους 7. Ο γρήγορος 
έλεγχος ισχύος κλειστού βρόγχου υποτίθεται ότι αντισταθµίζει τα fading πολλαπλών 
διαδροµών, έχοντας ως αποτέλεσµα µια προσεγγιστική σταθερή στάθµη σήµατος. Σε 
αυτή την περίπτωση, απαιτείται Eb / N0 = 3 dB για να παρέχει ένα ικανοποιητικό bit 
error rate (BER) της τάξης των 0.001. Αυτό αφήνει ένα περιθώριο 1.5 dB για 
απώλειες εκτέλεσης και ανακρίβειες για τον έλεγχο ισχύος. 
      Το σχήµα 7.10 αναπαριστά µια πιθανή πρόσθετη χωρητικότητα στα microcells σε 
σχέση µε την κανονικοποιηµένη απόσταση του σταθµού βάσης των microcell από το 
σταθµό βάσης των macrocell [54]. Μπορούµε να δούµε µια σηµαντικά επιτυχηµένη 
χωρητικότητα σε αυτό το σύστηµα. Το σχήµα 7.11 δείχνει το λόγο ισχύος των 
microcell του CDMA προς τους σταθµούς βάσης των αναλογικών macrocell. 
  

 
 

Σχήµα 7.10   Η χωρητικότητα forward link στα microcell CDMA σε σχέση µε την 
κανονικοποιηµένη απόσταση από το σταθµό βάσης των macrocell, για διάφορα macrocell. 

 

 
 



Σχήµα 7.11   Ο λόγος της ισχύς εκποµπής στα microcell CDMA προς τον αναλογικό σταθµό 
βάσης των macrocell σε σχέση µε την κανονικοποιηµένη απόσταση από το σταθµό βάσης 

των macrocell, για διάφορα macrocell. 
 
 

Τα σχήµατα 7.12 και 7.13 δείχνουν µια σηµαντική βελτίωση στη χωρητικότητα εάν 
δεν χρησιµοποιείται κανένας αναλογικός χρήστης. 
 
 

 
 

Σχήµα 7.12   Η χωρητικότητα forward link στα microcell CDMA µε σταθερή ισχύ σε σχέση 
µε την κανονικοποιηµένη απόσταση, µε φίλτρο απόρριψης ζώνης βάθους 20 dB. 

 
 

 
 

Σχήµα 7.13   Η χωρητικότητα forward link στα microcell CDMA σε σχέση µε την 
κανονικοποιηµένη απόσταση από το σταθµό βάσης των macrocell, για διάφορα macrocell, µε 

φίλτρο απόρριψης ζώνης βάθους 30 dB. 
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ΚΕΦΑΛΑΙΟ 13ο 
 
 

∆ΕΚΤΕΣ CDMA ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 
 
 
Σε αυτό το κεφάλαιο παρουσιάζουµε ένα αριθµό από µεθόδους για την 
εξουδετέρωση της παρεµβολής πολλαπλής πρόσβασης (ΜΑΙ). Η ΜΑΙ παράγεται από 
την παρουσία των άλλων χρηστών που είναι στο δίκτυο, οι οποίοι και τοποθετούνται 
στο ίδιο εύρος ζώνης µε το δικό µας σήµα. Το κοινό χαρακτηριστικό όλων αυτών 
των τεχνικών εξουδετέρωσης της ΜΑΙ είναι η εκτίµηση των παραµέτρων των 
σηµάτων όλων των χρηστών ταυτόχρονα που είναι παρόντα στο ίδιο εύρος ζώνης. Η 
εφαρµογή αυτής της θεωρίας υλοποιείται σε ένα Σταθµό Βάσης (BS) κυψελωτού 
συστήµατος επειδή τα σήµατα όλων των χρηστών είναι διαθέσιµα στο BS. Από την 
άλλη µεριά αυτή η τεχνική θα αυξήσει σηµαντικά την πολυπλοκότητα του δέκτη. 
Μολονότι η υλοποίηση των δεκτών είναι αρκετά πολύπλοκη, αυτές οι τεχνικές έχουν 
ήδη τυποποιηθεί (έχουν γίνει standard) επειδή προσφέρουν σηµαντικά καλύτερη 
απόδοση. Πολύ πιο απλές αλλά λιγότερο αποτελεσµατικές λύσεις κατάλληλες για 
υλοποιήσεις σε κινητά τερµατικά επίσης εξετάζονται [αλγόριθµοι ελαχίστου µέσου 
τετραγωνικού σφάλµατος (MMSE)]. 
 
 

13.1      ΒΕΛΤΙΣΤΟΣ ∆ΕΚΤΗΣ 
 
Εάν ο χρήστης k εκπέµπει bit ακολουθίας bk, µε ένα διάστηµα bit Τ, χρησιµοποιώντας 
την ακολουθία διεύρυνσης sk, τότε το ισοδύναµο λαµβανόµενο σήµα βασικής ζώνης 
(baseband) στο BS µπορεί να αναπαρασταθεί ως [1,2] 
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όπου K είναι ο αριθµός των χρηστών, b = (b1, b2, ... , bΚ)T είναι το διάνυσµα των bit 
όλων των χρηστών και το σήµα παρατηρείται στο χρονικό διάστηµα [-ΜΤ, ΜΤ]. Η 
συνιστώσα του θορύβου αναπαριστάται από το δεύτερο όρο της εξίσωσης (13.1) και 
τέλος το τk είναι η καθυστέρηση του σήµατος από το χρήστη k. Ο ανιχνευτής επιλέγει 
το διάνυσµα των bits b όπου µεγιστοποιείται η πιθανότητα 
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όπου C είναι ένα θετικό βαθµωτό µέγεθος ανεξάρτητο από το b και 
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Έτσι, η εκτίµηση της µεγίστης πιθανότητας (ML) για το διάνυσµα b χαρακτηρίζεται ως  
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Με άλλα λόγια, το διάνυσµα b όπου από κοινού δίνει το µέγιστο της εξίσωσης (13.4) 
επιλέχτηκε µαζί µε την εκτίµηση των bits για όλους τους χρήστες. Ο πρώτος όρος 
στην εξίσωση (13.4) µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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όπου το y(i) είναι ένα διάνυσµα µε στοιχεία τα yk(i) όπου αναπαριστούν την έξοδο 
του προσαρµοσµένου φίλτρου για το i-οστό σύµβολο του k-οστού χρήστη και 
ισούται µε 
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Τα µπλοκ διαγράµµατα των συµβατικών και βέλτιστων (ML) ανιχνευτών φαίνονται 
στα σχήµατα 13.1 και 13.2, αντίστοιχα. 
      Χωρίς να µπούµε σε λεπτοµέρειες για να υπολογίσουµε το BER για αυτούς τους 
ανιχνευτές, µερικά αποτελέσµατα φαίνονται στα σχήµατα 13.3 έως 13.5 [1,2]. Για να 
απλοποιήσουµε τον αριθµητικό υπολογισµό, χρησιµοποιούνται απλοί κώδικες που 
φαίνονται στο σχήµα 13.3. Τέτοιοι κώδικες επίσης έχουν υψηλή λειτουργία 
συσχέτισης (1/3) και έτσι δίνεται καλύτερη έµφαση στα αποτελέσµατα των 
βέλτιστων ανιχνευτών. Από το σχήµα 13.3 µπορούµε να δούµε πόσο πολύ ο 
βέλτιστος ανιχνευτής υπερέχει από τον συµβατικό ανιχνευτή. 
 
 

 
Σχήµα 13.1   Συµβατικός ανιχνευτής πολλών χρηστών 

 
 
 
 
 

 



 

 
 

Σχήµα 13.2   Βέλτιστος ανιχνευτής χρήστη Κ για ένα ασύγχρονο γκαουσιανό κανάλι 
πολλαπλής πρόσβασης 

 
 

     Το σχήµα 13.4 αναπαριστά τα ίδια αποτελέσµατα για πιο ρεαλιστικούς κώδικες 
ακολουθίας m µήκους 31. Μπορούµε να δούµε ότι ο ανιχνευτής της ακολουθίας 
αποδίδει σχεδόν σαν να είναι ένας µόνο χρήστης στο δίκτυο. 
 
 

 
 

Σχήµα 13.3   Οι καλύτερες και οι χειρότερες περιπτώσεις της πιθανότητας σφάλµατος του 
Χρήστη 1 επιτυγχάνονται από συµβατικούς και βέλτιστους ανιχνευτές. 

 
 
 
 
 
 
 



 

 
 

Σχήµα 13.4   Η χειρότερη περίπτωση καθώς και οι µέσες πιθανότητες σφάλµατος 
επιτυγχάνονται από συµβατικούς και βέλτιστους ανιχνευτές πολλών χρηστών µε 3 ενεργούς 

χρήστες να απασχολούν m ακολουθίες µήκους 31. 
 
 
      Τα σχήµατα 13.5 (α) έως 13.5 (c) παρουσιάζουν τα ίδια αποτελέσµατα για 
διαφορετικό λόγο near far (NFR) που προσδιορίζεται ως SNR2/ SNR1. Από αυτά τα 
σχήµατα µπορούµε να δούµε ότι η επίδραση, χρησιµοποιώντας βέλτιστο ανιχνευτή, 
είναι πιο φανερή για µεγαλύτερα NFR. 
 
 

 



  
 

Σχήµα 13.5   Όρια της ελάχιστης πιθανότητας σφάλµατος του Χρήστη 1. Οι χειρότερες 
περιπτώσεις καθυστερήσεων και 2 ενεργοί χρήστες : (a) E2/ E1 = -l0dB, (b) -5dB, (c) 

0dB. 
 
 

13.2      ΓΡΑΜΜΙΚΟΙ ΑΝΙΧΝΕΥΤΕΣ CDMA ΠΟΛΛΩΝ 
ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
 

13.2.1   ΣΥΓΧΡΟΝΑ ΚΑΝΑΛΙΑ CDMA 
 
Εάν τα σήµατα από διαφορετικούς χρήστες λαµβάνονται συγχρόνως, η εξίσωση 
(13.1) θα γίνει 
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Εάν χρησιµοποιήσουµε τη σηµείωση yk για την έξοδο του προσαρµοσµένου φίλτρου 
του χρήστη k, τότε η εξίσωση (13.6) γίνεται 
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και µπορούµε να γράψουµε 
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Το διάνυσµα από αυτές τις εξόδους µπορεί να γραφτεί ως   y = Rb + n  (13.10)  όπου 
R είναι ο θετικά ορισµένος πίνακας διασυσχετίσεων ανάµεσα στις ορισµένες 
κυµατοµορφές :  
 

ttstsR j

T

iji d )( )(
 

0 ∫=  (13.11) 

 
Η συµβατική ανίχνευση ενός χρήστη µπορεί να αναπαρασταθεί ως  
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Ο βέλτιστος ανιχνευτής πολλών χρηστών γίνεται 
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Παίρνω τα b τα οποία ελαχιστοποιούν την ενέργεια (χρόνος × ισχύς) της 
παρεµβολής. Το όρισµα του ολοκληρώµατος εκφράζει την ισχύ της παρεµβολής, 
αφού από το λαµβανόµενο σήµα αφαιρώ το ωφέλιµο. 
 
 

13.2.2   Ο ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ ΑΠΟΣΥΣΧΕΤΙΣΗΣ (Decorrelating 
Detector) 

 
Στην απουσία θορύβου, η διανυσµατική έξοδος του προσαρµοσµένου φίλτρου είναι 

y = Rb. Ο ανιχνευτής θα εκτελέσει την λειτουργία που ακολουθεί b
)

= sgn R-1y. Ο 



ανιχνευτής αποσυσχέτισης δεν είναι βέλτιστος επειδή οι συνιστώσες του θορύβου 
συσχετίζονται. Είναι ενδιαφέρον να σηµειώσουµε ότι ο ανιχνευτής δεν απαιτεί 
γνώση των ενεργειών κανενός από τους ενεργούς χρήστες. 
 
 

13.2.3   Ο ΒΕΛΤΙΣΤΟΣ ΓΡΑΜΜΙΚΟΣ ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ ΠΟΛΛΩΝ 
ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
Ο γραµµικός ανιχνευτής [4] όπου ελαχιστοποιεί την πιθανότητα σφάλµατος του bit 
θα αναφέρεται ως βέλτιστος γραµµικός ανιχνευτής πολλών χρηστών. Η λειτουργία 
του µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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Η ειδική περίπτωση I(R) = R-1 αναφέρεται ως decorrelating detector. 
 
 
 

13.3     ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΠΟΛΛΩΝ ΒΑΘΜΙ∆ΩΝ ΣΤΟ 
ΑΣΥΓΧΡΟΝΟ CDMA  

 
Εάν ο δείκτης των χρηστών διευθετείται αυξάνοντας τον ρυθµό των καθυστερήσεων, 
τότε η έξοδος του συσχετιστή του χρήστη k µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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όπου ηk

(i) είναι στοιχείο της στατιστικής που οφείλεται στο κανάλι του προσθετικού 
θορύβου. Στη σηµείωση του διανύσµατος επιγράφεται 
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13.3.1  Ο ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ ΠΟΛΛΩΝ ΒΑΘΜΙ∆ΩΝ 
 
Ο ανιχνευτής πολλών βαθµίδων [5] υπολογίζει τον όρο της παρεµβολής για κάθε 
χρήστη µε βάση τις εκτιµήσεις της προηγούµενης βαθµίδας, αφαιρεί την εκτιµηµένη 
ΜΑΙ και µετά κάνει νέα εκτίµηση των bits, όπου µπορεί να αναπαρασταθεί µε την 
εξίσωση (13.19). Η διαδικασία αυτή επαναλαµβάνεται και στα επόµενα στάδια. 
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Στο σχήµα 13.6 φαίνεται το µπλοκ διάγραµµα του ανιχνευτή πολλών χρηστών 
πολλών βαθµίδων (MSMUD). 
        Μια λεπτοµερής εκτέλεση του k-οστού επεξεργαστή βαθµίδας Μ όπου για κάθε 
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K δηλώνει την εκτίµηση της ΜΑΙ όπου ξαναφτιάχνεται 
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 χαρακτηρίζεται από τους άλλους K-1 επεξεργαστές και 

φαίνεται στο σχήµα 13.7. 
        
 

 
 
Σχήµα 13.6   Ο ανιχνευτής πολλών χρηστών πολλών βαθµίδων (MSMUD) για το σύστηµα 

BPSK – CDMA. 
 
 
      Στο σχήµα 13.8 φαίνεται ένα παράδειγµα της πιθανότητας των καµπυλών 
σφάλµατος. Όλοι οι παράµετροι φαίνονται στο σχήµα. Μπορούµε να δούµε ότι 
ακόµα και ένας ανιχνευτής 2 – βαθµίδων µπορεί να βελτιώσει σηµαντικά την 
απόδοση του συστήµατος. 
 



 
 

Σχήµα 13.7   Μια λεπτοµερής εκτέλεση του MSMUD. 
 

 



 
 

Σχήµα 13.8   Μια σύγκριση ανάµεσα στη χειρότερη περίπτωση και στο ανώτερο όριο της 
µέσης πιθανότητας σφάλµατος ενός συστήµατος 2 χρηστών άµεσης ακολουθίας διεύρυνσης 
φάσµατος µε Ν = 31, για τον συµβατικό δέκτη (CR), τον δέκτη 2 βαθµίδων καθώς και για 

την πιθανότητα σφάλµατος του bit ενός µόνο χρήστη : (a) E2/ E1 = -3dB, (b) E2/ E1 = 0dB, (c) 
E2/ E1 = 3dB [5]. Reproduced from Varanasi, M. and 

Aazhang, B. (1990) Multistage detection in asynchronous code division multiple access 
communications. IEEE Trans. Commun., 38, 509-519, by permission of IEEE. 

 
     Για να δώσουµε περισσότερη έµφαση στο ρόλο της ανίχνευσης πολλών 
χρηστών (MUD) στην παρουσία της επίδρασης του near far, το σχήµα 13.9 
παρουσιάζει το BER για την περίπτωση που η cross correlation είναι πολύ υψηλή 
r12 = 1/3. Μπορούµε να δούµε ότι όταν ο δεύτερος χρήστης γίνεται όλο και πιο 
ισχυρός η βελτίωση συγκρινόµενη µε ένα συµβατικό ανιχνευτή είναι πιο 
σηµαντική.  
     Αυτό το συµπέρασµα γίνεται όλο και πιο σχετικό εάν είτε το r12 αυξάνεται, 
όπως στο σχήµα 13.10, ή το SNR αυξάνεται, όπως φαίνεται στο σχήµα 13.11. 
     Το σχήµα 13.12 αποδεικνύει τα ίδια αποτελέσµατα για 5 χρήστες στο δίκτυο. 
 

 
 

Σχήµα 13.9   Η σύγκριση της πιθανότητας σφάλµατος των γραµµικών, 2 – βαθµίδων και 
βέλτιστων ανιχνευτών για ένα κανάλι 2 χρηστών µε r12 = 1/3 και SNR του χρήστη 1 σταθερό 

στα 8dB [6]. Reproduced from Varanasi, 
M. and Aazhang, B. (1991) Near optimum detection in synchronous CDMA 

systems. IEEE Trans. Commun., 39, 725-736, by permission of IEEE. 
 
 
 



 
 

Σχήµα 13.10   Η σύγκριση της πιθανότητας σφάλµατος των γραµµικών, 3 – βαθµίδων και 
βέλτιστων ανιχνευτών για ένα κανάλι 2 χρηστών µε r12 = 0.7 και SNR του χρήστη 1 σταθερό 

στα 8dB [6]. Reproduced from Varanasi, 
M. and Aazhang, B. (1991) Near optimum detection in synchronous CDMA 

systems. IEEE Trans. Commun., 39, 725-736, by permission of IEEE. 
 

 
 

Σχήµα 13.11   Η σύγκριση της πιθανότητας σφάλµατος των γραµµικών, 2 – βαθµίδων και 
βέλτιστων ανιχνευτών για ένα κανάλι 2 χρηστών µε r12 = 0.7 και SNR του χρήστη 1 σταθερό 

στα 12dB. 
 

 



Σχήµα 13.12   Η πιθανότητα σφάλµατος για 5 χρήστες στο δίκτυο [6]. Reproduced from 
Varanasi, 

M. and Aazhang, B. (1991) Near optimum detection in synchronous CDMA 
systems. IEEE Trans. Commun., 39, 725-736, by permission of IEEE. 

 
 

13.4     ΜΗ ΣΥΜΦΩΝΟΣ ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ  
 

13.4.1  ΣΥΜΒΑΤΙΚΟΣ ΜΗ ΣΥΜΦΩΝΟΣ ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ ΕΝΟΣ 
ΧΡΗΣΤΗ - DPSK 

 
Ένας συµβατικός ανιχνευτής για σήµατα διαφορικής µετατόπισης της φάσης 
προσδιορίζεται από την ακόλουθη εξίσωση 
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όπου το fm(t) είναι η συνάρτηση µεταφοράς του προσαρµοσµένου φίλτρου του 
χρήστη. Στην ασήµαντη περίπτωση (trivial case) είναι το σήµα του κώδικα 
διεύρυνσης (SC) µόνο. Το µπλοκ διάγραµµα φαίνεται στο σχήµα 13.13. 
 

 
Σχήµα 13.13   Συµβατική ανίχνευση : µια συστοιχία από Κ ανιχνευτές DPSK ενός µόνο 

χρήστη. 
 
13.4.2  ΜΗ ΣΥΜΦΩΝΟI ΓΡΑΜΜΙΚΟΙ ΑΝΙΧΝΕΥΤΕΣ ΠΟΛΛΩΝ 

ΧΡΗΣΤΩΝ - DPSK 
 
Γενικά, ένας µη σύµφωνος γραµµικός ανιχνευτής πολλών χρηστών για τον m-οστό 
χρήστη, χαρακτηριζόµενος από ένα µη µηδενικό µετασχηµατισµό h(m) ανήκει C

k, 
προσδιορίζεται από την απόφαση 
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όπου Κ είναι το µήκος του κώδικα. 
 

13.4.3  ΑΝΙΧΝΕΥΤΕΣ ΑΠΟΣΥΣΧΕΤΙΣΗΣ 
 
Ένας µη σύµφωνος ανιχνευτής αποσυσχέτισης για τον χρήστη m χαρακτηρίζεται από 
την απόφαση µε το γραµµικό µετασχηµατισµό h = d όπου το d δηλώνει τον συζυγή 
µιγαδικό της m-οστής στήλης µιας γενικευµένης αντιστροφής RI του R. Εάν ο m-
οστός χρήστης είναι γραµµικά ανεξάρτητος, αυτό µπορεί να δείξει ότι το Rd = um 
είναι το m-οστό διάνυσµα της µονάδας. Εάν όλα τα σήµατα υπογραφής είναι 
γραµµικώς ανεξάρτητα και υπάρχει το R-1 τότε ο µετασχηµατισµός αποσυσχέτισης d 
χαρακτηρίζεται µοναδικά ως ο συζυγής µιγαδικός της m-οστής στήλης της 
αντιστροφής του R. Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη φαίνεται στο σχήµα 13.14. 
 

 
 

Σχήµα 13.14   Γραµµικός ανιχνευτής DPSK πολλών χρηστών. 
 
      Για διευκρινιστικούς λόγους, 4 χρήστες, χρησιµοποιώντας τις ακολουθίες Gold 
από το σχήµα 13.15 (α), µελετώνται. Τα αποτελέσµατα της απόδοσης µε τον 
ανιχνευτή MU φαίνονται στο σχήµα 13.15 (b) [7]. 
 
 

13.4.4  ΜΗ ΣΥΜΦΩΝΗ ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΣΕ ΕΝΑ ΑΣΥΓΧΡΟΝΟ 
ΚΑΝΑΛΙ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
Ο µετασχηµατισµός z της εξίσωσης (13.18) δίνει 
 

)( )( )( )( zzzz NDSZ +⋅=
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 (13.23) 
 
όπου 



1)1( )0( )1( )( −++−= zzz RRRS  (13.24) 
 
και Z(z), )( zD

)
και N(z) είναι τα υπολογισµένα διανύσµατα του µετασχηµατισµού z 

της ακολουθίας εξόδου του προσαρµοσµένου φίλτρου. Η ακολουθία 

)}( )()({ ldlAld =
)

 και η ακολουθία του θορύβου {n(l)} είναι στην έξοδο των 

προσαρµοσµένων φίλτρων.  
 

 
 

Σχήµα 13.15   (a) Τα σήµατα υπογραφής άµεσης ακολουθίας παράγονται από τις ακολουθίες 
Gold µήκους 7 και µεταβιβάζονται στους 4 χρήστες ενός συστήµατος DS-SSMA 4 χρηστών. 
(b) Το BER του πρώτου χρήστη ως λειτουργία της αναλογίας του σήµατος προς θόρυβο του 

πρώτου χρήστη. Αυτά τα ποσοστά σφάλµατος είναι ανεξάρτητα από τις ενέργειες και τις 
φάσεις του σήµατος παρεµβολής. 
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  )1(

~
Re[ sgn)( iii ∗⊗−= ddb

)
 (13.27) 

      
      Το µπλοκ διάγραµµα του συστήµατος φαίνεται στο σχήµα 13.16. 
 

 
 

Σχήµα 13.16   Μη σύµφωνος ανιχνευτής αποσυσχέτισης [8]. 
 
 

13.5    ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ ΣΤΟ FADING 
CHANNEL ΜΗ ΕΠΙΛΕΚΤΙΚΗΣ ΣΥΧΝΟΤΗΤΑΣ ΜΕ 

ΤΗΝ ΚΑΤΑΝΟΜΗ RAYLEIGH  
 
Προηγουµένως περιγράφτηκαν αλγόριθµοι που εκτείνονται στο fading channel 
χρησιµοποιώντας τόσο πολύ αναλογία όσο χρειάζεται στη διαδικασία ανάλυσης των 
συναρτήσεων µεταφοράς του συστήµατος. Στα κανάλια επιλεκτικής συχνότητας, οι 
αποσυσχετιστές συνδυάζονται µε τον δέκτη τύπου RAKE για να βελτιώσουν 
περισσότερο την απόδοση του συστήµατος. Ένας αριθµός από αποτελέσµατα 
προσοµοίωσης παρουσιάζονται για να επεξηγήσουν την αποτελεσµατικότητα αυτών 
των τεχνικών. Η ιδέα αυτού του κεφαλαίου βασίζεται στο να καταλάβουµε 
πραγµατικά το µοντέλο του καναλιού. Το όλο µοντέλο του συστήµατος, που 
περιλαµβάνει το µοντέλο του καναλιού για fading µη επιλεκτικής συχνότητας (είναι 
αντίστοιχο του λευκού θορύβου για κατανοµή Rayleigh, δηλαδή η παρεµβολή είναι 
απλωµένη σε όλο το φάσµα), φαίνεται στο σχήµα 13.17. 
 



 
 

Σχήµα 13.17   Μοντέλο ασύγχρονου CDMA επίπεδου καναλιού µε κατανοµή Rayleigh. 
 
     Οι παράµετροι ck(i) είναι, για σταθερά i, µιγαδικοί συντελεστές µε ανεξάρτητες, 
τυχαίες γκαουσιανές µεταβλητές, µε µέση τιµή µηδέν και µε διαφορές |ck|

2 µε 
ανεξάρτητα τετραγωνισµένα στοιχεία. Η φύση του ποικίλλοντος χρόνου του 
καναλιού περιγράφεται µέσω της λειτουργίας συσχέτισης του χρόνο – χώρου του k-
οστού καναλιού Φk(∆t) 
 

])[()}()({ TijjcicE kkk −Φ=∗  (13.28) 

 
Το λαµβανόµενο σήµα στον κεντρικό δέκτη µπορεί να εκφραστεί ως 
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όπου το uk(t) αναφέρεται ως ακολουθία υπογραφής του χρήστη k και περιλαµβάνει το 
πλάτος του σήµατος (τετραγωνική ρίζα της ενέργειας του σήµατος), τον κώδικα και 
τη φάση του σήµατος. Χρησιµοποιώντας την κατάλληλη σηµείωση, το r(t) µπορεί να 
αναπαρασταθεί ως 

)( )( tntr += Τ
tCub  (13.30) 

όπου 
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13.5.1  ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΑΚΟΛΟΥΘΙΑΣ ΜΕΓΙΣΤΗΣ 
ΠΙΘΑΝΟΤΗΤΑΣ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
Χρησιµοποιώντας την αναλογία από την προηγούµενη παράγραφο, η συνάρτηση 
πιθανότητας σε αυτή την περίπτωση µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

CbRCbybb uL HHH  }Re{2)( −=  (13.32) 

 
Ο ανώτατος δείκτης ( )Η δηλώνει τον ανάστροφο συζυγή µιγαδικό και το 
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∞−∫= uCy Htr  (13.33) 

 
αναπαριστά το διάνυσµα των προσαρµοσµένων φίλτρων εξόδου. Ο πίνακας 
συσχέτισης Ru µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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µε µπλοκ στοιχεία διαστάσεων Κ x K 
 

dt ) ( ) ()(
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και στοιχεία σηµείων 
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13.5.2 ΑΝΙΧΝΕΥΤΗΣ ΑΠΟΣΥΣΧΕΤΙΣΗΣ 
 
Η ασύγχρονη φύση του καναλιού είναι φανερή από τα στοιχεία του πίνακα 
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Αφού δεν υπάρχει αλληλοπαρεµβολή των συµβόλων (ISI), R(l) = 0, για κάθε |l| > 1 
και R(-1) = RH(1). Εξαιτίας της τάξης του χρήστη, το RH(1) είναι ένας ανώτατος 
τριγωνικός πίνακας µε µηδενικά στοιχεία στη διαγώνιο. Ο ανιχνευτής 
αποσυσχέτισης από µπροστά αποτελείται από Κ φίλτρα προσαρµοσµένα στις 



κανονικοποιηµένες κυµατοµορφές υπογραφής των χρηστών. Η έξοδος αυτής της 
συστοιχίας των φίλτρων, που δειγµατοληπτείται στο l-οστό epoch bit, είναι 
 

(13.43) 
 
Ο µετασχηµατισµός z του διανύσµατος εξόδου του αποσυσχετιστή είναι 
 

(13.47) 
 
Το Νp(z) είναι ο µετασχηµατισµός z της διανυσµατικής ακολουθίας εξόδου του 
θορύβου και έχει φασµατική πυκνότητα ισχύος 
 

(13.48) 
 
Στα σχήµατα 13.18 και 13.19 φαίνεται το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη για σύµφωνη 
λήψη και για διαφορική διαµόρφωση αντίστοιχα. 
 

 
 

Σχήµα 13.18   Σύµφωνος ανιχνευτής αποσυσχέτισης πολλών χρηστών. 
 

 
 

Σχήµα 13.19   ∆ιαφορικά σύµφωνος ανιχνευτής αποσυσχέτισης πολλών χρηστών. 



      Στα σχήµατα 13.20 και 13.21 φαίνονται τα αποτελέσµατα της απόδοσης για τους 
2 ανιχνευτές. Και στα 2 σχήµατα είναι φανερή µια σηµαντική βελτίωση του BER. 
 

 
 

Σχήµα 13.20   Το BER του χρήστη 1 για την περίπτωση των 2 χρηστών µε κατανοµή 
Rayleigh (same average path strength) και ακολουθίες Gold περιόδου J = 127 [9]. 

Reproduced from Zvonar, Z. 
(1993) Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of 

Electrical 
and Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of 

IEEE. 
 

 
 

Σχήµα 13.21   Το BER του χρήστη 1 για 2 ενεργούς χρήστες µε κατανοµή Rayleigh (same 
average path strength) και ακολουθίες Gold περιόδου J = 127 [9]. Reproduced from Zvonar, 

Z. 
(1993) Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of 

Electrical 
and Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of 

IEEE. 
 



13.6    ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ ΣΤΟ FADING 
CHANNEL ΕΠΙΛΕΚΤΙΚΗΣ ΣΥΧΝΟΤΗΤΑΣ ΜΕ ΤΗΝ 

ΚΑΤΑΝΟΜΗ RAYLEIGH  
 
Χρησιµοποιώντας µια αναλογία µε την εξίσωση (13.29), το λαµβανόµενο σήµα σε 
αυτή την περίπτωση µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

(13.49) 
 
Στην εξίσωση (13.49), το hk(t) είναι το ισοδύναµο λαµβανόµενο σύµβολο 
κυµατοµορφής πεπερασµένης διάρκειας [0,Τk] [συνέλιξη της ισοδύναµης 
χαµηλοπερατής κυµατοµορφής υπογραφής uk(t) και της κρουστικής απόκρισης του 
καναλιού ck(t)]. Θα χαρακτηρίσουµε τη µνήµη αυτού του καναλιού ως υ, το 
µικρότερο ακέραιο έτσι ώστε hk(t) = 0 για t > (υ+1)T και όλα τα k = 1,....,K. Η 
κρουστική απόκριση του k-οστού χρήστη του καναλιού δίνεται από 
 

(13.50) 
 
Όταν το διάστηµα σηµατοδοσίας Τ είναι πολύ µικρότερο από ότι ο σύµφωνος χρόνος 
του καναλιού, τότε το κανάλι χαρακτηρίζεται ως slow fading κι αυτό έχει ως 
αποτέλεσµα τα χαρακτηριστικά του καναλιού να µπορούν να µετρηθούν ακριβώς. 
Αφού το κανάλι υποτίθεται ότι είναι κατανοµή Rayleigh, οι συντελεστές ck,l(t) είναι 
µιγαδικοί και χαρακτηρίζονται ως ανεξάρτητες τυχαίες γκαουσιανές διαδικασίες µε 
µέση τιµή µηδέν. Σαν επακόλουθο χρησιµοποιούµε την ακόλουθη σηµείωση 
 

(13.51) 
 
Για το διάνυσµα των συντελεστών του καναλιού ενός χρήστη χρησιµοποιούµε 
 

 (13.52) 
 
ενώ για το διάνυσµα του σήµατος της καθυστερηµένης κυµατοµορφής υπογραφής 
χρησιµοποιούµε 
 

 
 Η ισοδύναµη χαµηλοπερατή κυµατοµορφή υπογραφής αναπαριστάται ως 
 

(13.53) 

(13.54) 



όπου Ek είναι η ενέργεια, sk(t) είναι η πραγµατική τιµή, µονάδα ενέργειας της 
κυµατοµορφής υπογραφής µε περίοδο Τ και φk είναι η φάση του φέροντος. Σε αυτή 
την περίπτωση το λαµβανόµενο σήµα που δίνεται από την εξίσωση (13.49) γίνεται 
 

 
Η ισοδύναµη ακολουθία δεδοµένων είναι όπως στην εξίσωση (13.31) 
 

 
Το ισοδύναµο διάνυσµα κυµατοµορφής των ΝΚ στοιχείων είναι 
 

 
µε 

(13.58) 
 
όπου 

(13.59) 
 
είναι ένας KL × K πίνακας πολλών καναλιών. KL είναι ο συνολικός αριθµός των 
διαδροµών fading για όλους τους χρήστες Κ και 
 

(13.60) 
 
είναι το ισοδύναµο διάνυσµα signature των στοιχείων KL. 
 
 

13.6.1 ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΑΚΟΛΟΥΘΙΑΣ ΜΕΓΙΣΤΗΣ 
ΠΙΘΑΝΟΤΗΤΑΣ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
Η καταγραφής της συνάρτησης πιθανότητας σε αυτή την περίπτωση γίνεται 
 

 
όπου ο εκθέτης «Η» δηλώνει τον ανάστροφο συζυγή µιγαδικό. Η  
 

 
είναι η έξοδος της συστοιχίας των προσαρµοσµένων φίλτρων που 
δειγµατοληπτούνται στη διάρκεια του bit (epoch bit) των χρηστών. Ο πίνακας Η είναι 

(13.55) 

(13.56) 

(13.57) 

(13.61) 

(13.62) 



µια cross - correlation block - Toeplitz Ν x Ν κυµατοµορφή πίνακα µε Κ x Κ µπλοκ 
στοιχεία. 

(13.63) 
 
 

13.6.2 Ο ΑΛΓΟΡΙΘΜΟΣ Viterbi 
 
Αφού κάθε κυµατοµορφή hk(t) είναι περιορισµένου χρόνου σε [0, Τk], Τk < (υ+1)Τ, 
αυτό σηµαίνει ότι Η(l) = 0, για κάθε |l| > υ+1 και Η(j) = ΗΗ (j) για j = 1, ... , υ+1. 
      Εξαιτίας της τάξης των χρηστών, το ΗΗ (υ+1) είναι ένας ανώτατος τριγωνικός 
πίνακας µε µηδενικά στοιχεία στη διαγώνιο. Παρέχοντας ότι η γνώση του καναλιού 
είναι διαθέσιµη, ο ανιχνευτής MLS µπορεί να εκτελεστεί ως ένας δυναµικός 
αλγόριθµος προγραµµατισµού του τύπου Viterbi. Ο διανυσµατικός αλγόριθµος του 
Viterbi είναι η τροποποίηση του ένα, που παράγεται για Μ – εισόδους, Μ – εξόδους 
γραµµικών καναλιών όπου η διάσταση της παρούσας κατάστασης του χώρου είναι 
2(υ+1)K. Όπως στην περίπτωση του καναλιού µε προσθετικό λευκό γκαουσιανό 
θόρυβο (AWGN), µια πιο αποδοτική ανάλυση της συνάρτησης πιθανότητας 
καταλήγει σε ένα αλγόριθµο µε κατάσταση χώρου τη διάσταση 2(υ+1)K-1. 
      Το fading που οφείλεται στην κατανοµή Rayleigh του καναλιού επιλεκτικής 
συχνότητας περιγράφεται από το στατικό µε την ευρεία έννοια µοντέλο σκέδασης 
ασυσχέτιστων δειγµάτων του σήµατος. Το εύρος ζώνης κάθε κυµατοµορφής 
υπογραφής είναι πολύ µεγαλύτερο από ότι το σύµφωνο εύρος ζώνης του καναλιού, 
Bw >> (∆f)c. 
Για ένα σύµβολο δεδοµένων διάρκειας πολύ µεγαλύτερης από ότι η χρονική 
διασπορά (delay spread) πολλών διαδροµών, Τ >> Τm, οποιαδήποτε ISI που οφείλεται 
στη διασπορά του καναλιού µπορεί να αµελείται. Στο σχήµα 13.22 παρουσιάζεται το 
µοντέλο του καναλιού. 
 

 
 

Σχήµα 13.22   Ένα συγχρονισµένο µοντέλο καναλιού επιλεκτικής συχνότητας CDMA 
κατανοµής Rayleigh. 

 



 
Έτσι, το λαµβανόµενο σήµα από το σχήµα 13.22 µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

 (13.67) 
 
Ο ασύγχρονος τρόπος είναι φανερός από τη δοµή του L × L πίνακα cross - 
correlation ανάµεσα στους χρήστες m και n. Έτσι  
 

(13.71) 
 
Αφού δεν υπάρχει ISI, R(l) = 0, για κάθε |l| > 1 και R(-1) = RH(1). Εξαιτίας της τάξης 
των χρηστών, το RH(1) είναι ο ανώτατος τριγωνικός πίνακας µε µηδενικά στοιχεία 
στη διαγώνιο. 
      Συνολικά ο ανιχνευτής πολλών χρηστών (MUD) αποτελείται από KL φίλτρα 
προσαρµοσµένα στις κανονικά κανονικοποιηµένες κυµατοµορφές υπογραφής 
καθυστέρησης των χρηστών όπως φαίνεται στο σχήµα 13.23. Η έξοδος της 
συστοιχίας των φίλτρων που δειγµατοληπτείται στη διάρκεια του bit (epoch bit) 
δίνεται από το διάνυσµα 
 

(13.72) 
 
Το διάνυσµα αρκετών στατιστικών µπορεί επίσης να εκφραστεί ως 
 

 (13.73) 
 
Ο πίνακας συνδιακύµανσης του διανύσµατος εξόδου του θορύβου του 
προσαρµοσµένου φίλτρου δίνεται από την E[n*(i)nT(j)] = σ2

R(i-j). 
      Παίρνοντας το µετασχηµατισµό z έχουµε 
 

 (13.74) 
 
όπου (ΕΦCb)(z) είναι ο µετασχηµατισµός της ακολουθίας 
 

(13.75) 
 



 
Σχήµα 13.23   Αποσυσχέτιση πολλών διαδροµών. 

 
Το S(z) είναι η ισοδύναµη συνάρτηση µεταφοράς του καναλιού πολλών διαδροµών 
CDMA όπου εξαρτάται µόνο από τις κυµατοµορφές υπογραφής των χρηστών. Το 
φίλτρο αποσυσχέτισης πολλών διαδροµών (ΜD) είναι ένα φίλτρο LTI KL - εισόδων 
KL - εξόδων µε πίνακα συνάρτησης µεταφοράς τον 
 

(13.76) 
 
Η απαραίτητη και η επαρκής συνθήκη για την ύπαρξη ενός σταθερού, αλλά χωρίς 
αιτιολογία κατανόηση, φίλτρου αποσυσχέτισης είναι 
 

(13.77) 
 
Ο µετασχηµατισµός z των εξόδων του ανιχνευτή αποσυσχέτισης είναι 
 

 
Το Np(z) είναι ο µετασχηµατισµός z µιας σταθερής, διανυσµατικής φιλτραρισµένης 
γκαουσιανής ακολουθίας θορύβου. Ο µετασχηµατισµός z του πίνακα της ακολουθίας 
της συνδιακύµανσης του θορύβου είναι ίσος µε 
 

 
Η έξοδος του ανιχνευτή αποσυσχέτισης περιέχει L αντίγραφα σηµάτων των k 
χρηστών και µπορεί να εκφραστεί ως 
 

 
Ο πίνακας συνδιακύµανσης του θορύβου δίνεται από  

 

(13.78) 

(13.79) 

(13.80) 



 
 

13.6.3 ΣΥΜΦΩΝΗ ΛΗΨΗ ΜΕ ΜΕΓΙΣΤΗ ΑΝΑΛΟΓΙΑ 
ΣΥΝ∆ΥΑΣΜΟΥ 

 
Το maximal ratio combining (MRC) είναι µια µέθοδος συνδυασµού των εξόδων των 
fingers του RAKE δέκτη όπου εκτιµώνται (υπολογίζονται) τα βάρη έτσι ώστε να 
µεγιστοποιείται το SNR της συνδυασµένης εξόδου (από όλα τα fingers µε τα 
κατάλληλα βάρη). Αφού συνολικά ο σύµφωνος ανιχνευτής πολλών χρηστών περιέχει 
το φίλτρο αποσυσχέτισης, οι συνιστώσες του θορύβου στους κλάδους L του k-οστού 
χρήστη συσχετίζονται. Η προηγούµενη συνηθισµένη προσέγγιση συνδυασµού είναι 
να παρουσιάσουµε την λειτουργία whitening στην οποία το φίλτρο whitening (TH)-1 
επιτυγχάνεται από την ανάλυση του Cholesky [D(0)]kk = TTT*. Έτσι, η έξοδος του 
ενδιαφερόµενου χρήστη δίνεται από 
 

όπου  

(13.83) 
 
και nkw είναι το διάνυσµα λευκού γκαουσιανού θορύβου µε µέση τιµή µηδέν και 
πίνακα συνδιακύµανσης σ2

IL. Ο βέλτιστος συνδυαστής σε αυτή την κατάσταση είναι 
ο συνδυαστής µεγίστης αναλογίας (MRC). Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη φαίνεται 
στο σχήµα 13.24. Η έξοδος του MRC µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

(13.83α) 
 

 
Σχήµα 13.24   Συνδυάζοντας τη µέγιστη αναλογία µετά από την αποσυσχέτιση πολλών 

διαδροµών για σύµφωνη λήψη. 
 
 
13.6.4 ∆ΙΑΦΟΡΙΚΗ ΣΥΜΦΩΝΗ ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΜΕ ΙΣΟ ΚΕΡ∆ΟΣ 

ΣΥΝ∆ΥΑΣΜΟΥ 
 
Η µέθοδος που χρησιµοποιείται για να συνδυάσει τις εξόδους των fingers του RAKE 
δέκτη ονοµάζεται equal gain combining (EGC) όταν χρησιµοποιεί ίδια βάρη για όλες 
τις εξόδους (fingers). Σε αυτή την περίπτωση, εκτελείται διαφορική αποδιαµόρφωση 
σύµφωνα µε τον ακόλουθο ορισµό 

(13.81) 

(13.82) 

 



(13.84) 
 
Αυτό µπορεί να αναπαρασταθεί ως 

(13.85) 
όπου 

(13.86) 
και 

(13.87) 
       
 Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη φαίνεται στο σχήµα 13.25. 
 

 
 
Σχήµα 13.25   Συνδυάζοντας το ίσο κέρδος µετά από την αποσυσχέτιση πολλών διαδροµών 

για διαφορική σύµφωνη λήψη. 
 
      Σαν παράδειγµα, χρησιµοποιείται ένα κυψελοειδές σύστηµα κινητής τηλεφωνίας 
CDMA ANSI-95 µε εύρος ζώνης 1.25 MHz και ρυθµό δεδοµένων 9600 bps. Το 
µαθηµατικό µοντέλο που εκφράζει το σύνολο των χαρακτηριστικών που αφορούν τις 
πολλαπλές διαδροµές (MIP) του λαµβανόµενου σήµατος δίνεται από την 
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P
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/)( ττ −=  (13.88) 

 
Το P είναι η συνολική µέση λαµβανόµενη ισχύς ενώ το Tm είναι η χρονική διασπορά 
πολλών διαδροµών. Τυπικές τιµές της χρονικής διασποράς πολλών διαδροµών είναι 
Tm = 0.5 µs για ηµιαστικό περιβάλλον και Tm = 3 µs για ένα αστικό περιβάλλον.  



Γι’ αυτό, περιµένουµε την πολλαπλή λήψη πολλών διαδροµών µε 2 κλάδους στο 
ηµιαστικό και 4 µε 5 κλάδους σε µια αστική περίπτωση. Για τους παραµέτρους που 
δίνονται, η ISI είναι αµελητέα και το ραδιοκανάλι µπορεί να περιγραφτεί ως ένα 
διακριτό κανάλι πολλών διαδροµών κατανοµής Rayleigh µε µέση τετραγωνική τιµή 
των συντελεστών της διαδροµής να δίνεται από την 
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Το BER για τον ανιχνευτή MLS για L = 1 και L = 2 φαίνεται στο σχήµα 13.26 ενώ 
για L = 4 και L = 5 στο σχήµα 13.27. 
 

 
 

Σχήµα 13.26   Η πιθανότητα σφάλµατος του Χρήστη 1 όταν σε ένα ραδιοκανάλι είναι 
ενεργοί 2 χρήστες, spreading ratio J = 127 και same average path strenghs [9]. Reproduced 

from Zvonar, Z. (1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 

 

 



Σχήµα 13.27   Η πιθανότητα σφάλµατος του Χρήστη 1 όταν σε ένα αστικό κινητό 
ραδιοκανάλι είναι ενεργοί 2 χρήστες, spreading ratio J = 127 και same average path strenghs 

[9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 
 
 
Στην περίπτωση των 2 χρηστών η απόδοση του συµβατικού ανιχνευτή είναι πολύ 
χειρότερη από ότι η περίπτωση στην οποία χρησιµοποιείται ο ανιχνευτής πολλών 
χρηστών MLS. 
       Εάν ο αριθµός των χρηστών αυξηθεί από 2 σε 5, η απόδοση του ανιχνευτή MLS 
θα υποβιβαστεί ελαφρά όπως µπορούµε να δούµε στο σχήµα 13.28. 
       Το σχήµα 13.29 δείχνει τα ίδια αποτελέσµατα για ένα κανάλι µιας διαδροµής 
µε Κ = 20 χρήστες. Μπορούµε να δούµε ότι ο δέκτης αποσυσχέτισης (DR) µε Κ = 
20 αποδίδει σχεδόν µε τον ίδιο τρόπο όπως ο συµβατικός δέκτης µε Κ = 1. 
       Στο σχήµα 13.30 φαίνονται τα ίδια αποτελέσµατα για L = 2 και L = 4. Ο 
συµβατικός ανιχνευτής δηλώνεται ως RAKE και ο ανιχνευτής πολλών χρηστών 
ως MD-MRC. 
       Το σχήµα 13.31 επίσης δείχνει τις διαφορές ανάµεσα στο συνδυαστή ίσου 
κέρδους (EGC) και στον MRC. 
 
 

 
 

Σχήµα 13.28   Η πιθανότητα σφάλµατος του Χρήστη 1 για τον ανιχνευτή πολλών χρηστών 
MLS σε ένα ηµιαστικό ραδιοκανάλι µε L = 2 διαδροµές [9]. Reproduced from Zvonar, Z. 

(1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 

 
 
 
 
 



 
 
Σχήµα 13.29   Η πιθανότητα σφάλµατος σε ένα ηµιαστικό ραδιοκανάλι µιας διαδροµής µε Κ 

= 20 χρήστες CDMA και spreading ratio J = 127 [9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 

 
 

 
 

Σχήµα 13.30   Η πιθανότητα σφάλµατος σε ένα ραδιοκανάλι µε L = 2 και L = 4 διαδροµές, 
spreading ratio J = 127 και Κ = 15 χρήστες CDMA [9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 

Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 
and 

Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 
 
 



 
 

Σχήµα 13.31   Η πιθανότητα σφάλµατος των ανιχνευτών πολλών χρηστών σε ένα 
ραδιοκανάλι µε L = 2 και L = 4 διαδροµές, spreading ratio J = 127 και Κ = 15 χρήστες 

CDMA [9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 
 
 
     Το BER σε αντίθεση µε τον αριθµό των χρηστών φαίνεται στα σχήµατα 13.32 
και 13.33. Μπορούµε να δούµε ότι για µεγάλο γινόµενο LK ανιχνευτών πολλών 
χρηστών η απόδοση αρχίζει να υποβιβάζεται εξαιτίας της ενίσχυσης του θορύβου 
που προκαλείται από την αντιστροφή του πίνακα. 
 
 

 
 
Σχήµα 13.32   Η πιθανότητα σφάλµατος για σύµφωνο δέκτη RAKE και MD-MRC πολλών 

χρηστών για διαφορετική πολλαπλή λήψη πολλών διαδροµών ρυθµίζεται σε ένα ραδιοκανάλι 
χρησιµοποιώντας τις ακολουθίες signature Gold µήκους J = 127 και µέσου όρου SNR = 20 

dB [9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 
Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 

and 
Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 
 



 
 

Σχήµα 13.33   Η πιθανότητα σφάλµατος των δεκτών πολλών χρηστών για διαφορετική 
πολλαπλή λήψη πολλών διαδροµών ρυθµίζεται σε ένα ραδιοκανάλι χρησιµοποιώντας τις 

ακολουθίες υπογραφής Gold µήκους J = 127 και µέσου όρου του λόγου σήµατος προς 
θόρυβο (SNR) = 20 dB [9]. Reproduced from Zvonar, Z. (1993) 

Multiuser Detection for Rayleigh Fading Channel. Ph.D. Thesis, Department of Electrical 
and 

Computer Engineering, Northeastern University, Boston, MA, by permission of IEEE. 
 
 
ΣΥΜΒΟΛΑ: 
 
r : λαµβανόµενο σήµα 
S : σήµα 
b : bits, δεδοµένα 
s : ακολουθία 
Ω(b) : συνάρτηση πιθανότητας 
y(), z() : έξοδος προσαρµοσµένου φίλτρου (συσχετιστής) 
SNR : ο λόγος σήµατος προς θόρυβο 
Eb : ενέργεια του σήµατος ανά bit 
k : δείκτης του χρήστη 
K : αριθµός των χρηστών 
y : διάνυσµα των εξόδων του προσαρµοσµένου φίλτρου 
R : πίνακας της ακολουθίας των συντελεστών συσχέτισης 
Rk,l : στοιχεία του πίνακα above 
T : πίνακας γραµµικού µετασχηµατισµού 
S(z) : συνάρτηση µεταφοράς καναλιού CDMA (µετασχηµατισµός z) 
G(z) : κανάλι αντιστροφής φίλτρου 
u : ακολουθία υπογραφής 
c : συντελεστής καναλιού 
φ : φάση σήµατος 
DR : δέκτης αποσυσχέτισης 
CR : συµβατικός δέκτης 
MRC : συνδυαστής µεγίστης αναλογίας 
L : αριθµός των διαδροµών 
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ΚΕΦΑΛΑΙΟ 14ο 
 
 
 

ΑΝΙΧΝΕΥΤΕΣ MMSE ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 
 
 

14.1      ΓΡΑΜΜΙΚΗ ΑΝΙΧΝΕΥΣΗ ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 
ΕΛΑΧΙΣΤΟΥ ΜΕΣΟΥ ΤΕΤΡΑΓΩΝΙΚΟΥ 

ΣΦΑΛΜΑΤΟΣ (MMSE) 
 
 
Εάν το πλάτος του σήµατος του χρήστη k στην εξίσωση (13.7) είναι Ak, τότε το 
διάνυσµα των εξόδων του προσαρµοσµένου φίλτρου στην εξίσωση (13.10) µπορεί να 
αναπαρασταθεί ως 
 

nRAby +=  (14.1) 
 
όπου Α είναι ένας διαγώνιος πίνακας µε στοιχεία Ak 

 

kΑ=  diagA  (14.2) 

 
Εάν η συνάρτηση µεταφοράς του ανιχνευτή πολλών χρηστών δηλώνεται ως Μ, τότε 
ο ανιχνευτής ελαχίστου µέσου τετραγωνικού σφάλµατος (MMSE) χαρακτηρίζεται ως 
 

 2||||  min
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 (14.3) 

 
Μπορούµε να δούµε ότι οι έξοδοι των γραµµικών ανιχνευτών MMSE 
χαρακτηρίζονται από τις παρακάτω αποφάσεις [1-3] : 
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 (14.4) 

 
Στο σχήµα 14.1 φαίνεται το µπλοκ διάγραµµα του γραµµικού ανιχνευτή MMSE. 
      Γι’ αυτό, ο γραµµικός ανιχνευτής MMSE αντικαθιστά τον µετασχηµατισµό R-1 
του ανιχνευτή αποσυσχέτισης από 
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όπου 
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Ως επεξήγηση για την περίπτωση των 2 χρηστών έχουµε 
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Σχήµα 14.1   Γραµµικός ανιχνευτής MMSE για ένα συγχρονισµένο κανάλι. 
 
Στο σχήµα 14.2 φαίνεται ο ανιχνευτής. 
 

 
 

Σχήµα 14.2   Γραµµικός δέκτης MMSE για 2 συγχρονισµένους χρήστες. 
 
      Στην ασύγχρονη περίπτωση, παρόµοια µε τη λύση στην παράγραφο 13.3 του 
κεφαλαίου 13, ο γραµµικός ανιχνευτής MMSE είναι ένα γραµµικό, αµετάβλητου 
χρόνου φίλτρο, K-εισόδων, Κ-εξόδων µε συνάρτηση µεταφοράς 
 

1122 ]]1[ ]0[ ]1[[ −−−Τ +++ zz RARR σ  (14.8) 
 
Στα σχήµατα 14.3 και 14.4 διευκρινίζονται τα αποτελέσµατα της απόδοσης. Όπως 
προσδοκούµε, στο σχήµα 14.3, ο ανιχνευτής MMSE δείχνει καλύτερη απόδοση από 



ότι ο συµβατικός ανιχνευτής που δηλώνεται ως δέκτης προσαρµοσµένου φίλτρου 
ενός χρήστη (MFR). 
       Στο σχήµα 14.4 παρουσιάζεται το BER σε αντίθεση µε την αναλογία near-far για 
διαφορετικούς ανιχνευτές. Μπορούµε να δούµε ότι το MMSE δείχνει καλύτερη 
απόδοση από ότι ο αποσυσχετιστής. Στο σχήµα ο λόγος σήµατος προς θόρυβο (SNR) 
του επιθυµητού χρήστη είναι ίσος µε 10 dB. 
 

 
 

Σχήµα 14.3   BER µε 8 χρήστες ίσης ισχύος και πανοµοιότυπες cross-corellations ρkl = 0.1. 
 

 
 

Σχήµα 14.4   BER µε 2 χρήστες και cross-corellation ρ = 0.8 : a – προσαρµοσµένο φίλτρο 
ενός χρήστη, b – αποσυσχετιστής, c – MMSE, d – ελάχιστο (ανώτερο όριο) και e – ελάχιστο 

(κατώτερο όριο). 
 
 



14.2      ΜΟΝΤΕΛΟ ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ ΣΤΟ FADING 
CHANNEL ΠΟΛΛΩΝ ∆ΙΑ∆ΡΟΜΩΝ 

 
Σε αυτή την παράγραφο η κρουστική απόκριση του καναλιού και το λαµβανόµενο 
σήµα θα παρουσιαστούν ως 
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Το λαµβανόµενο σήµα είναι διακριτού χρόνου, από anti-alias φιλτράρισµα [Το alias 
είναι ένα ανεπιθύµητο σήµα που παράγεται κατά την δειγµατοληψία. Η συχνότητα 
του είναι  falias = fs – fm , όπου fs είναι η συχνότητα δειγµατοληψίας και fm η συχνότητα 
του σήµατος πληροφορίας. Το anti-alias filtering αποκόπτει το ανεπιθύµητο αυτό 
σήµα (alias)] και δείγµατοληψία r(t) στο ρυθµό 1/Ts = S/Tc = SG/T, όπου S είναι ο 
αριθµός των δειγµάτων ανά chip και G = T/Tc είναι το processing gain. Το 
λαµβανόµενο σήµα διακριτού χρόνου πάνω από ένα µπλοκ δεδοµένων των συµβόλων 
Nb είναι 
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όπου 
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είναι το διάνυσµα δείγµατος εισόδου µε 
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 (14.14) 

 
είναι ο δειγµατοληπτηµένος πίνακας της ακολουθίας διεύρυνσης, D = (T+Tm)/T. Σε 
ένα κανάλι µιας διαδροµής, το D =1 και οφείλεται στην ασυγχρονησία των χρηστών. 
Στα κανάλια πολλών διαδροµών, το D ≥ 2 και οφείλεται στη διασπορά πολλών 



διαδροµών. Ο πίνακας του κώδικα χαρακτηρίζεται µε αρκετούς όρους  (S(n)(0), ... 
,S(n)(D)) για κάθε διάστηµα συµβόλου για να απλοποιήσει την παρουσίαση των όρων 
του πίνακα cross-correlation. Το Tm είναι η µέγιστη χρονική διασπορά (maximum 
delay spread), 
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όπου 
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όπου τk,l είναι η καθυστέρηση διακριτού χρόνου στα διαστήµατα του δείγµατος και 
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είναι η δειγµατοληπτηµένη ακολουθία υπογραφής του k-οστού χρήστη. Από 
αναλογία µε την εξίσωση (13.59) 
 

 
είναι ο πίνακας του συντελεστή του καναλιού µε 
 

και 

(14.20) 
Η εξίσωση (14.2) τώρα γίνεται 

 
ο πίνακας των συνολικών λαµβανόµενων µέσων πλατών µε 

 
Το διάνυσµα του bit από την εξίσωση (13.56) γίνεται 

 

(14.18) 

(14.19) 

(14.21) 

(14.22) 

(14.23) 



µε την διαµόρφωση του συµβόλου της αλφαβήτα א [µε δυαδική ψηφιακή 
διαµόρφωση φάσης (BPSK) {1,1-} = א] και 
 

(14.24) 
 
και n ανήκει CSGNb είναι ο διανυσµατικός θόρυβος του καναλιού. Υποτίθεται ότι τα 
δεδοµένα των bit είναι ανεξάρτητες απαράλλαχτα τυχαίες διανεµηµένες µεταβλητές 
ανεξάρτητες από τους συντελεστές του καναλιού και τη διαδικασία του θορύβου. 
      Η εξίσωση (13.70) του πίνακα cross-correlation για τις ακολουθίες διεύρυνσης 
µπορεί να τυποποιηθεί ως 

 
 
όπου η εξίσωση (13.20) τώρα γίνεται 
 

(14.26) 
 
και R(n – j,n) = RT

(n, n-j). Τα στοιχεία του πίνακα συσχέτισης µπορούν να γραφτούν ως 
 

(14.27) 
 
και 
 

(14.28) 
 
όπου η εξίσωση (13.71) τώρα γίνεται 
 

 

(14.25) 

(14.29) 



και αναπαριστά τη συσχέτιση ανάµεσα στους χρήστες k και k΄, των l-οστών και l΄-
οστών διαδροµών, ανάµεσα στα n-οστά και n΄-οστά διαστήµατα του συµβόλου. 
 
 

14.3      ∆ΟΜΕΣ ΤΟΥ ΑΝΙΧΝΕΥΤΗ MMSE 
 
Ένα από τα συµπεράσµατα στο κεφάλαιο 13 ήταν η ενίσχυση του θορύβου στην 
γραµµική ανίχνευση πολλών χρηστών (MUD) όπου προκαλεί υποβιβασµό της 
απόδοσης του συστήµατος για µεγάλο γινόµενο KL. Εδώ θα εξετάσουµε τη 
δυνατότητα της µείωσης του µεγέθους του πίνακα που αντιστρέφεται 
χρησιµοποιώντας µια προεπεξεργασία (multipath combining) των ληφθέντων 
σηµάτων (τα αντίγραφα του σήµατος λόγω πολλών διαδροµών) πριν το MUD. Η 
δοµή καλείται ανιχνευτής post combining και το βασικό µπλοκ διάγραµµα του δέκτη 
φαίνεται στο σχήµα 14.5 [4]. 
 

 
Σχήµα 14.5   ∆έκτης καταστολής της παρεµβολής post combining. 

 
     Το σηµείο έναρξης της ανάλυσης για τον υπολογισµό της δοµής του δέκτη είναι η 
συνάρτηση κόστους }|{| 2bb

)
−E  όπου 
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Ο πίνακας του ανιχνευτή του γραµµικού µετασχηµατισµού δίνεται ως 
 

bb KNSGN
C

 12
]post[ )( ×−Η ∈+= IRCAACSCAL σ  (14.31) 

 
Αυτό το φαινόµενο προσδιορίζεται ελαχιστοποιώντας τη συνάρτηση κόστους και οι 
λεπτοµέρειες της ανάλυσης µπορούν να βρεθούν σε οποιοδήποτε κανονικό σχολικό 
βιβλίο στην επεξεργασία σήµατος. Εδώ, R = STS είναι ο πίνακας cross-correlation 
της ακολουθίας υπογραφής που προσδιορίζεται από την εξίσωση (14.25). Η έξοδος 
του δέκτη post combining LMMSE είναι 
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όπου το (SCA)Hr είναι η συνδυασµένη συστοιχία εξόδων προσαρµοσµένου φίλτρου 
πολλών διαδροµών [µέγιστη αναλογία (MR)]. Για προσθετικό λευκό γκαουσιανό 
θόρυβο (AWGN) χωρίς fading,  
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Ο δέκτης post combining LMMSE στα fading channels εξαρτάται από τους 
µιγαδικούς συντελεστές του καναλιού όλων των χρηστών και όλων των διαδροµών. 
Εάν το κανάλι αλλάζει ταχύτατα, τότε ο βέλτιστος δέκτης LMMSE θα αλλάζει 
συνεχώς. Οι προσαρµοσµένες εκδοχές των δεκτών LMMSE έχουν αυξήσει τα 
προβλήµατα σύγκλισης καθώς αυξάνεται ο ρυθµός του fading. Η εξάρτηση της 
κατάστασης του fading channel µπορεί να αφαιρεθεί εφαρµόζοντας ένα τύπο δέκτη 
precombining καταστολής της παρεµβολής. Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη σε αυτή 
την περίπτωση φαίνεται στο σχήµα 14.6 [4]. 
       Η συνάρτηση µεταφοράς του ανιχνευτή προσδιορίζεται ελαχιστοποιώντας κάθε 
στοιχείο της συνάρτησης κόστους 
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όπου 
 

CAbh =  (14.35) 
και  
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 (14.36)  είναι η εκτίµηση. 

 
 

 
 

Σχήµα 14.6   ∆έκτης καταστολής της παρεµβολής precombining. 
 
 



 
Η λύση αυτής της ελαχιστοποίησης είναι [4] 
 

 (14.40) 
 
Οι 2 ανιχνευτές συγκρίνονται στο σχήµα 14.7. 
 
 

 
 

Σχήµα 14.7   Οι πιθανότητες σφάλµατος του bit σαν συνάρτηση του αριθµού των χρηστών 
για τους ανιχνευτές LMMSE post combining και precombining σε ένα ασύγχρονο σταθερό 

κανάλι 2 διαδροµών µε διαφορετικά SNRs και bit rate 16 Kbs-1, κώδικα Gold µήκους 31, td / 
T = 4.63 x 10-3 καθώς και µέγιστη χρονική διασπορά 10 chips [5]. Reproduced from Latva-aho, 

M. (1998) Advanced Receivers for Wideband 
CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission of IEEE. 

 
 
 Όπως µπορούµε να δούµε η τεχνική post combining αποδίδει καλύτερα. 
       Η επεξήγηση της απόδοσης του δέκτη LMMSE – RAKE στο περιβάλλον near – 
far φαίνεται στο σχήµα 14.8 [5]. Μια αξιοσηµείωτη βελτίωση συγκρινόµενη µε τον 
συµβατικό RAKE είναι φανερή. 
 



 
 
Σχήµα 14.8   Οι πιθανότητες σφάλµατος του bit σαν συνάρτηση της αναλογίας near – far για 

τον συµβατικό δέκτη RAKE καθώς και για τον precombining δέκτη LMMSE (LMMSE - 
RAKE) µε ένα διαφορετικό spreading factor (G) σε ένα κανάλι 2 διαδροµών κατανοµής 
Rayleigh µε µέγιστες χρονικές διασπορές 2 µs για G = 4 και 7 µs για άλλους spreading 

factors. Ο µέσος όρος του λόγου σήµατος προς θόρυβο είναι 20 dB, τα δεδοµένα 
διαµόρφωσης είναι BPSK, ο αριθµός των χρηστών είναι 2 και ο άλλος χρήστης έχει 20 dB 

υψηλότερη ισχύ. Οι ρυθµοί δεδοµένων ποικίλουν από 128 Kbs-1 έως 2048 Kbs-1 και 
θεωρείται ότι δεν γίνεται κωδικοποίηση καναλιού [5]. Reproduced from Latva-aho, M. (1998) 

Advanced Receivers for Wideband 
CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission of IEEE. 

 
 
 

14.4      ΧΩΡΙΚΗ ΕΠΕΞΕΡΓΑΣΙΑ 
 
Κάνοντας χωρική επεξεργασία σήµατος το λαµβανόµενο σήµα το παίρνουµε από 
όλες τις κεραίες. Σαν να έχω l ξεχωριστούς δέκτες. Όταν συνδυάζονται µε κεραίες 
πολλαπλών δεκτών, οι δοµές του δέκτη ίσως να έχουν µια από τις µορφές που 
φαίνονται στο σχήµα 14.9 [4, 6-8]. 
      Η κρουστική απόκριση του καναλιού για τον i-ιστό αισθητήρα του k-οστού 
χρήστη µπορεί τώρα να γραφτεί ως 
 

(14.41) 
 
όπου Lk είναι ο αριθµός των διαδροµών διάδοσης (θεωρείται ότι είναι ο ίδιος για 
όλους τους χρήστες για απλότητα, οπότε Lk = L, ∀  k), ck,l

(n) είναι ο µιγαδικός 
παράγοντας εξασθένησης του k-οστού χρήστη της l-οστής διαδροµής, τk,l,i είναι η 
καθυστέρηση διάδοσης για τον i-οστό αισθητήρα, εi είναι το διάνυσµα θέσης του i-



οστού αισθητήρα µε εκτίµηση σε µερικά αυθαίρετα επιλεγµένα σηµεία αναφοράς, λ 
είναι το µήκος κύµατος του φέροντος, e (φk,l) είναι µια µονάδα διανύσµατος που 
δείχνει στην κατεύθυνση φk,l (κατεύθυνση άφιξης) και το <., .> δηλώνει το εσωτερικό 
γινόµενο. 
 
 

 
 

 



 
 

Σχήµα 14.9   (a) Ο spatial temporal receiver πολλών χρηστών (STM). (b) ∆έκτης TMS. 
∆έκτες καταστολής της παρεµβολής post combining µε χωρική επεξεργασία σήµατος. (c) 

∆έκτης SMT (d) ∆έκτης MST. ∆έκτες καταστολής της παρεµβολής precombining µε χωρική 
επεξεργασία σήµατος. 

 
Temporal είναι το multipath combining διότι το multipath profile του κάθε χρήστη 
αλλάζει συνεχώς καθώς ο χρήστης κινείται. 
     Υποθέτοντας ότι ο αριθµός των διαδροµών διάδοσης είναι ο ίδιος για όλους τους 
χρήστες, η κρουστική απόκριση του καναλιού µπορεί να γραφτεί ως 
 

 (14.42) 
 
Ο πίνακας του καναλιού για τον i-οστό αισθητήρα αποτελείται από 2 όρους 
 

 (14.43) 



όπου το C είναι ο πίνακας του καναλιού που χαρακτηρίζεται στην εξίσωση (14.19). 
Το ○ είναι το γινόµενο Schur που χαρακτηρίζεται ως Z = X ○ Y ανήκει Cx × y, όπου 
είναι, όλα οι όροι του πίνακα X ανήκει Cx × y πολλαπλασιάζονται στοιχείο προς 
στοιχείο από τον πίνακα Y Cx × y  και φi = diag (φi) ¤ INb  µε  φi = diag (φ1 , ... , φΚ), φk 
= [φk,1 , ... , φk,L]T  είναι ο πίνακας των διανυσµάτων κατεύθυνσης 
 

(14.44) 
 
Χρησιµοποιώντας την προηγούµενη σηµείωση, µπορούµε να δείξουµε ότι ο 
µετασχηµατισµός των πινάκων του ισοδύναµου ανιχνευτή δίνεται ως [4, 6, 7]. 
 

 
 
 
 

14.5      ∆ΕΚΤΕΣ LMMSE ΕΝΟΣ ΧΡΗΣΤΗ ΓΙΑ FADING 
CHANNELS ΕΠΙΛΕΚΤΙΚΩΝ ΣΥΧΝΟΤΗΤΩΝ 

 
 

14.5.1 ΠΡΟΣΑΡΜΟΣΜΕΝΟΙ PRECOMBINING ∆ΕΚΤΕΣ 
LMMSE 

 
     Σε αυτή την περίπτωση, το κριτήριο του µέσου τετραγωνικού σφάλµατος (MSE)  

}|{| 2hh
)

−E  απαιτεί το σήµα αναφοράς h = CΑb είναι διαθέσιµο στις 
προσαρµοσµένες εκτελέσεις. Για τους προσαρµοσµένους δέκτες ενός χρήστη, 
παρουσιάζεται το κριτήριο βελτιστοποίησης για κάθε διαδροµή χωριστά, το οποίο 
είναι 
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Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη δίνεται στο σχήµα 14.10, [9 - 17]. 
Χρησιµοποιώντας τη σηµείωση 
 

(14.46) 



η εκτίµηση του bit χαρακτηρίζεται ως 
 

(14.47) 
 
      Οι συντελεστές του φίλτρου w προέρχονται χρησιµοποιώντας το κριτήριο MSE 
(E[|ek,l

(n)|2]). Αυτό οδηγεί στους βέλτιστους συντελεστές του φίλτρου w[MSE]k,l = Rr
-

1Rrdk,l όπου Rrdk,l είναι το διάνυσµα cross-correlation ανάµεσα στο διάνυσµα εισόδου 
r και στην επιθυµητή απόκριση dk,l και το Rr είναι ο πίνακας cross-correlation του 
σήµατος εισόδου. Το προσαρµοσµένο φιλτράρισµα µπορεί να εκτελεστεί 
χρησιµοποιώντας ένα αριθµό από αλγορίθµους. 
 

 
 

Σχήµα 14.10   Γενικό µπλοκ διάγραµµα του προσαρµοσµένου δέκτη LMMSE-RAKE. 
 
 
Ο αλγόριθµος steepest descent 

 
Σε αυτή την περίπτωση έχουµε 
 

(14.48) 
όπου ∇  είναι η κλίση του 
 

(14.49) 



Αυτό µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

 (14.50) 
 
Εάν το παράθυρο επεξεργασίας είναι Μ = 1, τότε r(n) = r(n) = r και η εξίσωση (14.50) 
γίνεται 

 
όπου dk,l = ck,lAkbk. 
      Εάν υποθέσουµε ότι Ak = 1, για κάθε k, τότε 
 

 
Ως µια στοχαστική προσέγγιση, η εξίσωση (14.51) µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

 
 
Από αυτή την εξίσωση και υποθέτοντας ότι Μ > 1, ο αλγόριθµος ελαχίστου µέσου 
τετραγώνου (LMS) για την ενηµέρωση των συντελεστών του φίλτρου καταλήγει 
 

 (14.53) 
 
∆ιασπάµε την εξίσωση (14.53) σε προσαρµοσµένους και σταθερούς όρους ως 
 

 
 
όπου το xk,l

(n) είναι ο προσαρµοσµένος όρος του φίλτρου και το 
 

 
 
είναι η σταθερή ακολουθία διεύρυνσης του k-οστού χρήστη µε καθυστέρηση τk,l. Σε 
αυτή την περίπτωση κάθε κλάδος από το σχήµα 14.10 µπορεί να αναπαρασταθεί 
όπως φαίνεται στο σχήµα 14.11. 
 

 (14.51) 

(14.52) 



 
 
Σχήµα 14.11   Μπλοκ διάγραµµα ενός κλάδου δέκτη στον προσαρµοσµένο δέκτη LMMSE-

RAKE. 
 

Σε αυτή την περίπτωση η εξίσωση (14.53) δίνει 
 

 
Το σήµα αναφοράς είναι 
 

(14.55) 
 
Ο εκτιµητής του καναλιού, χρησιµοποιώντας ένα πιλοτικό κανάλι, είναι 
 

(14.56) 
 
Για να διευκρινίσουµε τη λειτουργία του συστήµατος, χρησιµοποιούµε το ακόλουθο 
παράδειγµα [5] : Συχνότητα φέροντος 2 GHz, ρυθµός συµβόλων 16 Kbs-1, 31 chip 
κώδικα Gold και chip ορθογώνιας κυµατοµορφής. Η σύγχρονη κάτω ζεύξη µε ίση 
ενέργεια 2 διαδροµών (L = 2) καναλιού κατανοµής Rayleigh µε ταχύτητα του 
οχήµατος 40 Kmh-1 (αυτή η ταχύτητα αντιστοιχεί σε µέγιστη µετατόπιση 
συχνότητας, λόγω του φαινοµένου Doppler, είναι 4.36 · 10-3) και µέγιστη χρονική 
διασπορά 10 διαστήµατα chip. Ο αριθµός των χρηστών που εξετάστηκε ήταν 1 έως 
30 συµπεριλαµβανοµένου του αδιαµόρφωτου πιλοτικού καναλιού. Η µέση ενέργεια 
ήταν η ίδια για το πιλοτικό κανάλι και για τα κανάλια δεδοµένων των χρηστών. Ο 
συµβατικός εκτιµητής καναλιού χρησιµοποιεί ένα εξοµαλυντή κινητού µέσου όρου 
µήκους έντεκα (11) συµβόλων. Η τέλεια εκτίµηση καναλιού και οι ιδανικοί 
στρογγυλοποιηµένοι precombining δέκτες LMMSE χρησιµοποιήθηκαν στην 
ανάλυση του να πετύχουµε το χαµηλότερο όριο για την πιθανότητα σφάλµατος. Το 
παράθυρο επεξεργασίας του δέκτη είναι 3 σύµβολα (Μ = 3) εκτός αν δηλωθεί 

(14.54) 



διαφορετικά. Ο προσαρµοσµένος αλγόριθµος που χρησιµοποιείται στις 
προσοµοιώσεις ήταν κανονικοποιηµένος LMS µε 
 

(14.57) 
 
Τα αποτελέσµατα της προσοµοίωσης παρήχθησαν από το µέσο όρο των BERs των 
τυχαία επιλεγµένων χρηστών µε διαφορετικές χρονικές διασπορές. 
      Στο σχήµα 14.12 φαίνονται τα αποτελέσµατα της προσοµοίωσης. Γενικά, 
µπορούµε να προσέξουµε ότι τα κέρδη βελτίωσης είναι χαµηλότερα από ότι στην 
περίπτωση των ανιχνευτών πολλών χρηστών. 
 

 
 

Σχήµα 14.12   Προσοµοιωµένα BERs σαν συνάρτηση του µέσου όρου του SNR για τον 
συµβατικό RAKE καθώς και για τον προσαρµοσµένο LMMSE-RAKE σε ένα fading channel 
2 διαδροµών για την ταχύτητα του οχήµατος 40 km h-1 µε διαφορετικούς αριθµούς χρηστών 

[5]. Reproduced from Latva-aho, M. (1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 
 

14.5.2 ΤΥΦΛΑ ΠΡΟΣΑΡΜΟΣΜΕΝΟΙ ∆ΕΚΤΕΣ 
 
Προσαρµοσµένος LMMSE-RAKE 

 
Σε αυτή την περίπτωση στην εξίσωση (14.54) χρησιµοποιούµε τις εκτιµήσεις των bits 

lkb ,

)
 αντί του bk,l [18-20] 

 

(14.58) 
 
Τώρα το κριτήριο MSE δίνει 



 
Παρόµοια, το κριτήριο της ελάχιστης ενέργειας εξόδου χαρακτηρίζεται ως 
 

και έτσι 
 

(14.61) 
 
Ένα παράδειγµα εφαρµογής µπορεί να φανεί στην αναφορά [21]. Η στοχαστική 
προσέγγιση της κλίσης της εξίσωσης (14.60) για το κριτήριο του MOE δίνει 
 

 
Εάν θέλουµε να κρατήσουµε την αυτοσυσχέτιση του χρήσιµου σήµατος χωρίς 
αλλαγή, η εξίσωση (14.61) θα έπρεπε να την ικανοποιεί υπό την προυπόθεση ότι 
sk,l

T
xk,l

(n) = 0. Η συνθήκη ορθογωνικότητας διατηρείται σε κάθε βήµα του αλγορίθµου 
σχεδιάζοντας την κλίση πάνω στο γραµµικό ορθογώνιο υποδιάστηµα το sk,l

T. Στην 
πράξη, αυτό τελειοποιείται αφαιρώντας µια εκτίµηση του όρου του επιθυµητού 
σήµατος από το διάνυσµα του λαµβανόµενου σήµατος. Μια εφαρµογή µπορεί να 
φανεί στην αναφορά [22]. Έτσι έχουµε 
 

όπου 
 

 
είναι ένας µπλοκ διαγώνιος πίνακας των δειγµατοληπτηµένων διανυσµάτων της 
ακολουθίας διεύρυνσης. Αποτελεσµατικά προσαρµόζεται το Μ που χωρίζει τα 
φίλτρα. 
 
Ο αλγόριθµος Griffith 

 
Σε αυτή την περίπτωση, αντί να υποθέτουµε ότι το διάνυσµα Rrdk,l είναι γνωστό, 
χρησιµοποιείται η στιγµιαία εκτίµηση για την συνδιακύµανση, όπου είναι, 
 

 
Σε αυτή την περίπτωση, η cross-correlation είναι Rrdk,l = E[|ck,l|

2]sk,l και έτσι ο 
αλγόριθµος Griffith καταλήγει 
 

(14.59) 

(14.60) 

(14.62) 

(14.63) 

(14.64) 

(14.65) 

(14.66) 



Στην πράξη, η ενέργεια των όρων πολλών διαδροµών (E[|yk,l|
2]) δεν είναι γνωστή και 

πρέπει να εκτιµηθεί. 
 
Ο αλγόριθµος σταθερού µέτρου 

 
Σε αυτή την περίπτωση το κριτήριο της βελτιστοποίησης είναι E[(|yk,l|

2-ω)2] όπου ω 
είναι η γνωστή σταθερά µέτρου (CM). Προσαρµόζεται σύµφωνα µε την ισχύ του 
λαµβανόµενου σήµατος και έτσι έχουµε ω = Ε[|ck,l|

2] ή ω
(n) = |ck,l

(n)|2. 
Χρησιµοποιώντας τον αλγόριθµο CM, είναι πιθανό να αποφύγουµε τη χρήση των 
δεδοµένων απόφασης στο σήµα αναφοράς στον προσαρµοσµένο δέκτη LMMSE-
RAKE παίρνοντας την απόλυτη τιµή των εκτιµηµένων συντελεστών του καναλιού 
(|ck,l

(n)|) στην προσαρµογή του δέκτη. Στην δοµή του precombining δέκτη LMMSE, η 
συνάρτηση κόστους για τη διαµόρφωση δεδοµένων BPSK είναι 
 
 
 
Η στοχαστική προσέγγιση της κλίσης για το κριτήριο CM είναι 
 

 
Οπότε, ο αλγόριθµος σταθερού µέτρου µπορεί να εκφραστεί ως 
 

 
 
Περιορισµένος LMMSE-RAKE, αλγόριθµος Griffith και αλγόριθµος σταθερού µέτρου 

 
Ο προσαρµοσµένος LMMSE-RAKE, ο αλγόριθµος Griffith (GRA) και ο αλγόριθµος 
σταθερού µέτρου δεν περιέχουν περιορισµούς. Εφαρµόζοντας τον περιορισµό της 
ορθογωνικότητας sk,l

Txk,l
(n) = 0 σε κάθε ένα από αυτούς τους αλγορίθµους, ένας 

πρόσθετος όρος sk,lxk,lsk,l αφαιρείται από τη νέα ενηµέρωση xk,l
(n+1) σε κάθε 

επανάληψη. Ο περιορισµένος δέκτης LMMSE-RAKE γίνεται [23,24] 
 

(14.70) 
 
Ο GRA και ο αλγόριθµος σταθερού µέτρου µπορούν επίσης να προσδιοριστούν µε 
ένα παρόµοιο τρόπο. 
 
 

14.5.3 ΤΥΦΛΟΙ ∆ΕΚΤΕΣ ΕΛΑΧΙΣΤΩΝ ΤΕΤΡΑΓΩΝΩΝ 
 
Όλοι οι τυφλά προσαρµοσµένοι αλγόριθµοι που περιγράφτηκαν στην προηγούµενη 
παράγραφο βασίζονται στην κλίση της συνάρτησης κόστους. Στους πρακτικούς 
προσαρµοσµένους αλγορίθµους, η κλίση είναι εκτιµηµένη, όπου, η µέση τιµή (Ε) στο 
κριτήριο βελτιστοποίησης δεν πάρθηκε αλλά αντικαταστάθηκε στις περισσότερες 
περιπτώσεις από κάποια στοχαστική προσέγγιση. Πραγµατικά, η στοχαστική 

(14.67) 

(14.68) 

(14.69) 



προσέγγιση που χρησιµοποιείται στους αλγορίθµους LMS είναι ακριβής µόνο για 
µικρά µεγέθη βηµάτων µ. Αυτό καταλήγει µάλλον σε αργή σύγκλιση, η οποία ίσως 
να είναι µη ανεκτή στις πρακτικές εφαρµογές. 
     Ένα άλλο µειονέκτηµα µε τους τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες είναι η εκτίµηση 
της καθυστέρησης. Αυτές οι δοµές του δέκτη που υποστηρίζουν µόνο συµβατική 
εκτίµηση καθυστέρησης βασίζονται στο προσαρµοσµένο φιλτράρισµα (MF). Η 
εκτίµηση της καθυστέρησης που βασίζεται στο MF είναι αρκετή για τους δέκτες της 
κάτω ζεύξης στα συστήµατα µε αδιαµόρφωτο πιλοτικό κανάλι αφού η παρεµβολή 
πολλαπλής πρόσβασης (MAI) µε µέση τιµή µηδέν µπορεί να προσδιοριστεί κατά 
µέσο όρο εάν ο ρυθµός του fading είναι αρκετά χαµηλός. Εάν τα συστήµατα 
πολλαπλής πρόσβασης µε διαίρεση κώδικα (CDMA) δεν έχουν το πιλοτικό κανάλι, 
θα ήταν ευεργετικό να χρησιµοποιήσουν εκτιµητές καθυστέρησης ανθεκτικούς στο 
near-far. 
 
 

14.5.4 ∆ΕΚΤΗΣ ΕΛΑΧΙΣΤΟΥ ΤΕΤΡΑΓΩΝΟΥ (LS) 
 
Μια πιθανή λύση και για τη σύγκλιση αλλά και για τα προβλήµατα συγχρονισµού 
είναι βασισµένη στους τυφλά γραµµικούς δέκτες ελαχίστου τετραγώνου (LS). Η 
συνάρτηση κόστους σε αυτή την περίπτωση είναι 
 

(14.71) 
 
Το Ν είναι το παράθυρο παρατήρησης στα διαστήµατα των συµβόλων. Τα βάρη των 
φίλτρων δίνονται ως 
 

 
Το Ŕr

-1(n) δηλώνει τον εκτιµηµένο πίνακα συνδιακύµανσης πέρα από ένα 
πεπερασµένο µπλοκ δεδοµένων που καλείται πίνακας του δείγµατος 
συνδιακύµανσης. Αυτός ο πίνακας µπορεί να εκφραστεί ως 
 

 
Ανάλογα µε το κριτήριο ΜΟΕ, το κριτήριο LS µπορεί να τροποποιηθεί ως 
 

 
το οποίο καταλήγει σε 
 

(14.72) 

(14.73) 

(14.74) 



(14.75) 
 
Η προσαρµογή του τυφλού δέκτη LS σηµαίνει ενηµέρωση (για κάθε νέο δείγµα) του 
αντίστροφου πίνακα συνδιακύµανσης των δειγµάτων λήψης. Ο τυφλά (blind) 
προσαρµοσµένος δέκτης LS είναι σηµαντικά πιο πολύπλοκος από ότι οι στοχαστικοί 
τυφλά προσαρµοσµένοι δέκτες που βασίζονται στην κλίση. Οι περιοδικά 
επαναλαµβανόµενοι µέθοδοι, όπως ο περιοδικά επαναλαµβανόµενος αλγόριθµος 
ελαχίστων τετραγώνων (RLS), καθώς και η επαναληπτική εύρεση των βαρών των 
φίλτρων είναι γνωστά για την ενηµέρωση της αντιστροφής του πίνακα. Επίσης, οι 
µέθοδοι που βασίζονται στην ιδιοανάλυση του πίνακα συνδιακύµανσης έχουν 
προταθεί για να αποφύγουν την αντιστροφή του πίνακα. 
 
 

14.5.5 Η ΜΕΘΟ∆ΟΣ ΠΟΥ ΒΑΣΙΖΕΤΑΙ ΣΤΗΝ ΑΝΤΙΣΤΡΟΦΗ 
ΤΟΥ ΠΙΝΑΚΑ lemma 

 
Η γενική σχέση 
 

 
γίνεται 
 

(14.77) 
 
Στα κανάλια time-variant, οι παλιές τιµές των αντιστροφών πρέπει να λαµβάνονται 
υπόψη από τον έτσι ονοµαζόµενο παράγοντα forgetting (0 < γ < 1), ο οποίος 
καταλήγει σε 
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Είναι σηµαντικό να αρχικοποιήσουµε τον αλγόριθµο ως  
 

IR r =− )0( 1
)

. 
 
      Για διευκρινιστικούς λόγους, ένας αριθµός από αριθµητικά παραδείγµατα 
φαίνεται στα σχήµατα 14.13 έως 14.20 [5] καθώς και στον πίνακα 14.1. Στα σχήµατα 
φαίνονται οι παράµετροι του συστήµατος. 
      Γενικά, µπορούµε να δούµε ότι οι τυφλοί αλγόριθµοι είναι κατώτεροι 
συγκρινόµενοι µε τον LMMSE-RAKE, χρησιµοποιώντας πιλοτικά σύµβολα. 
      Ένας αριθµός από σχετικά θέµατα συζητείται στις αναφορές [25-44]. 
 

(14.76) 



 
 

Σχήµα 14.13   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για διαφορετικούς τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες σε ένα fading 

channel 2 διαδροµών µε την ταχύτητα του οχήµατος να είναι 40 km h-1, ο αριθµός των 
ενεργών χρηστών Κ = 10, SNR = 20 dB και µ = 10-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, M. 

(1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 
 

 
 

Σχήµα 14.14   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για διαφορετικούς τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες σε ένα fading 

channel 2 διαδροµών µε την ταχύτητα του οχήµατος να είναι 40 km h-1, ο αριθµός των 
ενεργών χρηστών Κ = 10, SNR = 20 dB και µ = 100-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, M. 

(1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 



 
 

Σχήµα 14.15   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για διαφορετικούς τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες σε ένα fading 

channel 2 διαδροµών µε την ταχύτητα του οχήµατος να είναι 40 km h-1, ο αριθµός των 
ενεργών χρηστών Κ = 20, SNR = 20 dB και µ = 10-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, M. 

(1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 
 

 
 

Σχήµα 14.16   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για διαφορετικούς τυφλά προσαρµοσµένους δέκτες σε ένα fading 

channel 2 διαδροµών µε την ταχύτητα του οχήµατος να είναι 40 km h-1, ο αριθµός των 
ενεργών χρηστών Κ = 20, SNR = 20 dB και µ = 100-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, M. 

(1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 



 
 

Σχήµα 14.17   Το BER σαν συνάρτηση του δείγµατος συνδιακύµανσης µέσου διαστήµατος 
για Κ = 10, 20 για τη διαφορά µεταξύ της µέγιστης και ελάχιστης τιµής του δέκτη του ένα (Μ 

= 1) και 3 διαστήµατα συµβόλων (Μ = 3) σε ένα fading channel 2 διαδροµών, σε ένα SNR 
των 20 dB [5]. Reproduced from Latva-aho, M. (1998) Advanced 

Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 
of IEEE. 

 
 

 
 

Σχήµα 14.18   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για τον τυφλά προσαρµοσµένο δέκτη LS της διαφοράς µεταξύ 

της µέγιστης και ελάχιστης τιµής του διαστήµατος των 3 συµβόλων (Μ = 3) µε 
διαφορετικούς παράγοντες forgetting (1 – 2/ Ν) σε µια περίπτωση 10 χρηστών σε ένα SNR 
των 20 dB καθώς η ταχύτητα του οχήµατος είναι 40 km h-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, 

M. (1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of IEEE. 
 



 
 

Σχήµα 14.19   Μέση τιµή πλεονάζοντος τετραγωνικού σφάλµατος σαν συνάρτηση του 
αριθµού των επαναλήψεων για τον τυφλά προσαρµοσµένο δέκτη LS της διαφοράς µεταξύ 

της µέγιστης και ελάχιστης τιµής του διαστήµατος του ενός συµβόλου (Μ = 1) µε 
διαφορετικούς παράγοντες forgetting (1 – 2/ Ν) σε µια περίπτωση 10 χρηστών σε ένα SNR 
των 20 dB καθώς η ταχύτητα του οχήµατος είναι 40 km h-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, 

M. (1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of  IEEE. 
 
 

 
 

Σχήµα 14.20   Η περιβάλλουσα κατάσταση Forbenious για την επαναλαµβανόµενη 
αντιστροφή του ενηµερωµένου αλγορίθµου σε µια περίπτωση 10 χρηστών σε ένα SNR των 
20 dB καθώς η ταχύτητα του οχήµατος είναι 40 km h-1 [5]. Reproduced from Latva-aho, M. 

(1998) Advanced 
Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 

of  IEEE. 
 



 
 

Πίνακας 14.1   Τα BERs των διαφορετικών τυφλά προσαρµοσµένων δεκτών σε ένα SNR 
των 20 dB σε ένα κανάλι 2 διαδροµών µε κατανοµή Rayleigh µε την ταχύτητα του οχήµατος 
να είναι 40 km h-1. Τα ακρωνύµια που χρησιµοποιούνται είναι o προσαρµοσµένος LMMSE-
RAKE (LR), η προσαρµοσµένη MOE (MOE), ο αλγόριθµος Griffith (GRA), ο αλγόριθµος 

σταθερού µέτρου µε µέσες λήψεις ισχύος καναλιού (CMA2), ο περιορισµένοςα 
προσαρµοσµένος LMMSE-RAKE (C-LR), ο περιορισµένος αλγόριθµος σταθερού µέτρου 
(C-GRA), ο περιορισµένος αλγόριθµος σταθερού µέτρου µε µέσες λήψεις ισχύος καναλιού 

(C-CMA2) και ο συµβατικός RAKE (RAKE) [5]. Reproduced from Latva-aho, M. (1998) 
Advanced 

Receivers for Wideband CDMA Systems. Ph.D. Thesis, University of Oulu, Oulu, by permission 
of  IEEE. 

 
 
 
ΣΥΜΒΟΛΑ: 
 
MMSE : Ελάχιστο Μέσο Τετραγωνικό Σφάλµα 
r : σήµα εισόδου 
b : διάνυσµα δεδοµένων 
M : πίνακας ανιχνευτή 
S : διάνυσµα ακολουθίας υπογραφής 
R : πίνακας cross-correlation της ακολουθίας υπογραφής 
A : διαγώνιος πίνακας των πλατών σήµατος 
y : διάνυσµα εξόδου του προσαρµοσµένου φίλτρου 
σ2 : διακύµανση θορύβου 
ρ : συντελεστής συσχέτισης 
ck,l : συντελεστής καναλιού για τον χρήστη k της διαδροµής l 
τk,l : καθυστέρηση του χρήστη k της διαδροµής l 
S : αριθµός δειγµάτων ανά chip 
Nb : µπλοκ δεδοµένων των συµβόλων Nb 
K : αριθµός των χρηστών 
L : µετασχηµατισµός πίνακα γραµµικού ανιχνευτή 
post : post combining 
pre : precombining 
G : παράγοντας διεύρυνσης (SF) 
SMT : spatial multiuser temporal 
MST : multiuser spatial temporal 
TMS : temporal multiuser spatial 



h = CAb 
Jk,l : συνάρτηση κόστους για τον χρήστη k της διαδροµής l 
MOE : µέγιστη ενέργεια εξόδου 
w : πίνακας των συντελεστών αναµονής 
CM : σταθερά µέτρου 
µ : βήµα προσαρµογής 
LS : ελάχιστο τετράγωνο 
γ : παράγοντας forgetting 
MOE : προσαρµοσµένο ΜΟΕ 
GRA : αλγόριθµος του Griffith 
CMA2 : αλγόριθµος σταθερού µέτρου µε µέση λήψη ισχύος καναλιού 
C-LR : περιορισµένος προσαρµοσµένος LMMSE-RAKE 
C-GRA : περιορισµένος αλγόριθµος σταθερού µέτρου 
C-CMA2 : περιορισµένος αλγόριθµος σταθερού µέτρου µε µέση λήψη ισχύος 
καναλιού 
RAKE : συµβατικός RAKE 
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ΚΕΦΑΛΑΙΟ 15ο 
 
 

ΕΥΑΙΣΘΗΣΙΑ ∆ΙΚΤΥΟΥ WCDMA 
 
 

15.1     ΘΕΩΡΙΑ ΚΑΙ ΠΡΑΚΤΙΚΗ ΤΗΣ ΑΝΙΧΝΕΥΣΗΣ 
ΠΟΛΛΩΝ ΧΡΗΣΤΩΝ 

 
Τα προηγµένα ασύρµατα συστήµατα πολλαπλής πρόσβασης µε διαίρεση κώδικα 
(CDMA) απασχολούν τους δέκτες πολλών χρηστών, περιγράφονται στα Κεφάλαια 
13 και 14 και έχουν κερδίσει πολύ προσοχή κατά τη διάρκεια αυτών των πρόσφατων 
χρόνων. Στην αρχή, η έρευνα ήταν καθαρά ακαδηµαϊκή. Για να εκµεταλλευτούµε 
πλήρως τις ικανότητες του CDMA, τα δίκτυα τρίτης γενιάς W-CDMA [1] έχουν 
σχεδιαστεί να περιλαµβάνουν εξουδετέρωση της παρεµβολής (IC), µόλις γίνει 
κατορθωτό να εφαρµοστεί. Ένας αριθµός από περιληπτικά έγγραφα [2-6] συζητά τα 
βασικά χαρακτηριστικά της ανίχνευσης πολλών χρηστών (MUD) καθώς και τις 
τεχνικές IC. Μεταξύ των γραµµικών τεχνικών IC, οι ανιχνευτές αποσυσχέτισης 
ανήκουν σε µια µεγαλύτερη οµάδα δεκτών πολλών χρηστών. Όπως συζητήθηκε στο 
Κεφάλαιο 13, η βασική ιδέα του αποσυσχετιστή είναι να χρησιµοποιήσει τον 
αντίστροφο πίνακα cross-correlation για να αφαιρέσει την παρεµβολή που 
προκαλείται από άλλους ενεργούς χρήστες, η οποία είναι, η παρεµβολή πολλαπλής 
πρόσβασης (ΜΑΙ). Με τέλεια γνώση του κώδικα cross-correlations (όλων των 
ενεργών χρηστών), η επίδραση της όλης ΜΑΙ µπορεί να εξαλειφθεί µε αντίτιµο την 
ενίσχυση του θορύβου. Ένα σηµαντικό όφελος του ιδανικού αποσυσχετιστή είναι ότι 
δεν απαιτεί γνώση των επιπέδων (ή των πλατών) ισχύος των χρηστών και έτσι δεν 
επηρεάζεται από τις διακυµάνσεις ισχύος. Από την άλλη πλευρά, η πολυπλοκότητα 
και η ανάγκη για ενηµέρωση του πίνακα αντιστροφής µπορεί να δηµιουργήσει 
δυσκολίες στην υλοποίηση του αποσυσχετιστή στην περίπτωση που έχουµε µεγάλο 
αριθµό χρηστών σε ένα περιβάλλον γρήγορου fading. Επίσης, στην πραγµατικότητα, 
ο πίνακας cross-correlation πρέπει να εκτιµηθεί και αυτό θα οδηγήσει σε 
περισσότερες ατέλειες. Αυτές οι ατέλειες είναι η εστία αυτού του κεφαλαίου. 
      Αν και συζητούνται άλλες επιλογές στο Κεφάλαιο 14, όπως ανιχνευτές πολλών 
βαθµίδων ή γραµµικοί ανιχνευτές ελαχίστου µέσου τετραγωνικού σφάλµατος 
(LMMSE), θεωρούνται επίσης για αυτές τις εφαρµογές [4], σε αυτό το κεφάλαιο θα 
εστιάσουµε την προσοχή µας στους γραµµικούς αποσυσχετιστές καθώς και στη 
λειτουργία τους παρουσία των ατελειών. Στην πράξη, η απόδοση αυτών των 
ανιχνευτών εξαρτάται από την εκτίµηση της παραµέτρου του καναλιού καθώς και 
των λαθών όπου παράγουν. Για αυτούς τους λόγους, η εκτίµηση της παραµέτρου στις 
επικοινωνίες πολλών χρηστών έχει γίνει ένα σηµαντικό ερευνητικό θέµα που σαν 
σκοπό έχει να βρει κατορθωτές λύσεις για πρακτικές εφαρµογές MUD. Η απόδοση 
των γραµµικών ανιχνευτών αποσυσχέτισης παρουσία της χρονοκαθυστέρησης, η 
φάση του φέροντος καθώς και τα λάθη της συχνότητας του φέροντος αναλύονται 
στην αναφορά [10]. Στην αναφορά [11] αναλύονται µέθοδοι για το πλάτος χαµηλής 
πολυπλοκότητας καθώς και για την εκτίµηση της φάσης µε γνωστές ή άγνωστες 
καθυστερήσεις. Η ανίχνευση προσαρµοσµένου σήµατος και η εκτίµηση των 
παραµέτρων (πλάτη και φάσεις) υπολογίζονται στην αναφορά [12]. Τα 
προσαρµοσµένα σύµβολα και οι αλγόριθµοι εκτίµησης των παραµέτρων που 



βασίζονται στα περιοδικά επαναλαµβανόµενα ελάχιστα τετράγωνα (RLS) καθώς και 
στα εκτεταµένα φίλτρα του Kalman (EKF) έχουν µελετηθεί στην αναφορά [13]. 
Στην αναφορά [14] αναλύεται η ευαισθησία των καναλιών πολλαπλής πρόσβασης σε 
αρκετά µη προσαρµοσµένα κυκλώµατα που οφείλονται στην ατελή ανάκτηση του 
φέροντος, στο jitter χρονισµού καθώς και στη µέθοδο στρογγυλοποίησης του 
καναλιού. Η συµπίεση των σφαλµάτων χρονισµού (καθυστέρηση) στην απόδοση των 
γραµµικών δεκτών MUD διευκρινίζεται στις αναφορές [15,16]. Οι ίδιοι συγγραφείς 
έχουν επίσης θεωρήσει το πρόβληµα της εκτίµησης γενικά στην αναφορά [17]. Η 
ανάλυση της ευαισθησίας των δεκτών DS-CDMA στο φαινόµενο near-far σε σχέση 
µε τα σφαλµάτα της εκτίµησης της καθυστέρησης διάδοσης [18] δείχνει ότι ακόµα 
και αρκετά µικρά λάθη θα καταστρέψουν την ανθεκτικότητα του near-far του 
ανιχνευτή αποσυσχέτισης. Το προσαρµοσµένο πλάτος και η εκτίµηση της 
καθυστέρησης υπολογίζονται στην αναφορά [19] χρησιµοποιώντας τα EKF. Οι ίδιοι 
συγγραφείς µελετούν τα σχεδόν σύγχρονα συστήµατα CDMA εφαρµόζοντας 
γραµµικούς αποσυσχετιστές στην αναφορά [20]. 
      Οι παραπάνω αναφορές µελετούν κυρίως την απόδοση της ζεύξης µε αρκετά 
περιορισµένα µήκη κώδικα και αριθµό χρηστών. Αυτό είναι απαραίτητο για να 
πάρουµε αναλυτικά αποτελέσµατα της ελεγχόµενης απόδοσης για υψηλότερους 
πληθυσµούς χρηστών καθώς και για µακρύτερους κώδικες διεύρυνσης. Στην 
αναφορά [21] υπολογίζεται η χωρητικότητα του γραµµικού ανιχνευτή αποσυσχέτισης 
για το σχεδόν σύγχρονο CDMA. Επιπλέον, παρουσιάζεται η οµοιότητα εναντίον ενός 
προσαρµοσµένου δέκτη που απασχολεί το κριτήριο του ελαχίστου µέσου 
τετραγωνικού σφάλµατος (MMSE). Τα όρια της πιθανότητας των απωλειών ισχύος 
όταν χρησιµοποιείται ένας ανιχνευτής µε καταναγκασµό του µηδενός 
παρουσιάζονται στην αναφορά [22]. Τα κέρδη της χωρητικότητας σε σχέση µε τα 
συστήµατα που βασίζονται στα συµβατικά προσαρµοσµένα φίλτρα φάνηκαν να είναι 
σηµαντικά. Ένας γραµµικός εξουδετερωτής της παρεµβολής εφαρµόζεται στο 
µικροκυψελοειδές CDMA στην αναφορά [23] όπου οι χωρητικότητες της άνω ζεύξης 
εκτιµούνται για διαφορετικά σενάρια διάδοσης. 
       Επιπλέον οι ανιχνευτές πολλών χρηστών, ενός προηγµένου δέκτη CDMA 
χρησιµοποιώντας και ένα δέκτη RAKE θα είναι µε συνδυασµό πολλών διαδροµών. 
Οι γραµµικοί δέκτες αποσυσχέτισης πολλών διαδροµών στα fading channels 
επιλεκτικής συχνότητας, που συζητούνται στο Κεφάλαιο 13, έχουν συγκριθεί µε τον 
συµβατικό δέκτη RAKE στην αναφορά [24]. Το συµπέρασµα ήταν ότι οι 
αποσυσχετιστές µπορούν να αποφύγουν τα επίπεδα σφαλµάτων που συµβαίνουν 
στους απλούς δέκτες RAKE. Αυτοί οι όροι θα είναι επίσης ατελείς. Η απόδοση των 
τεχνικών συνδυασµού RAKE (επιλογή, ίσο κέρδος και µέγιστη αναλογία απόκλισης) 
παρουσία του τσιπ και των σφαλµάτων συγχρονισµού της φάσης αναφέρονται στην 
αναφορά [25]. Όπως ήταν αναµενόµενο, η µέγιστη αναλογία συνδυαστή (MRC) 
υπερέχει από άλλους combiners και έτσι αρκετά σηµαντική χωρητικότητα φαίνεται 
να χάνεται εξαιτίας των σφαλµάτων συγχρονισµού και των fading. Οι µέθοδοι 
απόκλισης στην κατανοµή Rayleigh έχουν επίσης εκτιµηθεί και συγκρίνονται στις 
αναφορές [26,27]. 
       Ο υπολογισµός της χωρητικότητας των δικτύων CDMA και η σύγκριση των 
συστηµάτων CDMA και TDMA (πολλαπλή πρόσβαση µε διαίρεση χρόνου) έχει γίνει 
ένα σηµαντικό σηµείο αντιπαράθεσης. Ένας από τους λόγους για µια τέτοια 
κατάσταση είναι η έλλειψη ενός συστηµατικού, εύκολα ακολουθήσιµου µαθηµατικού 
µοντέλου για αυτό τον υπολογισµό. Η κατάσταση περιπλέκεται από το γεγονός ότι 
πολλοί παράµετροι εµπλέκονται καθώς και µερικές από τις συνιστώσες του 
συστήµατος είναι αρκετά πολύπλοκες καταλήγοντας έτσι σε ατελή λειτουργία. Η 



ανάλυση ενός προηγµένου δικτύου CDMA θα έπρεπε γενικά να λάβει υπόψη όλα 
αυτά τα στοιχεία που περιλαµβάνουν τις ατέλειες τους και να ανταποκρίνεται µε µια 
έκφραση για τη χωρητικότητα του συστήµατος στον τύπο όπου µπορεί να 
χρησιµοποιηθεί στην πράξη. 
       Στην αναφορά [29] παρουσιάστηκε ένα συστηµατικό αναλυτικό µοντέλο για τον 
υπολογισµό της χωρητικότητας των δικτύων W-CDMA µε µη γραµµική IC. 
       Σε αυτό το κεφάλαιο επεκτείνουµε το µοντέλο των δικτύων που απασχολεί τους 
γραµµικούς ανιχνευτές αποσυσχέτισης. Αυτή η προσέγγιση θα έπρεπε να παρέχει ένα 
σχετικά απλό τρόπο ώστε να προσδιορίζει ακριβώς την απαιτούµενη ποιότητα του 
εξουδετερωτή της ΜΑΙ (αποσυσχετιστής) και του δέκτη RAKE σε ένα σύστηµα 
CDMA, λαµβάνοντας υπόψη όλες τους τις ατέλειες. 
       Μια εύκαµπτη, αλλά πολύπλοκη διάταξη σήµατος χρησιµοποιείται και µας 
επιτρέπει να µοντελοποιήσουµε όλα τα σύγχρονα ενδιαφέροντα standards του 
WCDMA. Για ένα τέτοιο σήµα πρώτα παίρνουµε (derive) µια πολύπλοκη δοµή 
αποσυσχετιστή. Αυτή είναι η πρώτη φορά όπου ένας ολοκληρωµένος 
αποσυσχετιστής περιγράφεται για το σήµα CDMA µε δυο ανεξάρτητα δεδοµένα και 
δυο ανεξάρτητες ακολουθίες κώδικα. Αυτός ο τύπος σήµατος χρησιµοποιείται σε όλα 
τα standards του CDMA. Στο επόµενο βήµα όλες οι ατέλειες στην λειτουργία ενός 
τέτοιου συστήµατος µοντελοποιούνται και αναλύονται χρησιµοποιώντας το σχέδιο 
της λειτουργίας της ευαισθησίας του δικτύου. Αυτό παρέχει τις απαραίτητες 
πληροφορίες στο σχεδιαστή στο πόσο πολύ η θεωρητική υπόσχεση της ιδανικής 
απόδοσης θα διατηρηθεί σε µια πραγµατική εφαρµογή. Η θεωρία είναι γενική και 
µερικά παραδείγµατα πρακτικών εφαρµογών του καναλιού καθώς και οι παράµετροι 
του συστήµατος χρησιµοποιούνται ως διευκρίνηση. 
 
 

15.2     ΜΟΝΤΕΛΟ ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ 
 
Για να µπορούµε να υλοποιήσουµε τα υπάρχοντα standards, η µιγαδική 
περιβάλλουσα του εκπεµπόµενου σήµατος, από τον χρήστη k ∈ {1,2, ... , Κ} στο n-
οστό σύµβολο διαστήµατος t ∈ [nT, (n+1)T], θα γραφτεί ως 
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όπου Αk είναι το πλάτος του εκπεµπόµενου σήµατος του χρήστη k, τk είναι η 
καθυστέρηση του σήµατος, φk0 είναι η φάση του φέροντος του εκπεµπόµενου 
σήµατος και Τ είναι το διάστηµα συµβόλου. Το Sk

(n)(t) µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

qkqkikikqkikk

n

k

n

k cjdcdjSSSStS +=+=== )()( )(  (15.2) 

 
Σε αυτή την εξίσωση, τα dik και dqk είναι 2 bit πληροφορίας στα κανάλια I και Q, 
αντίστοιχα, και παράγονται µε το διάστηµα του bit Τ. Τα cik και cqk είναι οι κώδικες 
ψευδοθορύβου του k-οστού χρήστη στα κανάλια I και Q, αντίστοιχα, και παράγονται 
µε το διάστηµα του chip Tc και έχουν processing gain T/Tc. Οι εξισώσεις (15.1) και 
(15.2) είναι γενικοί και διαφορετικοί συνδυασµοί των παραµέτρων του σήµατος και 
καλύπτουν τις περισσότερες διατάξεις του σήµατος πρακτικού ενδιαφέροντος. Για 
παράδειγµα, στον τρόπο WCDMA/FDD η διάταξη του σήµατος άνω ζεύξης µπορεί 
να εκφραστεί ως 



(15.3) 
 
όπου cd και cc είναι οι κώδικες των καναλιών δεδοµένων και ελέγχου, dd και dc είναι 
τα bit πληροφορίας των καναλιών δεδοµένων και ελέγχου και cs και csl είναι οι 
κώδικες ανακατέµατος και µεγάλου ανακατέµατος (προαιρετικός) για τον χρήστη k. 
Η εξίσωση (15.3) µπορεί να γραφτεί στον τύπο της εξίσωσης (15.2) µε την ακόλουθη 
σχεδίαση : 

(15.4) 
 
Η εξίσωση (15.3) ίσως τροποποιηθεί περισσότερο περιλαµβάνοντας πολύπλοκους 
κώδικες ανακατέµατος. 
       Το µοντέλο της κρουστικής απόκρισης καναλιού αποτελείται από διακριτές 
συνιστώσες πολλών διαδροµών και αναπαριστάται ως 
 

 
όπου L είναι ο αριθµός των συνιστωσών πολλών διαδροµών του καναλιού, hkl

(n) και 
τkl

(n) ανήκει στο [0,Tm) είναι ο µιγαδικός συντελεστής (κέρδους) και η καθυστέρηση, 
αντίστοιχα, της l-οστής διαδροµής του χρήστη k σε διάστηµα συµβόλου µε δείκτη n 
και δ(t) είναι η συνάρτηση δέλτα του Dirac. Υποθέτουµε ότι Τm είναι η χρονική 
διασπορά του καναλιού. Σε ότι ακολουθεί, οι δείκτες n θα πέσουν οπότε αυτό δεν 
παράγει κανένα σωστό αποτέλεσµα. Υποτίθεται επίσης ότι Tm < T και µια ένδειξη για 
τις απαραίτητες τροποποιήσεις στην περίπτωση που Tm > T παρέχεται όποτε 
χρειάζεται. Το συνολικό λαµβανόµενο σήµα κατά τη διάρκεια των διαστηµάτων 
συµβόλων Νb µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

 
όπου 
  

 είναι  
 

η αποδιαµόρφωση του σφάλµατος της φάσης, z(t) είναι µια πολύπλοκη διαδικασία 
προσθετικού λευκού γκαουσιανού θορύβου µε µέση τιµή µηδέν και µε δίπλευρη 
φασµατική πυκνότητα ισχύος σ2 και ω0 είναι η γωνιακή συχνότητα του φέροντος. Σε 
ότι ακολουθεί, θα βγάλουµε τον όρο του θορύβου για απλούστερο λόγο και θα 
εστιάσουµε µόνο στην κατάλληλη αναπαράσταση της ΜΑΙ. Για µια σωστή 
αναπαράσταση του συνολικού σήµατος, ο όρος του θορύβου θα παρουσιαστεί ξανά 
στην εξίσωση (15.35). Για να είµαστε ικανοί να µοντελοποιήσουµε τις ατέλειες του 

(15.6) 

(15.7) 

 



συστήµατος, οι συνιστώσες του σήµατος I και Q θα έπρεπε να αναπαρασταθούν 
χωριστά ως µια σαφής συνάρτηση όλων των παραµέτρων όπου εκτιµούνται στο 
δέκτη και επειδή αυτές οι εκτιµήσεις είναι ατελείς ίσως περιλαµβάνουν κάποια 
σφάλµατα. Το πολύπλοκο προσαρµοσµένο φίλτρο του χρήστη k θα δηµιουργήσει δύο 
συναρτήσεις συσχέτισης για κάθε διαδροµή και παραλείποντας τους όρους του 
θορύβου αυτά τα σήµατα µπορούν να αναπαρασταθούν ως 
 

(15.8) 
 

όπου lk ,

~
Φ  είναι η εκτίµηση του Φk,l και       

 

(15.9) 
          
και      

(15.11) 
 
µε ρx,y να είναι οι συναρτήσεις cross-correlation ανάµεσα στον αντίστοιχο κώδικα των 
συνισταµένων x και y. Ένας κλιµακωτός συντελεστής ½ παραλείπεται στις παραπάνω 
εξισώσεις για απλούστευση. Βασικά παραλείποντας αυτόν τον συντελεστή και για το 
σήµα αλλά και για το θόρυβο, ο λόγος σήµατος προς θόρυβο (SNR) όπου 
προσδιορίζει την απόδοση του συστήµατος δεν θα αλλάξει. Κάθε µια από αυτές τις 
συνιστώσες χαρακτηρίζεται µε 3 δείκτες (i ή q, χρήστης και διαδροµή). Η 

παράµετρος baba Φ−Φ=
~

 ,ε  όπου α και b χαρακτηρίζονται µε 2 δείκτες (χρήστης και 

διαδροµή). Επιτρέπουµε τα διανύσµατα των L στοιχείων ℑ L(·) των δειγµάτων εξόδου 
των προσαρµοσµένων φίλτρων για το n-οστό διάστηµα συµβόλου να 
χαρακτηρίζονται ως 
 

(15.16) 
 
Επιτρέπουµε γενικά  



 
 
να είναι ένας πίνακας cross-correlation µε την ακόλουθη διαίρεση : 
 

(15.17) 
 
Για την τελική αναπαράσταση του πολύπλοκου σήµατος εξόδου του 
προσαρµοσµένου φίλτρου, που δίνεται από τις εξισώσεις (15.49) και (15.50), θα 
προσδιορίσουµε τώρα 4 ειδικούς πίνακες του τύπου που δίνεται από την εξίσωση 
(15.17) µε την ακόλουθη σηµείωση: 
 

(15.21) 
όπου οι πίνακες 
 

 
 
στις εξισώσεις (15.18) έως (15.21) έχουν στοιχεία 
 

 

 

 

 
 
Για να απλοποιήσουµε τη σηµείωση, παρουσιάζουµε την εξίσωση (15.22) ως            

R = ρ cos ε και την εκτίµηση της ως  ερ )))
cos=R     (15.26). 

Γενικά, η εκτιµηµένη διαφορά φάσηςε) ανάµεσα στους 2 χρήστες (π.χ. χρήστες µε 
δείκτη k = 1 και k = 2) µπορεί να αναπαρασταθεί ως 

(15.22) 

(15.23) 

(15.24) 

(15.25) 



 
όπου ε = φ1 – φ2 και ∆ε = – (∆φ1 + ∆φ2). 
       Τα δείγµατα του θορύβου στην έξοδο των προσαρµοσµένων φίλτρων για 
διαφορετικούς χρήστες είναι ασυσχέτιστα. 
       Έτσι, εάν το ∆φ είναι µια διαδικασία µε µέση τιµή µηδέν και διακύµανση σφ

2, 
τότε ∆ε είναι µια διαδικασία µε µέση τιµή µηδέν και διακύµανση 2σφ

2. Η εκτιµηµένη 
συνάρτηση συσχέτισης µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

όπου ρ΄ είναι η κλίση της συνάρτησης ρ στο σηµείο της εκτίµησης λάθους µηδενικής 
καθυστέρησης και 

 
είναι η διαφορά ανάµεσα στις δυο καθυστερήσεις εκτίµησης σφαλµάτων. Για µια 
δοσµένη τάξη και µήκος κώδικα, το ρ΄ είναι µια παράµετρος [30]. Εάν το ∆τ είναι µια 
µεταβλητή µε µέση τιµή µηδέν και διακύµανση στ

2, τότε ετ είναι µια µεταβλητή µε 
µέση τιµή µηδέν και διακύµανση 2στ

2. Ο δεύτερος όρος της εξίσωσης (15.26) µπορεί 
να αναπαρασταθεί ως 
 

όπου 

(15.31) 
Τώρα, η εξίσωση (15.26) γίνεται 

(15.32) 
όπου 

 
Όποτε k΄ ≠ k, η µέση τιµή της cross-correlation 0=ρ  και η παράµετρος ∆R µπορεί 
να θεωρηθεί ως µια πρόσθετη συνιστώσα θορύβου µε µέση τιµή µηδέν και 
διακύµανση 
 

 
Παρόµοιες εκφράσεις µπορούν να διαιρεθούν για την εκτίµηση των εξισώσεων 
(15.23) έως (15.25). 

(15.27) 

(15.28) 

(15.29) 

(15.30) 

(15.33) 

(15.34) 



       Στην περίπτωση που η χρονική διασπορά πολλών διαδροµών παράγει αρκετή 
αλληλοπαρεµβολή των συµβόλων (ISI), το συνολικό λαµβανόµενο σήµα θα έπρεπε 
να τροποποιηθεί περισσότερο. Όταν η χρονική διασπορά είναι περιορισµένη σε 
λιγότερο από ένα διάστηµα συµβόλου, τότε για ένα ασύγχρονο δίκτυο το διάνυσµα 
της εξίσωσης (15.15) µπορεί να εκφραστεί ως [4] 
 

όπου 

(15.36) 
είναι ένας διαγώνιος πίνακας των πλατών εκποµπής, 
 

 
είναι ο πίνακας των διανυσµάτων των συντελεστών του καναλιού 
 

 
είναι το διάνυσµα των δεδοµένων εκποµπής και KLn C)( ∈n  είναι το διάνυσµα εξόδου 
που οφείλεται στο θόρυβο. Αυτή η συνιστώσα οφείλεται στην επεξεργασία του 
δεύτερου όρου της εξίσωσης (15.7) όπου παραλήφθηκε για απλούστευση στην 
διαίρεση των εξισώσεων (15.8) έως (15.34). Είναι εύκολο να δείξουµε ότι 

2 ||,)()( >∀= ii KL

n 0R  και )()( )1()( ii nTn +=− RR , όπου 0KL είναι ένας πίνακας µε όλα 
µηδενικά µεγέθους KL x KL. Με αυτό τον τρόπο, η αλληλουχία του διανύσµατος των 
εξόδων των προσαρµοσµένων φίλτρων (15.16) έχει την έκφραση 
 

όπου 

(15.44) 
 
h = Ad είναι το διανυσµατικό γινόµενο δεδοµένων - πλάτους και n είναι ο 
γκαουσιανός θόρυβος του διανύσµατος εξόδου µε µέση τιµή µηδέν και πίνακα 
διακύµανσης σ2

R. Εάν προσδιορίσουµε 

(15.35) 

(15.37) 

(15.39) 

(15.40) 



(15.48) 
τότε θα έχουµε 

(15.50) 
 
Σαν επακόλουθο στη βάση αυτών των εξισώσεων, αναλύεται µια πολύπλοκη δοµή 
δέκτη αποσυσχέτισης. 
 

15.2.1 ΠΟΛΥΠΛΟΚΟΣ ΑΠΟΣΥΣΧΕΤΙΣΤΗΣ 
 
Ως σηµείο έναρξης, αναπαριστούµε τις εξισώσεις (15.49) και (15.50) ως 
 

όπου 

(15.53) 
 
και επιπλέον χρησιµοποιούµε ένα πρόσθετο βήµα για να παράγουµε 
 

 
 Από το τελευταίο σετ των εξισώσεων µπορούµε να δείξουµε ότι τα εκτιµηµένα 
δεδοµένα θα έπρεπε να προσδιορίζονται ως 
 

(15.55) 
 
και παρόµοια 

(15.56) 

(15.52) 

(15.54) 



Έχοντας στο µυαλό µας ότι όλα τα σύγχρονα standards του WCDMA βασίζονται στο 
να χρησιµοποιούν πολύπλοκες διατάξεις σήµατος, µια µελλοντική έρευνα στο πεδίο 
των ανιχνευτών πολλών χρηστών θα έπρεπε να εστιαστεί στις δοµές που 
προσδιορίστηκαν παραπάνω. 
 
 

15.3     ΑΠΩΛΕΙΕΣ ΧΩΡΗΤΙΚΟΤΗΤΑΣ 
 
Το σηµείο έναρξης στον υπολογισµό της χωρητικότητας του συστήµατος CDMA 
είναι η παράµετρος Ybm = Ebm / N0, η ενέργεια του λαµβανόµενου σήµατος ανά 
σύµβολο ανά τη συνολική πυκνότητα του θορύβου σε ένα δοσµένο δέκτη αναφοράς 
µε δείκτη m. Για το σκοπό αυτής της ανάλυσης, µπορούµε να αναπαραστήσουµε αυτή 
την παράµετρο στη γενική περίπτωση ως 
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 (15.57) 

 
όπου Ioc, Ioic και Ioin είναι οι πυκνότητες ισχύος του intracell (στο ίδιο το cell), 
intercell (σε διαφορετικο cell) και παρεµβολές άλλων δικτύων, αντίστοιχα, ενώ ηth 

είναι η πυκνότητα ισχύος του θερµικού θορύβου. Η παράµετρος S είναι η συνολική 
λαµβανόµενη ισχύς του χρήσιµου σήµατος ενώ T = 1 / Rb είναι το διάστηµα του bit 
πληροφορίας. Για να ελαχιστοποιήσουµε την επανάληψη στην ανάλυσή µας, θα 
παραµετροποιήσουµε αυτή τη συνεισφορά εισάγοντας 
 

thoinoic0 ηη ++= II  (15.58) 

 
και εστιάζουµε στην ανάλυση της παρεµβολής του intracell (που είναι και η πιο 
σηµαντική), Ioc, σε ένα δίκτυο CDMA που βασίζεται στους προηγµένους δέκτες 
χρησιµοποιώντας τον ατελή RAKE και στην εξουδετέρωση της ΜΑΙ που βασίζεται 
σε ένα ατελή αποσυσχετιστή. Μια επέκταση της ανάλυσης να συµπεριλάβουµε και το 
intercell και τις παρεµβολές άλλων δικτύων είναι προφανές. Ένα γενικό µπλοκ 
διάγραµµα του δέκτη φαίνεται στο σχήµα 15.1. 
 

 
 

Σχήµα 15.1   Γενικό µπλοκ διάγραµµα του δέκτη. 
 



       Εάν για το χρήστη m χρησιµοποιούνται ένας δέκτης RAKE finger L0 (L0 ≤ L) µε 
συντελεστές συνδυαστή ωmr (r = 1, 2, ... , L0) και ένας ατελής αποσυσχετιστής, ο 
SNR θα γίνει 
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όπου το 
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οφείλεται στην επεξεργασία του γκαουσιανού θορύβου στο δέκτη RAKE και έτσι η 
πυκνότητα του θορύβου n0, µετά την αποσυσχέτιση, γίνεται n. Η σχέση µεταξύ αυτών 
των δύο παραµέτρων επεξεργάζεται αργότερα στις εξισώσεις (15.74) έως (15.77). Η 
παράµετρος rm

(L
0

) στην εξίσωση (15.59) καλείται απόδοση του δέκτη RAKE και 
δίνεται από την 
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µε Τ= ) ,cos,(cos 2211 Kmmmmmmmm
αεαεα θθ .   Η παράµετρος   mmrmmrmmr θθεθ

)
−=  

είναι το σφάλµα συγχρονισµού της φάσης του φέροντος στο δέκτη m για το σήµα του 
χρήστη m στη διαδροµή r. Θα απαλείφουµε το δείκτη mkl όποτε δεν καταλήγει σε 
καµιά σωστή ένδειξη. Σαν επακόλουθο θα χρησιµοποιήσουµε την ακόλουθη 
σηµείωση:  αkl = Akl

2 / 2, Âmkl  είναι η εκτίµηση του Αkl από τον δέκτη m, 
 

 
 
είναι η εκτίµηση σφάλµατος του σχετικού πλάτους και εθ είναι η εκτίµηση σφάλµατος 
της φάσης του φέροντος. 
       Για το ίσο κέρδος συνδυαστή (EGC), οι συντελεστές του συνδυαστή δίνονται ως 
ωmr = 1. Έχοντας στο µυαλό µας τη σηµείωση που χρησιµοποιείται τόσο πολύ, θα 
απαλείψουµε τον δείκτη m σαν επακόλουθο για απλούστευση. Για τη µέγιστη 
αναλογία συνδυαστή (MRC), οι συντελεστές του συνδυαστή βασίζονται στις 
εκτιµήσεις ως 
 

(15.64) 
 

Χρησιµοποιώντας τη σηµείωση   που αναλογεί στην εξίσωση 
(15.61) δίνει για το EGC 



(15.65) 
 
Για το MRC η ίδια σχέση γίνεται 
 

 
Θα έπρεπε να προσέξουµε ότι ακόµα και όταν 1ω1 =

)
, η αξία του πρώτου όρου στο 

παραπάνω άθροισµα είναι 11cos aθε , το οποίο λαµβάνει υπόψη το σφάλµα στην 

εκτίµηση της φάσης για τον πρώτο finger. Για να αποφύγουµε να αντιµετωπίσουµε 
τους τέταρτους όρους ισχύος του τύπου (1 – εθr

2 / 2)4 στον υπολογισµό του πρώτου 
όρου στην εξίσωση (15.66) χρησιµοποιούµε όρια. Για το ανώτατο όριο έχουµε 
 

Χρησιµοποιώντας αυτό έχουµε 
 

(15.68) 
 
και ο πρώτος όρος γίνεται [31] 
 

 
Για το χαµηλότερο όριο χρησιµοποιούµε 
 

(15.70) 
και ο πρώτος όρος γίνεται 
 

 

 

(15.66) 

(15.67) 

(15.69) 

(15.71) 



Για ένα σήµα µε συνιστώσες I και Q, η παράµετρος cos εθr θα έπρεπε να 
αντικατασταθεί από την 
 

 
όπου b είναι οι πληροφορίες στο κανάλι παρεµβολής (I ή Q) και ρ είναι η cross-
correlation ανάµεσα στους κώδικες που χρησιµοποιούνται στα κανάλια I και Q. Για 
µικρά σφάλµατα εγγραφής, αυτός ο όρος µπορεί να αντικατασταθεί ως 
 

(15.73) 
 
όπου η σηµείωση απλοποιείται περισσότερο απαλείφοντας τον δείκτη θr. 
Χρησιµοποιώντας την εξίσωση (15.73) στις εξισώσεις (15.64) έως (15.72) παρόµοιες 
εκφράσεις µπορούν να αναλυθούν για την πολύπλοκη διάταξη του σήµατος. 
       Θα υποθέσουµε ότι χρησιµοποιείται ένας γραµµικός αποσυσχετιστής στο 
σύστηµα για το IC. Ο ανιχνευτής θα λειτουργήσει µε την αντιστροφή του 

εκτιµηµένου πίνακα συσχέτισης 1R −
)

 όπου ο πραγµατικός πίνακας συσχέτισης του 

συστήµατος είναι RRR ∆+=
)

. Τα στοιχεία του ∆R έχουν µέση τιµή µηδέν και 
διακύµανση που δίνεται από την εξίσωση (15.34). Έτσι, µετά την αποσυσχέτιση 
χρησιµοποιώντας τον 1R −

)
 ο υπόλοιπος θόρυβος στο δέκτη θα έχει διακύµανση 

 

(15.74) 
 
όπου οι συνιστώσες του γκαουσιανού θορύβου του διανύσµατος n έχουν διακύµανση 
σn

2 ενώ οι συνιστώσες του υπόλοιπου διανύσµατος nr έχουν διακύµανση σr
2 όπου 

µπορεί να προσεγγιστεί ως 

 
όπου το σ2

∆k,l δίνεται από την εξίσωση (15.34) για ειδικούς δείκτες k,l. Ο υπόλοιπος 
θόρυβος αποτελείται από ένα µεγάλο αριθµό συνισταµένων µε την ίδια κατανοµή 
όπου προτείνει χρησιµοποιώντας το κεντρικό θεώρηµα του ορίου για να προσεγγίσει 
την συνολική κατανοµή ως γκαουσιανή µε µέση διακύµανση που αναπαριστάται ως 
 

(15.76) 
 
όπου το σ2

∆ δίνεται από την εξίσωση (15.34). Θα έπρεπε να έχουµε υπόψη ότι ο 
υπόλοιπος θόρυβος nr δηµιουργείται µπροστά από τον αποσυσχετιστή. Μετά την 
αποσυσχέτιση και τον συνδυαστή RAKE, οι συνιστώσες της συνολικής διακύµανσης 
του θορύβου δίνονται από την εξίσωση (15.74) και γίνονται 
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όπου το +

mmR  είναι η mm-οστή συνιστώσα του 1R −
)

. Σε αυτή τη σχέση, ∑2
r είναι η 

συνεισφορά των ατελειών του συστήµατος που οφείλεται στη συνολική διακύµανση 

(15.72) 

(15.75) 



του θορύβου σ2 και ∑2
n είναι η συνεισφορά του γκαουσιανού θορύβου µετά την 

αποσυσχέτιση. Έτσι, η ισοδύναµη διακύµανση του θορύβου εκφράζεται στους όρους 
της φάσης και των εκτιµηµένων σφαλµάτων της καθυστέρησης του κώδικα (βλέπε 
εξίσωση 15.34). Θα έπρεπε να σηµειώσουµε επίσης ότι τα ίδια επιχειρήµατα περίπου 
εφαρµόζονται χρησιµοποιώντας το κεντρικό θεώρηµα του ορίου στην περίπτωση του 
θορύβου µετά τον αποσυσχετιστή επειδή η αποσυσχέτιση είναι µια γραµµική 
λειτουργία. Αυτά τα αποτελέσµατα θα έπρεπε τώρα να χρησιµοποιηθούν για την 
ανάλυση της σύγκρουσης της µεγάλης κλίµακας των εκτιµητών καναλιού πάνω στη 
συνολική ευαισθησία του δικτύου CDMA. Μια µέτρηση της απόδοσης οποιουδήποτε 
εκτιµητή είναι η παράµετρος της διακύµανσης του εκτιµηµένου σφάλµατος όπου θα 
έπρεπε να χρησιµοποιείται κατευθείαν στην εξίσωση (15.77) για ισοδύναµη 
διακύµανση θορύβου και οι εξισώσεις (15.62) έως (15.73) για τον δέκτη RAKE. Εάν 
χρησιµοποιείται η προσαρµοσµένη παράµετρος εκτίµησης, πάνω στη βάση του 
κριτηρίου µεγίστης πιθανότητας (ML), τότε το όριο Cramer – Rao θα µπορούσε να 
χρησιµοποιηθεί για αυτούς τους σκοπούς. Για τους εκτιµητές τύπου Kalman, ο 
πίνακας της διακύµανσης σφάλµατος είναι διαθέσιµος για κάθε επανάληψη της 
εκτίµησης. Εάν κάθε παράµετρος εκτιµάται ανεξάρτητα, τότε για τη φάση του 
φέροντος καθώς και για την καθυστέρηση της εκτίµησης του σφάλµατος του κώδικα 
µια απλή σχέση σ2

θ,τ = 1 / SNRL µπορεί να χρησιµοποιηθεί, όπου SNRL είναι ο SNR 
στο βρόχο εγγραφής. Για τον υπολογισµό αυτού του SNRL, η ισχύς του θορύβου 
δίνεται γενικά ως Ν = BLN0. Σε αυτή την περίπτωση, η πυκνότητα του θορύβου Ν0 
προσεγγίζεται ως η αναλογία της συνολικής παρεµβολής συν την ισχύ του θορύβου 
διαιρούµενη από το εύρος ζώνης του σήµατος. Το εύρος ζώνης του βρόχου θα είναι 
ανάλογο του fD όπου fD είναι ο ρυθµός fading (Doppler). Εάν η αποσυσχέτιση 
εφαρµόζεται πριν την παράµετρο εκτίµησης, το Ν0 πετυχαίνεται από τον ισοδύναµο 
θόρυβο έχοντας τη διακύµανση που προσδιορίζεται από την εξίσωση (15.77). Εάν η 
παράµετρος εκτίµησης χρησιµοποιείται χωρίς αποσυσχέτιση, τότε ο συνολικός 
θόρυβος αποτελείται από τη ΜΑΙ και τον γκαουσιανό θόρυβο. 
       Για την αριθµητική ανάλυση, είναι απαραίτητες περισσότερες υποθέσεις και 
προσδιορισµοί. Πρώτα απ’ όλα χρειαζόµαστε το µοντέλο του καναλιού. Το 
µαθηµατικό µοντέλο που εκφράζει το σύνολο των χαρακτηριστικών που αφορούν τις 
πολλαπλές διαδροµές του λαµβανόµενου σήµατος (MIP) είναι ένα αναλυτικό ευρείας 
χρήσης µοντέλο και πραγµατοποιείται ως µια καθυστέρηση της γραµµής λήψης [32]. 
Είναι πολύ ευέλικτο να προσχεδιάζεις διαφορετικά σενάρια διάδοσης. Η εξασθένηση 
του προφίλ και ο αριθµός των λήψεων στο µοντέλο µπορούν να ποικίλουν. Οι 
συντελεστές µέσης ισχύος στο MIP είναι 
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όπου λ είναι η παράµετρος εξασθένησης του προφίλ. Οι συντελεστές ισχύος θα 
έπρεπε να κανονικοποιούνται ως 
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Για λ = 0 το προφίλ θα είναι επίπεδο. Η ISI εξαρτάται απ’ το ρυθµό των chip του 
καναλιού και αυτό πρέπει να ληφθεί υπόψη. Θα ξεκινήσουµε µε το µέσο SNR όπου 
µπορεί να εκφραστεί ως 
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όπου το r(L

0
) δίνεται από την εξίσωση (15.61), το σ2 δίνεται απ’ την εξίσωση (15.77) 

και το G = 1 / ρ2 είναι το κέρδος επεξεργασίας. Η απόδοση του δέκτη RAKE και η 
συνολική διακύµανση του θορύβου εξαρτώνται απ’ τον αριθµό των χρηστών Κ. Εάν 
δεχτούµε κάποια ποιότητα µετάδοσης, BER = 10-e, όπου µπορεί να επιτευχθεί µε 
δοσµένο SNR = Y0 = Yb (K = C), όπου C είναι η χωρητικότητα του συστήµατος, τότε 
στην περίπτωση της τέλειας εκτίµησης του καναλιού έχουµε Cmax = K, το οποίο είναι 
η λύση στην εξίσωση 
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Στην περίπτωση της ατελούς εκτίµησης του καναλιού έχουµε C = K, η οποία είναι η 
λύση στην εξίσωση 
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Η συνάρτηση ευαισθησίας του συστήµατος χαρακτηρίζεται ως 
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Για διευκρινιστικούς λόγους, χρησιµοποιούµε παραµέτρους του συστήµατος που 
βασίζονται στο σχέδιο UTRA FDD του WCDMA [1] όπου ο ρυθµός του chip είναι 
4.096 Mchips·s-1 (αυτό αφορά εκδόσεις πριν την έκδοση 4). 
       Ο επιλεγµένος κωδικοποιηµένος ρυθµός των δεδοµένων είναι 16 Kbit·s-1, ο 
οποίος σηµαίνει ότι το κέρδος επεξεργασίας είναι G = 256. Το απαιτούµενο SNR 
είναι Y0 = 6 dB. Τρία διαφορετικά εκθετικά προφίλ καθυστέρησης του καναλιού 
έχουν χρησιµοποιηθεί αντιστοιχώντας σε λ = 0, 0.5 και 1. Ο αριθµός των πολλών 
διαδροµών υποτίθεται ότι είναι L = 4 για όλα τα παραδείγµατα. Ο Κ×Κ πίνακας 
cross-correlation R έχει προσχεδιαστεί να αποτελείται από όλες τις διαγώνιους και οι 
συντελεστές ρ της µη αρνητικής σταθεράς συσχέτισης σε άλλο µέρος. Η διακύµανση 
της κλίσης συσχέτισης που αναπαριστάται στην εξίσωση (15.34) είναι σταθερή στο 
σ2

ρ΄ = 1. 
       Τα σχήµατα 15.2 έως 15.4 παρουσιάζουν τις χωρητικότητες ως µια συνάρτηση 
του αριθµού των συνδυασµένων RAKE finger. Το σχήµα 15.2 υποθέτει ένα επίπεδο 
MIP, όπου, λ = 0. Οι συνεχείς γραµµές αναφέρονται στη µέγιστη χωρητικότητα Cmax 
χωρίς σφάλµατα εκτίµησης. Όπως περιµένουµε, η χωρητικότητα θα αυξηθεί όταν ο 
αριθµός των finger αυξηθεί. Υψηλές απώλειες χωρητικότητας αποδεικνύονται όταν η 
συσχέτιση µεταξύ των χρηστών γίνεται υψηλότερη. Το EGC και το MRC δίνουν ίδια 
αποτελέσµατα εξαιτίας της ίσης µονάδας λήψης των βαρών στο συνδυαστή. Στο 
σχήµα 15.3 µπορούµε να δούµε µια διαφορά στα αποτελέσµατα ανάµεσα στο EGC 



και στο MRC. Σε αυτή την περίπτωση το προφίλ του καναλιού είναι εκθετικό µε λ = 
0.5. Στις αδύναµες ανακλάσεις είναι διαθέσιµη λιγότερη ισχύς και έτσι το MRC 
µπορεί να τα καταφέρει καλύτερα µε αδύναµες λήψεις. 
 

 
 

Σχήµα 15.2   Χωρητικότητα σε σχέση µε τον αριθµό των RAKE fingers (λ = 0). 
 

 
 

Σχήµα 15.3   Χωρητικότητα σε σχέση µε τον αριθµό των RAKE fingers (λ = 0.5). 



 
 

Σχήµα 15.4   Χωρητικότητα σε σχέση µε τον αριθµό των RAKE fingers (λ = 1). 
 
 

 
 

Σχήµα 15.5   Χωρητικότητα σε σχέση µε τον συντελεστή συσχέτισης (λ = 0). 
 



Η κατάσταση είναι ακόµα πιο κρίσιµη στο σχήµα 15.4 όπου η χωρητικότητα ξεκινάει 
να µειώνεται µε υψηλούς δείκτες RAKE finger. Η υψηλότερη απώλεια 
χωρητικότητας είναι για το EGC. 
       Η χωρητικότητα σε σχέση µε τη συσχέτιση µεταξύ των ενεργών χρηστών 
απεικονίζεται στο σχήµα 15.5. 
Οι συνεχείς οριζόντιες γραµµές αναπαριστούν τις µέγιστες χωρητικότητες µε ρ = 
1/16 χωρίς σφάλµατα εκτίµησης. Οι διακεκοµµένες γραµµές δείχνουν ότι η 
χωρητικότητα µε σφάλµατα εκτίµησης (fD = 50 Hz) µειώνεται ταχύτατα µε την 
αυξανόµενη συσχέτιση. Οι σχετικές απώλειες στη χωρητικότητα είναι υψηλότερες 
για τον RAKE µε µεγαλύτερο αριθµό finger. 
       Στο σχήµα 15.6 παρουσιάζεται η χωρητικότητα σε σχέση µε τους συντελεστές 
συσχέτισης για L0 = 4 και fD = 50 Hz µε λ να είναι µια παράµετρος. Οι µεγαλύτερες 
απώλειες στη χωρητικότητα είναι για λ = 0. 
 
 

 
 

Σχήµα 15.6   Χωρητικότητα σε σχέση µε τον συντελεστή συσχέτισης (L0 = 4). 
 
 
       Μια καλύτερη επίγνωση µέσα στις απώλειες χωρητικότητας µπορεί να 
επιτευχθεί από το σχήµα 15.7, το οποίο παρουσιάζει τη συνάρτηση ευαισθησίας του 
δικτύου σε σχέση µε τον συντελεστή συσχέτισης για L0 = 4. Μπορούµε να δούµε ότι 
ως και το 90 % της χωρητικότητας µπορεί να χαθεί εάν η τιµή προσέγγισης των 
συντελεστών συσχέτισης είναι 0.5. Με άλλα λόγια η ανθεκτικότητα του near-far του 
αποσυσχετιστή έχει σχεδόν ολοκληρωτικά χαθεί εξαιτίας των ατελειών στις 
πρακτικές υλοποιήσεις. 
 



 
 

Σχήµα 15.7   Ευαισθησία σε σχέση µε τον συντελεστή συσχέτισης (L0 = 4). 
 
 

15.4     Η ΑΝΘΕΚΤΙΚΟΤΗΤΑ NEAR-FAR ΤΟΥ 
ΑΣΥΡΜΑΤΟΥ ∆ΙΚΤΥΟΥ CDMA 

 
∆ύο από τις πιο συχνά χρησιµοποιούµενες εκδοχές των συστηµάτων διεύρυνσης 
φάσµατος είναι οι σχηµατισµοί µεταπήδησης συχνότητας (FH) και άµεσης 
ακολουθίας (DS). Εξαιτίας της απλότητας, ο σχηµατισµός DS έχει γίνει δεκτός για 
πολιτικές εφαρµογές στα συστήµατα κινητών επικοινωνιών (π.χ. Standards ANSI-95, 
IS-665, WCDMA UMTS). Για µεγάλους ρυθµούς bit, το σύστηµα DS θα έχει χαµηλό 
κέρδος επεξεργασίας και έτσι η απόδοση ενός δέκτη RAKE θεωρητικά θα 
υποβιβαστεί. Στην παρουσία της επίδρασης του near-far (ατελής έλεγχος ισχύος ή 
διαφορετικά επίπεδα σήµατος που οφείλονται σε διαφορετικούς ρυθµούς 
δεδοµένων), τα συστήµατα DS θα έπρεπε να χρησιµοποιούν ανιχνευτές πολλών 
χρηστών (βέλτιστες ή σχεδόν βέλτιστες δοµές). Αφού ο βέλτιστος δέκτης DS είναι 
δύσκολο να εφαρµοστεί και οι σχεδόν βέλτιστες τεχνικές είναι ευαίσθητες στις 
ατέλειες υλοποίησης, αυτός που µεταδίδει ίσως προτιµά να χρησιµοποιήσει ένα 
σύστηµα µεταπήδησης συχνότητας διεύρυνσης φάσµατος (FH-SS). Για αυτούς 
τους λόγους, αυτά τα συστήµατα χρησιµοποιούνται και σε στρατιωτικές και σε 
πολιτικές εφαρµογές. Για παράδειγµα, οι προηγµένες εκδοχές των συστηµάτων 
εδάφους των κινητών επικοινωνιών του TDMA (GSM) χρησιµοποιούν επίσης την 
µεταπήδηση (hopping) για να βελτιώσουν την απόδοση στο κανάλι fading channel 
και για να µειώσουν την παρεµβολή µεταξύ διαφορετικών κυψελών (intercell). 
       Για να βελτιώσουν την απόδοση στο περιβάλλον παρεµβολής και fading, αυτά τα 
συστήµατα µπορούν να χρησιµοποιήσουν την εναλλαγή της συχνότητας (frequency 
diversity). Παραδοσιακά, η εναλλαγή της συχνότητας επιτυγχάνεται µέσω των 
πολλαπλών αλµάτων ανά σύµβολο πληροφορίας (ή κωδικοποίησης). Ένα τέτοιο 
γρήγορο άλµα κάνει δύσκολο το συγχρονισµό της φάσης του φέροντος και συνεπώς 
απαιτείται η χρήση ενός µη σύµφωνου δέκτη. Έτσι, έχουµε µια σηµαντική απώλεια 
στην επίδοση του συστήµατος µας, εξαιτίας και της µη σύµφωνης αποδιαµόρφωσης 



και του µη σύµφωνου συνδυασµού των λαµβανόµενων αντιγράφων της πολλαπλής 
λήψης. Λαµβάνοντας υπόψη αυτές τις απώλειες και χρησιµοποιώντας δυαδική 
ψηφιακή διαµόρφωση συχνότητας, µια βέλτιστη τεχνική στην εναλλαγή της 
συχνότητας αναλύεται στην αναφορά [33] για την χειρότερη περίπτωση παρεµβολέα 
και µε πλευρικές πληροφορίες πάνω στο θόρυβο και στα επίπεδα παρεµβολής. Αφού 
η βέλτιστη απόκλιση έχει πιο αναλυτική τιµή απ’ την πρακτική αξία, η πιθανότητα 
σφάλµατος είναι πολύ υψηλότερη στην πράξη. Για να ανακτήσουµε αυτές τις 
απώλειες απόδοσης, µερικοί συγγραφείς έχουν µελετήσει µια λύση όπου κάνει τη 
σύµφωνη λήψη κατορθωτή (βλέπε αναφορές [34-36]). Η εναλλαγή της συχνότητας 
όπως χρησιµοποιείται στα κανάλια της κατανοµής Rayleigh, και η οποία διαφέρει 
απ’την πολλαπλή λήψη που αναφέρθηκε παραπάνω, προτάθηκε στην αναφορά [37] 
προς τον µετρητή της παρεµβολής περιορισµένης ζώνης. Μια τέτοια εναλλαγή στη 
συχνότητας µας επιτρέπει να αποφύγουµε την µη σύµφωνη απώλεια συνδυασµού. Σ’ 
αυτό το σύστηµα, που καλείται διεύρυνση φάσµατος πολλαπλής συχνότητας (FD-
SS), η ζώνη συχνότητας χωρίζεται σε υποζώνες Ν, όπου τα Ν αντίγραφα του σήµατος 
εκπέµπονται ταυτόχρονα. Όµως, αφού το FH θεωρείται ως υποχρεωτικό σε µερικές 
εφαρµογές, µερικές λύσεις συνδυάζουν και τα FD-SS και τα FH-SS συστήµατα [33]. 
Το κύριο αντικείµενο είναι να εγγυηθούµε τη σύµφωνη αποδιαµόρφωση και να 
αποφύγουµε τις µη σύµφωνες απώλειες συνδυασµού. 
       Εάν η σύµφωνη λήψη δεν είναι κατορθωτή, τότε η µη σύµφωνη λύση είναι η 
µόνη επιλογή. Το φαινόµενο της µερικής ζώνης της παρεµβολής του θορύβου του 
γρήγορου άλµατος της συχνότητας (FFH) των µη σύµφωνων δεκτών BFSK µε την 
πολλαπλή λήψη να έχει εξεταστεί για τα κανάλια χωρίς fading [38], όπως έχει το 
φαινόµενο της µερικής ζώνης της παρεµβολής του θορύβου στο FFH/MFSK 
(Μιαδική ψηφιακή διαµόρφωση συχνότητας) για τα fading channels του Ricean [39]. 
Το φαινόµενο του υποβιβασµού της απόδοσης και από τη ζώνη και από την 
ανεξάρτητη παρεµβολή πολλών τόνων του FH/MFSK, όπου οι τόνοι παρεµβολής 
υποτίθεται ότι αντιστοιχούν σε µερικούς ή όλους τους πιθανούς Μιαδικούς τόνους 
σηµατοδοσίας FH και όταν ο θερµικός και άλλοι θόρυβοι ευρείας ζώνης είναι 
ασήµαντοι, εξετάζεται στην αναφορά [40]. Το φαινόµενο της παρεµβολής του τόνου 
στο µη σύµφωνο MFSK όταν ο AWGN δεν αµελείται εξετάζεται για κανάλια χωρίς 
fading στην αναφορά [41] και το φαινόµενο της ανεξάρτητης παρεµβολής πολλών 
τόνων στο µη σύµφωνο FH/MFSK όταν ο AWGN δεν αµελείται εξετάζεται για 
κανάλια χωρίς fading στην αναφορά [42]. 
       Σε αυτή την παράγραφο παρουσιάζουµε µια πρόσθετη έννοια πολλαπλής 
πρόσβασης που καλείται τ-CDMA. Αυτό το σύστηµα συνδυάζει τα καλά 
χαρακτηριστικά των συστηµάτων Άµεσης Ακολουθίας ∆ιεύρυνσης Φάσµατος (DS-
SS) και FH-SS. Το φαινόµενο του near-far µετριάζεται χωρίς την ανάγκη 
πολύπλοκων ανιχνευτών πολλών χρηστών και την ίδια ώρα διατηρείται η απλότητα 
του συστήµατος DS-SS. ∆εν υπάρχει ανάγκη για συνθέτη συχνότητας και η σύµφωνη 
λήψη είναι εφικτή µε απλούστερο τρόπο απ’ ότι στο σύστηµα FH. Η τεχνική αυτή 
βασίζεται σε µια τροποποίηση του συστήµατος DSSS όπου η εκπεµπόµενη 
κυµατοµορφή περιλαµβάνει πολλαπλό πλάτος καθώς και αντίγραφα καθυστέρησης 
του σήµατος DSSS. Η σηµείωση αmM-DSDH θα χρησιµοποιηθεί για το σήµα DS 
όπου περιλαµβάνει m καθυστερηµένα αντίγραφα διαφορετικών πλατών (α) και 
στέλνεται σ’ ένα παράθυρο περιορισµένης καθυστέρησης των Μ διαστηµάτων chip. 
Η θέση του παραθύρου καθυστέρησης είναι hopped (άλµα καθυστέρησης) στην 
εµβέλεια του µήκους Ν του κώδικα. Αυτό θα έπρεπε να παρέχει ανθεκτικότητα στο 
φαινόµενο near-far χωρίς την ανάγκη για FH. Οι µεταβλητές συγκρούσεις του 
φαινοµένου near-far, για διαφορετικές θέσεις του παραθύρου καθυστέρησης και του 



fading, µειώνονται ταυτόχρονα απ’ το interleaving. Εάν η ενέργεια του σήµατος 
διαχωρίζεται σε m > 1 συνιστώσες οι οποίες είναι πιο ευαίσθητες στο θόρυβο και στο 
fading, η συνολική ροή των χρήσιµων πληροφοριών ακόµα θα αυξάνεται. Τα 
αποτελέσµατα αποδεικνύουν ότι κάτω απ’ τη µεγάλη εµβέλεια του σήµατος, του 
καναλιού και των παραµέτρων της παρεµβολής, αυτό το σύστηµα προσφέρει 
καλύτερη απόδοση χωρίς την ανάγκη για πολύπλοκους ανιχνευτές πολλών χρηστών 
ή για FH. Αυτό το κάνει εφαρµόσιµο στα δίκτυα ad hoc όπου ένας κλασικός σταθµός 
βάσης, που είναι ικανός να δεχτεί πολύ πολυπλοκότητα επεξεργασίας για ανιχνευτή 
πολλών χρηστών, δεν είναι διαθέσιµος. 
 
 

15.4.1 ΜΟΡΦΕΣ ΣΗΜΑΤΟΣ, ∆ΟΜΕΣ ∆ΕΚΤΗ ΚΑΙ 
ΣΤΑΤΙΣΤΙΚΕΣ ΠΑΡΕΜΒΟΛΗΣ 

 
Σύµφωνο CDMA (c-CDMA): Για ένα κανονικό σχέδιο CDMA, ο απλούστερος 
τύπος του συνολικού λαµβανόµενου σήµατος µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
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όπου για τον k΄-οστό χρήστη bk΄ και sk΄ είναι τα δεδοµένα (bits) και η ακολουθία 
ψευδοθορύβου, αντίστοιχα. Ο κανονικός δέκτης χρησιµοποιεί σύµφωνο despreading 
και αποδιαµόρφωση και θα αναφέρεται ως σύµφωνο CDMA (c-CDMA). Η επέκταση 
να συµπεριλάβουµε τις συνιστώσες των σηµάτων I και Q είναι προφανής. Εάν ένας 
συσχετιστής (αποτελείται από ένα πολλαπλασιασµό συν ένα ολοκλήρωµα) 
χρησιµοποιείται για despreading σήµατος, τότε θα αναφέρουµε αυτή τη δοµή ως 
δέκτης συσχέτισης (CR). Εάν ένα προσαρµοσµένο φίλτρο PN (PNMF) 
χρησιµοποιείται στο δέκτη και εάν η περίοδος της ακολουθίας είναι Ts = NTc ίση µε 
την περίοδο του bit Tb, τότε στην έξοδο του φίλτρου, ένας παλµός συσχέτισης 
δηµιουργείται απ’ το χρήσιµο σήµα και θα εµφανιστεί ανά διάστηµα bit. Ο παλµός 
συσχέτισης θα εµφανίζεται κάθε φορά στο διάστηµα του chip όταν η ακολουθία 
εισόδου συµπίπτει µε τους συντελεστές του φίλτρου. Αυτό θα αναφέρεται ως δέκτης 
PN προσαρµοσµένου φίλτρου (PNMFR). 
 
Μιαδική καθυστέρηση CDMA (Μτ-CDMA): Εάν τώρα αντί της ακολουθίας sk΄ µια 
καθυστερηµένη εκδοχή (κυκλική µετατόπιση) της ίδιας ακολουθίας χρησιµοποιείται, 
sk΄

τ, η θέση του παλµού συσχέτισης θα εξαρτηθεί από τη µετατόπιση της ακολουθίας 
τ = µk΄(k) = kTc. Η εξίσωση (15.84) τώρα γίνεται 
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Εάν µk΄(k) = kTc, k = 0, 1, ... , Μ-1 είναι µια έξοδος των διαφορετικών γειτονικών 
κυκλικών µετατοπίσεων Μ = 2n, τότε n = log2 M είναι τα πρόσθετα bits και µπορούν 
να εκπέµψουν µέσα σε ένα διάστηµα συµβόλου. Η δοµή του δέκτη φαίνεται στα 
σχήµατα 15.8 έως 15.11. 
 



 
Σχήµα 15.8   Σύµφωνη ανίχνευση CR. 

 
To G είναι το κέρδος επεξεργασίας του συστήµατος ενώ το yb είναι ο SNR που 
χρειάζεται για µια δοσµένη ποιότητα εκποµπής. Στην περίπτωση µας G = N. 
Εποµένως η χωρητικότητα του νέου συστήµατος CDMA είναι επιπροσθέτως 
αυξανόµενη από ένα παράγοντα 
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Η παράµετρος yb΄ θα εξαρτηθεί από τον τύπο του αποδιαµορφωτή και είναι το κύριο 
θέµα αυτού του κεφαλαίου. 
 

 
 
Σχήµα 15.9   Μη σύµφωνη ανίχνευση CR (οι λειτουργίες επεξεργασίας προσδιορίζονται στο 

σχήµα 15.8). 
 

 



 
 

Σχήµα 15.10   Σύµφωνη ανίχνευση PNMF. 
 
∆ιαφορική Μιαδική καθυστέρηση CDMA (dMτ-CDMA): Η προηγούµενη ιδέα, 
που βασίζεται στη συσχέτιση της διαµόρφωσης της θέσης του παλµού, µπορεί να 
τροποποιηθεί περαιτέρω και να περιλαµβάνει τη συσχέτιση της διαµόρφωσης της 
απόστασης του παλµού όπου θα έπρεπε να απλοποιηθεί ο συγχρονισµός. 
 
Μιαδική Πολλαπλή καθυστέρηση CDMA (mMτ-CDMA): Ας υποθέσουµε τώρα 
ότι αντί να στείλουµε µια έξοδο των καθυστερηµένων εκδοχών Μ του σήµατος, 
στέλνουµε  
 

 
 
Σχήµα 15.11   Μη σύµφωνη ανίχνευση PNMF (οι λειτουργίες επεξεργασίας προσδιορίζονται 

στο σχήµα 15.10). 
 
δυο διαφορετικά αντίγραφα καθυστέρησης ταυτόχρονα. Εάν τα πλάτη είναι τα ίδια, 
τότε µπορούµε να σχηµατίσουµε 
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διαφορετικούς συνδυασµούς και να στείλουµε n2 = log(M-1)M/2 = log M + log(M-1)-
1 bits. Εάν το Μ είναι µεγάλο, το n2 ≈ 2log(M-1) ≈ 2n είναι σχεδόν διπλάσιο τόσο 
όσο στην περίπτωση της απλής Μιαδικής διαµόρφωσης. Ο βέλτιστος δέκτης θα 
πρέπει τώρα να βρει δυο από τα µεγαλύτερα δείγµατα στην έξοδο του 
προσαρµοσµένου φίλτρου. Εάν τώρα αντί για δυο, εκπέµπονται ταυτόχρονα m έξοδοι 
των Μ αντιγράφων σήµατος, τότε θα έχουµε τη διαµόρφωση mΜτ-DSSS καθώς και 
το αντίστοιχο σύστηµα mΜτ-CDMA. Ο αριθµός των εκπεµπόµενων bit ανά Ts είναι 
τώρα πιο αυξηµένος. Για να εκτιµήσουµε τη βελτίωση της χωρητικότητας στο κανάλι 
χωρίς θόρυβο χρειαζόµαστε ένα απλό διαφορικό λογισµό. Τα µπλοκ διαγράµµατα 
του δέκτη φαίνονται στα σχήµατα 15.8 έως 15.11. 
 
Πολλών πλατών mMτ-CDMA (αmMτ-CDMA): Ας πάµε τώρα πίσω στην 
περίπτωση που m = 2. Εάν χρησιµοποιούνται δυο αντίγραφα καθυστερηµένου 
σήµατος µε διαφορετικά πλάτη Al (l = 1, 2), ο αριθµός των συνδυασµών γίνεται 
µεγαλύτερος και µπορεί να εκφραστεί ως M2(α) = Μ (Μ-1). Εάν στείλουµε m 
αντίγραφα κάθε διαφορετικού πλάτους, τότε θα έχουµε Μm(α) = Μ (Μ-1)(Μ-2)...(Μ – 
m + 1) και ο αριθµός των εκπεµπόµενων bit θα είναι 
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Εάν το Μ είναι µεγάλο, η προηγούµενη σχέση µπορεί να προσεγγιστεί ως nm(α) ≈ m 
log M = mn. Το όνοµα για τη διαµόρφωση αmMτ-DSSS είναι self-explanatory. Μ 
είναι το µέγεθος του παραθύρου καθυστέρησης, m είναι ο αριθµός των ταυτόχρονα 
εκπεµπόµενων αντιγράφων και το α δείχνει ότι όλα τα εκπεµπόµενα αντίγραφα είναι 
διαφορετικών πλατών. Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη δίνεται στο σχήµα 15.10. Ας 
υποθέσουµε ότι έχουµε επίπεδο fading. Θα χαρακτηρίσουµε τον συντελεστή του 
καναλιού (εξασθένηση) για τον χρήστη k΄ µε αk΄. Στην περίπτωση των Κ χρηστών, η 
εξίσωση (15.85) γίνεται 
 

 
Για να καταλάβουµε καλύτερα τη φύση του σήµατος παρεµβολής του CDMA, ας 
αναλύσουµε την έξοδο των συσχετιστών από το σχήµα 15.10. 
       Καθώς το σήµα εισόδου του τύπου που δίνεται από την εξίσωση (15.90) είναι η 
αποδιαµόρφωση και περνώντας µέσα από τα προσαρµοσµένα φίλτρα στον δέκτη 
αναφοράς k΄ = r, η ένωση (αναπαρίσταται από το U) των Μ πολύπλοκων εξόδων των 
φίλτρων µπορεί να αναπαρασταθεί ως 
 

(15.91) 
 

(15.90) 



 
όπου µε τη σηµείωση  

 

 

(15.92) 
 
Σε αυτή την εξίσωση, yrkl(t) είναι η συνιστώσα του χρήσιµου σήµατος που φέρει τις 
κωδικοποιηµένες πληροφορίες στο brl(t) και ο συνδυασµός του Αrl και το µrl(k). Για 
να απλοποιήσουµε τη σηµείωση, αυτή η συνιστώσα θα αναφέρεται ως yu(t) οπότε δεν 
είναι απαραίτητη περαιτέρω ειδίκευση. 
 
Καθυστέρηση άλµατος αmMτ-CDMA (αmMτ-CDDHMA): Η παράµετρος irk(t), 
στην εξίσωση (15.92), είναι η συνολική παρεµβολή στον k-οστό κλάδο του δέκτη 
αναφοράς που δηµιουργείται από όλους τους άλλους Κ – 1 χρήστες και τα (m – 1) 
αλλά σήµατα του ίδιου του χρήστη αναφοράς. Εάν οι παράµετροι αk΄ είναι πάρα πολύ 
διαφορετικοί (φαινόµενο near-far), το irk(t) [απλοποιηµένη σηµείωση i(t)] µπορεί να 
φτάσει υψηλότερες τιµές από ότι το σήµα για µερικές χρονοσχισµές (καθυστέρηση). 
Εάν η έξοδος του προσαρµοσµένου φίλτρου για το MFR δειγµατοληπτείται κάθε Tc 
δευτερόλεπτα (tj = j Tc) και εάν στην έξοδο F των timeslots N (καθυστέρηση) i(j Tc) > 
yu (j Tc), προσδιορίζουµε τον παράγοντα near-far f = F / N. Για αυτά τα slots όπου i(j 
Tc) > yu (j Tc), το σήµα δεν µπορεί να ανιχνευτεί. Το παραδοσιακό σύστηµα CDMA 
πρέπει να χρησιµοποιήσει βέλτιστους ή κάποιο τύπο σχεδόν βέλτιστων ανιχνευτών 
πολλών χρηστών για να καταφέρει το φαινόµενο near-far. 
       Σε αυτή την παράγραφο χρησιµοποιούµε αναλογία µε το σύστηµα FH και 
παρουσιάζουµε την καθυστέρηση άλµατος. Η βασική ιδέα είναι ότι εάν σε ένα 
διάστηµα συµβόλου i(j Tc) > yu (j Tc) της αναµενόµενης θέσης των αιχµών 
συσχέτισης (correlation peaks) του σήµατος, τότε µε µεταπήδηση της θέσης του 
παραθύρου καθυστέρησης η κατάσταση για το επόµενο σύµβολο θα έπρεπε να 
αλλάζει. Το σωστό interleaving θα έπρεπε να διορθώνει αυτά τα περιστασιακά 
σφάλµατα συµβόλων. Για αυτούς τους λόγους, εισάγουµε επιπροσθέτως 
καθυστέρηση στον κώδικα από τον παράγοντα τh = h(t – iTs)Tc = h(i)Tc για h ∈  [0, 
H] και Η ∈  [0, Ν]. Σε αυτή την περίπτωση οι εξισώσεις (15.90) και (15.92) γίνονται 
 

 

    (15.93) 
 
Η επέκταση του σχηµατισµού των σηµάτων Ι και Q είναι προφανής. Αυτό το 
σύστηµα θα αναφέρεται ως αmMτ-CDDHMA όπου το αmMτ έχει την ίδια έννοια 
όπως πριν. Το µπλοκ διάγραµµα του δέκτη δίνεται στα σχήµατα 15.8 έως 15.11. 



15.4.2 ΜΟΝΤΕΛΑ ΚΑΝΑΛΙΟΥ CDMA 
 
Μοντέλο Gilbert: Σύµφωνα µε το µοντέλο αυτό µπορούµε να βρισκόµαστε σε 2 
καταστάσεις : στην Gk(0) η οποία έχει χαµηλή παρεµβολή που θεωρείται αµελητέα 
και στην κατάσταση Gk(1) που έχει πολύ υψηλή παρεµβολή η οποία έχει 
καταστροφικό αποτέλεσµα στον αποδιαµορφωτή. Χρησιµοποιείται για να 
χαρακτηρίσει το φαινόµενο near-far ορίζοντας την ποσότητα  f  ως την πιθανότητα να 
βρεθεί το κανάλι στην κατάσταση Gk(1) (που σηµαίνει πολλά σφάλµατα) για κάποιο 
δοσµένο χρονικό διάστηµα τk . 
 
Γκαουσιανό µοντέλο: Μπορούµε να προσεγγίσουµε το i(t) ως µια γκαουσιανή 
παρεµβολή µε µέση τιµή µηδέν και διακύµανση 
 

(15.94) 
 
Το µοντέλο είναι κατάλληλο όταν όλα τα σήµατα παρεµβολής έχουν συγκρίσιµες 
στάθµες. 
 
Μοντέλο CW: Σε αυτό το µοντέλο, το i(t) προσεγγίζεται ως ένας ισοδύναµος τόνος 
(διάνυσµα) µε τυχαία φάση θ ανήκει στο [0, 2π] και η ισχύς δίνεται από την εξίσωση 
(15.94). Αυτό το µοντέλο είναι κατάλληλο εάν υπάρχουν λίγοι επικρατέστεροι 
παρεµβολλείς. 
 
 

15.4.3 ΜΕΤΡΗΣΗ ΑΠΟ∆ΟΣΗΣ 
 
Συνήθως ως µέτρο της απόδοσης, χρησιµοποιείται ο ρυθµός των εσφαλµένων 
συµβόλων. Έτσι µπορούµε να ορίσουµε τον παράγοντα βελτίωσης της απόδοσης του 
συστήµατος ως [43] 
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Στην εξίσωση (15.95) το n είναι ο αριθµός των bits ανά σύµβολο, το P είναι ο ρυθµός 
σφαλµάτων των bit (BER) και το (1 – P)n είναι ο µέσος αριθµός των σωστά 
εκπεµπόµενων bit ανά σύµβολο. Οι ίδιοι παράµετροι µε τον δείκτη µηδέν 
αναφέρονται στην κανονική διαµόρφωση (m = 1, M = 1). ∆ιαχωρίζοντας τη 
διαθέσιµη ισχύ του σήµατος σε αντίγραφα m, το σύστηµα θα είναι πιθανώς πιο 
εσφαλµένο αλλά ο µέσος αριθµός των σωστά εκπεµπόµενων bit θα έπρεπε να είναι 
ακόµα υψηλότερος. 
 
 

15.4.4 ∆ΕΚΤΗΣ ΤΗΣ ΑΝΘΕΚΤΙΚΟΤΗΤΑΣ NEAR FAR 
 
Η ανθεκτικότητα του near far (nfr) ορίζεται ως 
 

fnfr −= 1   (15.96) 
 



όπου f είναι η πιθανότητα να βρεθεί το κανάλι στην κατάσταση Gk(1) (που σηµαίνει 
πολλά σφάλµατα) για κάποιο δοσµένο χρονικό διάστηµα τk. Για το σύστηµα 
CDDHMA αυτή η παράµετρος µπορεί περαιτέρω να βελτιωθεί τροποποιώντας τους 
αλγορίθµους εκποµπής / λήψης όπως προσδιορίζονται σαν επακόλουθο. 
 
Επιλογή #1 / Interleaving συν µπλοκ κωδικοποίηση: Στην κανονική εκδοχή του 
συστήµατος, χρησιµοποιούνται το interleaving µε βάθος D και η κωδικοποίηση 
διόρθωσης σφάλµατος µε αριθµό των bit (block length) D και ικανότητα διόρθωσης 
e. Το frame error θα συµβεί εάν ο αριθµός των κακών slots (i > yu) της εξόδου του D 
είναι µεγαλύτερος από το e. 
 

(15.97) 
 
Επιλογή #2/Απόκλιση χρόνου: Εάν χρησιµοποιείται η απόκλιση χρόνου 
επαναλαµβάνοντας τις πληροφορίες (2D + 1) φορές καθώς και η πλειοψηφία των 
λογικών αποφάσεων, τότε 
 

(15.98) 
 
Με άλλα λόγια, εάν οι πληροφορίες επαναλαµβάνονται 2D + 1 φορές και εάν η 
απόφαση είναι φτιαγµένη υπέρ της εµφάνισης των λέξεων περισσότερο από D φορές, 
τότε η τελική απόφαση θα είναι εσφαλµένη εάν το word error συµβαίνει περισσότερο 
από D φορές. Θα έπρεπε να γνωρίζουµε ότι η απόδοση του συστήµατος που 
προσδιορίζεται από την εξίσωση (15.95) τώρα µειώνεται από τον παράγοντα 2D + 1 
(Ε → Ε /(2D + 1)). 
 
Επιλογή #3/Συνδυασµός της κωδικοποίησης και της απόκλισης του χρόνου: Εάν 
συνδυαστούν οι επιλογές #1 και #2, το οποίο σηµαίνει ότι χρησιµοποιούνται το 
interleaving συν την κωδικοποίηση συν την απόκλιση του χρόνου (time diversity), 
τότε θα έχουµε 
 

 
Επιλογή #4/Σύστηµα µε εισαγωγή: Εάν στον εκποµπό χρησιµοποιείται µια λέξη 
ελέγχου µήκους c µαζί µε τα bit δεδοµένων d στο frame, τότε για απόκλιση χρόνου 
2D + 1 έχουµε 
 

 
Με άλλα λόγια, είναι αρκετό να αναγνωρίσουµε τουλάχιστον µια σωστή εισαγωγή 
(preamble), η οποία είναι µια ένδειξη ότι όλο το frame δεν καταστράφηκε. Εδώ 
κάνουµε µια υπόθεση ότι η ΜΑΙ έχει µια σηµαντική επίδραση στο BER. 
 
 

 

(15.99) 



Επιλογή #5/Συνδυασµός των επιλογών #1 και #4: Σε αυτή την περίπτωση 
 

(15.100) 
 
Για διευκρινιστικούς σκοπούς, οι βελτιώσεις απόδοσης ως µια συνάρτηση του 
αριθµού των χρηστών για σύµφωνη και µη σύµφωνη ανίχνευση, το µοντέλο της 
γκαουσιανής παρεµβολής καθώς και το no fading channel παρουσιάζονται στο σχήµα 
15.12. 
 

 
 

Σχήµα 15.12   Βελτίωση απόδοσης σαν συνάρτηση του αριθµού των χρηστών (σύµφωνη 
ανίχνευση). 

 
Η τοποθέτηση των καµπυλών επιτυγχάνεται για δυο τιµές του SNR (4 και 16 dB) και 
ο αριθµός των συνδυασµών για Μ και m. Για υψηλό SNR (16 dB), η παράµετρος Ε 
είναι µεγαλύτερη από το ένα για µεγάλη κλίµακα των παραµέτρων. Για µικρότερα Κ, 
η παράµετρος Ε είναι υψηλότερη εάν το m είναι µεγαλύτερο. Εάν το m είναι 
χαµηλότερο, η µέγιστη τιµή της Ε είναι χαµηλότερη αλλά η Ε παραµένει παραπάνω 
από ένα για υψηλότερα Κ. Οι καµπύλες για µη σύµφωνη ανίχνευση παρουσιάζονται 
στο ίδιο σχήµα. Μπορούµε να δούµε ότι η παράµετρος Ε για µη σύµφωνη ανίχνευση 
είναι χαµηλότερη και το χαµηλότερο m είναι αναµφισβήτητα η καλύτερη επιλογή. 
Για χαµηλότερα SNR ο παράγοντας βελτίωσης είναι χαµηλότερος. 
       Το σχήµα 15.13 αναπαριστά τα ίδια αποτελέσµατα µε αυτά του σχήµατος 15.12 
αλλά στην περίπτωση που το σήµα διαδίδεται µέσω του καναλιού της κατανοµής 
Rayleigh.  



 
 

Σχήµα 15.13   Βελτίωση της απόδοσης του συτήµατος αmMτ-CDMA σαν συνάρτηση του 
αριθµού των χρηστών (σύµφωνη ανίχνευση, κατανοµή Rayleigh του χρήσιµου σήµατος). 

 
Γενικά, ο παράγοντας βελτίωσης είναι χαµηλότερος και µόνο για τους λίγους 
χρήστες στο κανάλι είναι µεγαλύτερος από το ένα. 
       Ένα τρισδιάστατο σχήµα (σχήµα 15.14) αναπαριστά την παράµετρο Ε για το 
σύστηµα αmΜτ-CDMA για m = 2.  
 

 
 

Σχήµα 15.14   Βελτίωση της απόδοσης του συτήµατος αmMτ-CDMA σαν συνάρτηση του 
αριθµού των χρηστών (µη σύµφωνη ανίχνευση, no fading). 

 
Κάτω από την υπόθεση ότι Α1

2 + Α2
2 = 1, η µέγιστη τιµή για το Ε επιτυγχάνεται εάν 

Α1
2 ≈ 0.75. Αυτό θα εξαρτηθεί επίσης από το Κ όπως φαίνεται στο σχήµα 15.15. 

 



 
 
Σχήµα 15.15   Βελτίωση της απόδοσης του συτήµατος αmMτ-CDMA σαν συνάρτηση του A 

(no fading). 
 
       Η βελτίωση της απόδοσης Κ σε σχέση µε το σύστηµα αmΜτ-CDMA 
παρουσιάζεται στο σχήµα 15.16 για το µοντέλο συνεχούς κύµατος (CW) της ΜΑΙ. 
 

 
 

Σχήµα 15.16   Βελτίωση της απόδοσης του συτήµατος αmMτ-CDMA σαν συνάρτηση του 
αριθµού των χρηστών (µη σύµφωνη ανίχνευση, no fading). 

 
Η ερµηνεία αυτών των αποτελεσµάτων είναι παρόµοια µε αυτή που φαίνεται στα 
σχήµατα 15.12 και 15.13. 
       Τελικά, η ανθεκτικότητα του near far, nfr, παρουσιάζεται στο σχήµα 15.17 µε το 
µοντέλο του Gilbert της ΜΑΙ. 



 

 
 

Σχήµα 15.17   Ανθεκτικότητα του near far σαν συνάρτηση της πιθανότητας   f  για το 
µοντέλο του Gilbert της ΜΑΙ. 

 
α – nfr  (εξίσωση 15.96) 

 b – nfr΄  (εξίσωση 15.97) 
  c – nfr΄΄  (εξίσωση 15.98) 

   d – nfr΄΄΄  (εξίσωση 15.99) 
 
Αυτό το σχήµα είναι ένα αποτέλεσµα κλειδί αυτής της ανάλυσης. Χωρίς να δούµε 
τους λόγους για το τι έχει προκαλέσει µια βέβαιη στάθµη του φαινοµένου near far, 
χαρακτηριζόµενη από την πιθανότητα f, µπορούµε να δούµε µια θεωρητική βελτίωση 
στην ανθεκτικότητα του συστήµατος near far. Θα έπρεπε να λάβουµε υπόψη επίσης 
ότι η απόδοση του συστήµατος θα µειωθεί για διαφορετικές λύσεις όπως 
συζητήθηκαν πριν. Εάν Ε < 1, τότε m = 1 και Μ = 1 θα έπρεπε να χρησιµοποιηθούν 
(Ε = 1) και ακόµα µε την καθυστέρηση άλµατος θα διατηρηθεί η ανθεκτικότητα του 
near far. 
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