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Ký hiệu Ý nghĩa.

a a là một véc-tơ.

A A là một ma trận.

AH Chuyển vị liên hợp phức của ma trận A.

AT Chuyển vị của ma trận A.

G Ma trận san bằng.

F Ma trận mã hóa trước.

H Ma trận kênh truyền.

I Ma trận đơn vị.

Tx Khối máy phát.

Rx Khối máy thu.

Φ Ma trận chứa các phần tử trên đường chéo chính.

n Véc-tơ tạp âm.

s Các véc-tơ symbol đầu vào bộ mã hóa trước.

ŝ Các véc-tơ symbol đầu ra bộ san bằng.

x Các véc-tơ symbol đầu vào kênh.

y Các véc-tơ symbol đầu vào bộ san bằng.

j Chỉ số phức

K Hệ số chồng lấn.

L Bậc của đáp ứng xung.

xi
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Lp Số đường lan truyền của tín hiệu phát.

MT Số ăng-ten phát.

MR Số ăng-ten thu.

N Số lượng symbol dữ liệu đầu vào.

Nc Số lượng sóng mang con.

pc Số lượng các kênh con.

p0 Công suất phát.

u Chỉ số véc-tơ symbol.

v Chỉ số các phân tử nằm trên đường chéo chính

của ma trận.

λ Giá trị riêng.

ξ Tham số ước lượng kênh.

< (.) Lấy phần thực.

= (.) Lấy phần ảo.

CMT×MR Tập các số phức có kích thức MT ×MR.

trace(.) Phép tính tổng thành phần đường chéo ma trận.

diag(x) Tạo ra ma trận đường chéo với các thành phần từ

véc-tơ x.

(.)+ Phép tính chỉ lấy các thành phần dương.

(.)
−1

Phép tính giả nghịch đảo.

b.c Phép làm tròn xuống số nguyên gần nhất.

∗ Phép tích chập tuyến tính.

E {.} Phép lấy kỳ vọng.



MỞ ĐẦU

Cách mạng công nghiệp 4.0 đã mở ra một kỷ nguyên mới trong các hệ

thống thông tin vô tuyến để hỗ trợ triển khai mạng lưới vạn vật kết nối

Internet (IoT: Internet of Things) của các thiết bị đầu cuối như cảm biến,

máy tính cá nhân, điện thoại thông minh [1, 2],... Trong đó, với sự tăng nhanh

về số lượng của các thiết bị di động thông minh và nhu cầu sử dụng các dịch

vụ đa phương tiện dẫn tới yêu cầu truyền dẫn tốc độ cao của các hệ thống

thông tin vô tuyến cũng không ngừng tăng lên theo cấp số nhân [3, 4, 5].

Theo báo cáo của hãng Ericsson, ước tính số lượng thuê bao sử dụng điện

thoại thông minh trên toàn cầu vào năm 2016 là khoảng 3,9 tỷ và dự kiến

đến năm 2022 tăng lên 6,8 tỷ; lưu lượng dữ liệu trên mỗi điện thoại thông

minh trong năm 2016 là 1.9 GB/tháng/1thiết bị cũng sẽ tăng lên đến khoảng

11 GB/tháng/thiết bị vào năm 2022 [6].

Nhằm đáp ứng nhu cầu sử dụng lưu lượng dữ liệu ngày càng tăng, một

trong những kỹ thuật được các nhà khoa học quan tâm nghiên cứu và từng

bước ứng dụng cho các hệ thống thông tin vô tuyến là kỹ thuật truyền dẫn

đa sóng mang. Về bản chất, có thể coi truyền dẫn đa sóng mang là chia nhỏ

băng tần thành nhiều băng tần con, khi đó mỗi băng tần con có thể coi là

phẳng và do vậy sẽ dễ dàng hơn khi kết hợp với một số kỹ thuật xử lý tín hiệu

khác nhau để cải thiện chất lượng hệ thống thông tin. Kỹ thuật truyền dẫn

ghép kênh phân chia theo tần số trực giao (OFDM: Orthogonal Frequency

1
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Division Multiplexing) là một trường hợp đặc biệt của truyền dẫn đa sóng

mang, trong đó sử dụng các sóng mang con trực giao để nâng cao hiệu suất

phổ. Kỹ thuật OFDM là kỹ thuật chia dòng dữ liệu ban đầu tốc độ cao thành

nhiều dòng dữ liệu tốc độ thấp hơn. Mỗi dòng dữ liệu này sẽ được truyền trên

một sóng mang con. Các sóng mang con được điều chế trực giao với nhau

rồi được tổng hợp lại và chuyển lên tần số cao để truyền đi. Tại đầu thu, dữ

liệu sẽ được đưa về băng tần cơ sở bởi bộ trộn. Sau đó được tách thành các

luồng dữ liệu tốc độ thấp và loại bỏ sóng mang con rồi chuyển về các luồng

tín hiệu gốc để tổng hợp thành luồng dữ liệu ban đầu.

Mặc dù kỹ thuật OFDM đã được sử dụng trong tiêu chuẩn của hệ thống

thông tin thế hệ thứ 4 (4G: Fourth Generation) với nhiều ưu điểm như: hiệu

suất sử dụng phổ tần cao; có khả năng chống lại pha-đinh chọn lọc theo tần

số; giảm ảnh hưởng nhiễu liên ký tự (ISI: Inter-Symbol Interference) và nhiễu

liên sóng mang (ICI: Intercarrier Interference); giảm ảnh hưởng trễ đa đường;

tốc độ xử lý nhanh nhờ thuật toán biến đổi Fourier nhanh [7]. Tuy nhiên, kỹ

thuật OFDM vẫn còn một số nhược điểm mà chưa đáp ứng được yêu cầu của

mạng thế hệ mới như: tỷ số công suất đỉnh trên trung bình (PAPR: Peak-to-

Average Power Ratio) vẫn lớn, dẫn đến méo phi tuyến ở các bộ khuếch đại

công suất; giảm hiệu suất đường truyền vì sử dụng khoảng bảo vệ dưới dạng

chèn các ký tự 0 (ZP: Zero Padding) hoặc tiền tố vòng (CP: Cyclic Prefix).

Đặc biệt, kỹ thuật OFDM yêu cầu sử dụng các sóng mang con trực giao nên

khá nhạy cảm với hiệu ứng Doppler cũng như hiện tượng dịch tần và dịch

thời gian [8]. Để khắc phục các nhược điểm này, hiện nay có nhiều nghiên

cứu đã đề xuất thêm một số kỹ thuật xử lý tín hiệu khác nhau mà không cần

sử dụng khoảng bảo vệ cũng như không cần sử dụng tập tín hiệu có phổ tần
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số trực giao [9, 10]. Một số công trình nghiên cứu đã chỉ ra rằng khi không sử

dụng khoảng bảo vệ có thể dùng các kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước

và san bằng để tận dụng năng lượng kênh, nâng cao hiệu suất phổ, tăng tốc

độ đường truyền mà vẫn loại bỏ được nhiễu ISI và ICI [11, 12].

Ngoài ra, một hướng khác để cải tiến các hệ thống thông tin là các kỹ thuật

truyền dẫn đa sóng mang sử dụng giàn bộ lọc (FBMC: Filter Bank Multi-

carrier). Kỹ thuật này được các nhóm nghiên cứu của Chang và Saltzberg

đề xuất [13, 14], sau đó được Hiroshaki phát triển và từng bước ứng dụng

vào các hệ thống thông tin [15]. Những năm gần đây, cũng có một số công

trình [16, 17, 18] đã nghiên cứu và đề xuất các phương pháp thiết kế mã

hóa trước và san bằng để cải thiện chất lượng truyền dẫn cho các hệ thống

MIMO FBMC. Đối với kỹ thuật FBMC, một trong những ý tưởng cơ bản

là dùng bộ lọc để tạo ra phổ tần trực giao cho luồng dữ liệu con, do đó kỹ

thuật FBMC không cần dùng xung vuông để tạo ra phổ tần dạng trực giao

như trong kỹ thuật OFDM. Hơn nữa, kỹ thuật FBMC cũng không sử dụng

khoảng bảo vệ để loại bỏ ISI mà thay vào đó sử dụng một lượng sóng mang

đủ lớn để các kênh con được coi là phẳng, điều này giúp tận dụng năng lượng

của kênh. Trong kỹ thuật FBMC, các thiết kế sử dụng bộ lọc mẫu phù hợp có

thể thực hiện truyền tín hiệu ở tốc độ gần với tốc độ Nyquist mà vẫn có thể

tái tạo được tín hiệu gần như hoàn hảo cũng như loại bỏ được nhiễu ISI và

ICI [14, 19]. So với kỹ thuật OFDM truyền thống, kỹ thuật FBMC có nhiều

ưu điểm nổi bật hơn về hiệu suất phổ, quá trình xử lý tín hiệu linh hoạt ở

máy thu, tốc độ truyền dữ liệu cao, đồng thời giảm được nhiễu băng hẹp và

nhiễu xung. Điều này đã thực sự cuốn hút các nhà khoa học tập trung nghiên

cứu và phát triển kỹ thuật FBMC để áp dụng cho các hệ thống thông tin vô
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tuyến tương lai như đã được chứng minh trong dự án EU’s FP7 PHYDYAS

[20] và chuẩn IEEE 802.22 [21].

Do vậy, việc kết hợp kỹ thuật mã hóa trước và san bằng với kỹ thuật điều

chế đa sóng mang sử dụng giàn bộ lọc là một hướng tiếp cận có nhiều triển

vọng cho các hệ thống thông tin tiên tiến [22, 23]. Với mục đích đề xuất các

kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng có khả năng tận dụng

tối đa năng lượng kênh hoặc giảm tỷ lệ lỗi bít (BER: Bit Error Rate) cho hệ

thống thông tin MIMO, đa sóng mang thế hệ mới. Chính vì vậy, nghiên cứu

sinh (NCS) đã lựa chọn và thực hiện đề tài: “Nghiên cứu kỹ thuật mã

hóa trước và san bằng cho các hệ thống thông tin MIMO, đa sóng

mang thế hệ mới.”

Đề tài sẽ góp phần hoàn thiện cơ sở lý thuyết, nâng cao chất lượng hệ thống

thông tin trên nền tảng hệ thống đa đầu vào, đa đầu ra (MIMO: Multiple

Input - Multiple Output) và làm tiền đề cho quá trình áp dụng vào các công

nghệ thông tin vô tuyến trong tương lai [24, 25].

1. Mục tiêu nghiên cứu của Luận án

Nghiên cứu và đề xuất các kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và san

bằng theo các phương pháp sử dụng độ dư và các thuật toán phân bổ công

suất nhằm tận dụng độ lợi kênh truyền để giảm BER, tăng chất lượng truyền

dẫn trong các hệ thống MIMO ISI và MIMO FBMC áp dụng cho mạng thông

tin vô tuyến, cụ thể như sau:

� Nghiên cứu, đề xuất các kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và san

bằng ở máy phát và máy thu để tận dụng được năng lượng kênh truyền

cho các hệ thống MIMO ISI dựa trên việc chia sể độ dư;
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� Phân tích và đánh giá ảnh hưởng của thông tin trạng thái kênh (CSI:

Channel State Information) không hoàn hảo theo các phương pháp sử

dụng độ dư cho các kênh MIMO ISI;

� Nghiên cứu, đề xuất các kỹ thuật mã hóa trước và san bằng cho hệ thống

MIMO FBMC theo các thuật toán phân bổ công suất nhằm cải thiện

phẩm chất BER và nâng cao hiệu quả chất lượng truyền dẫn.

2. Phạm vi nghiên cứu của Luận án

� Nghiên cứu lý thuyết thông tin vô tuyến, kỹ thuật điều chế đa sóng mang

sử dụng giàn bộ lọc;

� Nghiên cứu các kỹ thuật truyền dẫn trên kênh truyền vô tuyến đa đường

trong các hệ thống MIMO;

� Nghiên cứu các thiết kế mã hóa trước, san bằng và thiết kế kết hợp mã

hóa trước và san bằng cho các hệ thống thông tin MIMO ISI và đa sóng

mang thế hệ mới.

3. Đối tượng nghiên cứu của Luận án

� Nghiên cứu các kỹ thuật mã hóa trước, san bằng và kỹ thuật thiết kế

kết hợp mã hóa trước và san bằng trong các hệ thống thông tin MIMO

ISI và MIMO FBMC;

� Nghiên cứu kênh truyền hoàn hảo và không hoàn hảo trong môi trường

đa đường;

� Nghiên cứu kỹ thuật sử dụng độ dư và các thuật toán phân bổ công suất

trong hệ thống MIMO ISI và MIMO FBMC.
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4. Phương pháp nghiên cứu của Luận án

Nội dung nghiên cứu của Luận án là kết hợp giữa phương pháp phân tích

tính toán và mô phỏng Monte-Carlo trên máy tính, cụ thể:

� Phương pháp phân tích được sử dụng để nghiên cứu đánh giá hiệu quả

chất lượng truyền dẫn trong hệ thống vô tuyến;

� Xây dựng chương trình Monte-Carlo để mô phỏng khảo sát đưa ra chứng

minh bằng đồ thị các tham số đánh giá chất lượng hệ thống. Các kết quả

được so sánh cùng một mô hình hệ thống và trên cùng một kênh truyền

pha-đinh chọn lọc tần số hoặc kênh pha-đinh phẳng.

5. Đóng góp của Luận án

Một số đóng góp chính của Luận án được tóm tắt như sau:

1. Đề xuất giải pháp kết hợp mã hóa trước và san bằng thông qua sử

dụng chia sẻ độ dư của kênh một đầu vào và một đầu ra (SISO: Single

Input and Single Output) cho kênh MIMO ISI [CT1, CT2, CT3], đồng

thời phân tích và đánh giá chất lượng của hệ thống theo ảnh hưởng của

thông tin kênh truyền [CT4, CT5].

2. Đề xuất giải pháp kết hợp mã hóa trước và san bằng dựa trên thuật toán

cân bằng lỗi và thuật toán đổ nước để phân bổ công suất cho các kênh

con trong hệ thống MIMO FBMC OQAM nhằm cải thiện phẩm chất

BER và thông lượng của hệ thống [CT6, CT7].

6. Bố cục Luận án

Bố cục của Luận án gồm 3 chương được trình bày cụ thể như sau:

� Chương 1: GIỚI THIỆU CHUNG
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Chương này trình bày tóm tắt những nội dung cơ bản liên quan đến hệ

thống thông tin MIMO, đa sóng mang thế hệ mới như mô hình kênh

SISO, MIMO và các mô hình hệ thống thông tin MIMO được thiết kế

kết hợp với các bộ mã hóa trước và san bằng, hệ thống sử dụng phương

pháp phân tích giá trị riêng (SVD: Singular Value Decomposition) và kỹ

thuật điều chế đa sóng mang thế hệ mới. Ngoài ra, NCS cũng nghiên

cứu một số kỹ thuật xử lý tín hiệu liên quan trực tiếp đến hệ thống

thông tin MIMO ISI và MIMO FBMC như: kỹ thuật mã hóa trước; kỹ

thuật san bằng; kỹ thuật kết hợp mã hóa trước và san bằng. Từ đó, NCS

nghiên cứu và đề xuất những điểm mới sẽ được trình bày chi tiết trong

các chương tiếp theo của Luận án.

� Chương 2: KỸ THUẬT MÃ HÓA TRƯỚC VÀ SAN BẰNG TRONG HỆ

THỐNG MIMO ISI

Nội dung trong chương này trình bày nghiên cứu mô hình hệ thống thông

tin MIMO ISI. Trong đó, NCS tập trung phát triển kỹ thuật kết hợp mã

hóa trước và san bằng có sử dụng độ dư từ hệ thống SISO ISI sang hệ

thống MIMO ISI. Trên cơ sở đó, đề xuất một thiết kế kết hợp mã hóa

trước và san bằng theo phương pháp chia sẻ độ dư ở máy phát và máy

thu nhằm tận dụng được năng lượng kênh trong hệ thống MIMO ISI.

Ngoài ra, NCS cũng tiến hành phân tích và đánh giá ảnh hưởng của CSI

không hoàn hảo cho hệ thống MIMO đa đường.

� Chương 3: KỸ THUẬT MÃ HÓA TRƯỚC VÀ SAN BẰNG TRONG HỆ

THỐNG MIMO FBMC

Chương này trình bày mô hình hệ thống thông tin MIMO đa sóng mang
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sử dụng giàn bộ lọc kết hợp mã hóa trước và san bằng. Trình bày các giải

pháp kỹ thuật san bằng ZF và MMSE cho hệ thống MIMO FBMC. Trên

cơ sở đó, NCS nghiên cứu và đề xuất một phương pháp thiết kế kết hợp

mã hóa trước và san bằng cho hệ thống thông tin MIMO FBMC sử dụng

điều chế biên độ cầu phương dịch thời gian (OQAM: Offset Quadrature

Amplitude Modulation) dựa trên các thuật toán phân bổ công suất phát

cho các kênh con. Những kết quả nghiên cứu cho thấy, thiết kế đề xuất

đã cải thiện đáng kể phẩm chất BER và thông lượng của hệ thống thông

tin MIMO FBMC so với các phương pháp thiết kế trước đó.



Chương 1

GIỚI THIỆU CHUNG

1.1. Mô hình kênh đa đường

Kênh thông tin liên lạc vô tuyến, đặc biệt là các kênh trong nhà thường

được đặc trưng bởi tính chất truyền sóng đa đường [26, 27]. Trong quá trình

lan truyền, các sóng vô tuyến chịu ảnh hưởng chủ yếu bởi ba hiện tượng vật

lý là phản xạ, tán xạ và nhiễu xạ gây ra bởi các vật cản nằm trên đường

truyền tạo thành nhiều đường tín hiệu khác nhau đi từ máy phát đến máy

thu như mô tả trong Hình 1.1. Các hiện tượng này sẽ tác động trực tiếp đến

Trạm gốc

Máy thu di động

Hình 1.1: Mô hình truyền sóng đa đường.

chất lượng các hệ thống thông tin vô tuyến. Những hiện tượng này ban đầu

được coi như một trở ngại lớn trong quá trình truyền dẫn tín hiệu, nhưng sau

9
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này đã trở thành một đặc trưng phân tập mong muốn được sử dụng nhằm

nâng cao chất lượng tín hiệu.

Phương trình tổng quát được sử dụng để mô tả một hệ thống thông tin là:

y = h ∗ s+ n (1.1)

Trong đó y là tín hiệu thu, s là tín hiệu phát đã được điều chế, n là nhiễu

tạp âm trắng cộng tính (AWGN: Additive White Gaussian Noise), h là kênh

truyền và ∗ là ký hiệu của phép tích chập tuyến tính. Phương trình này luôn

đúng cho mọi trường hợp và có thể được điều chỉnh lại khi áp dụng cho những

trường hợp riêng cụ thể.

1.1.1. Kênh SISO

Xét mô hình kênh SISO có pha-đinh chọn lọc tần số và pha-đinh phẳng

như Hình 1.2. Đối với các kênh pha-đinh chọn lọc theo tần số, do đặc tính

Tx Rx

1

2

Lp-1

Lp 

Hình 1.2: Kênh SISO tổng quát.

của sự truyền lan đa đường nên thời gian trễ Tm lớn hơn độ dài của một

symbol Ts , và do đó một số thành phần của symbol thứ t sẽ được thu cùng
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với những symbol liền kề sau đó, điều này gây ra nhiễu ISI. Nếu chúng ta xét

một chuỗi N symbol đầu vào s = [s1 . . . sN ]
T
và h là một chuỗi các hệ số đặc

trưng cho các khâu h1, . . . , hL với L là bậc của đáp ứng xung. Khi đó chuỗi

tín hiệu thu sẽ chứa N +L− 1 mẫu y = [y1 . . . yN+L−1]
T
. Phương trình của

hệ thống thông tin ngay tại thời điểm t có thể được viết như sau:

yt = xt + nt =
L∑
τ=1

hτst−τ+1 + nt (1.2)

Phương trình vô hướng này có thể được viết lại dưới dạng véc-tơ tương đương,

và phép tích chập ở đây được biểu diễn bằng một ma trận tích chập H có

kích thước (N + L− 1)×N như sau:

h1 0 · · · · · · · · · 0

... h1 0 · · · · · · ...

hL
...

. . . . . . · · · ...

0 hL
...

. . . . . .
...

...
...

. . .
...

. . .
...

...
...

. . . . . .
... h1

...
...

...
. . . . . .

...

0 · · · · · · · · · · · · hL



(1.3)

Rõ ràng mối quan hệ véc-tơ đầu vào và đầu ra của hệ thống thông tin bị

ảnh hưởng của pha-đinh chọn lọc theo tần số. Vì vậy, phương trình hệ thống

bây giờ có thể được biểu diễn như sau:

y = Hs + n (1.4)

Trong đó, n = [n1 . . . nN+L−1]
T
là véc-tơ tạp âm, có kích thước (N + L− 1)×

1. Nhờ cách ký hiệu véc-tơ như trên, có thể dễ dàng nhận thấy rằng mỗi một
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mẫu tín hiệu thu được tạo thành từ một số symbol phát như một hệ quả của

tính chất đa đường của kênh. Hiện tượng này làm cho việc tách các symbol

ban đầu từ các mẫu tín hiệu là tổng các symbol ở phía thu rất khó khăn. Vì

thế sự lan truyền đa đường từ lâu đã được xem như một yếu tố bất lợi làm

suy giảm độ tin cậy thông tin liên lạc trong các kênh vô tuyến. Tuy nhiên,

nếu chúng ta điều khiển để kết hợp lại tất cả các bản sao được dịch chuyển

về thời gian của một symbol được phát đi, chất lượng của hệ thống vô tuyến

có thể được tăng cường đáng kể nhờ năng lượng symbol được tập hợp lại và

hơn thế nữa bởi tính phân tập chứa trong các bản sao này.

Nếu kênh truyền là loại kênh pha-đinh phẳng, ta có thể coi là một trường

hợp riêng của kênh pha-đinh chọn lọc tần số tổng quát. Lúc này kênh chỉ có

một khâu h1, mặc dù bây giờ vẫn còn nhiều đường truyền Lp tồn tại nhưng

thời gian trễ Tm không vượt quá thời gian Ts của một symbol. Điều này có

nghĩa rằng các symbol nhận được không nhiễu lẫn nhau và được thu một

cách riêng biệt, phương trình (1.3) vẫn hợp lệ. Nhưng khi kênh là dạng thời

gian tuyến tính bất biến (Linear Time Invariant) và pha-đinh phẳng như giả

định thì tích chập sẽ biến thành một phép nhân và được viết lại như sau:

yt = h1st + nt (1.5)

Điều này có nghĩa là không có nhiễu ISI và ảnh hưởng của kênh chỉ là sự

thay đổi các symbol nhận được về biên độ và pha.

1.1.2. Kênh MIMO

Ở trên, chúng ta đã xem xét mô hình kênh SISO có pha-đinh chọn lọc tần

số và pha-đinh phẳng. Bây giờ hai mô hình đó sẽ được mở rộng cho trường

hợp kênh MIMO. Việc mở rộng này bắt đầu từ pha-đinh lựa chọn tần số và
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coi hiện tượng pha-đinh phẳng như một trường hợp cụ thể của trường hợp

đầu tiên. Giả thiết có một mô hình kênh MIMO như Hình 1.3 với MT ăng

ten ở máy phát vàMR ăng ten ở phía thu. Kênh truyền có sự trải trễ lớn hơn

nhiều khi so sánh với chu kỳ symbol.

Tx
Rx

1

2

Lp-1

Lp

1

ith

MT

1

jth

MR

Hình 1.3: Kênh MIMO tổng quát.

Với một kênh MIMO có trải trễ hữu hạn và chu kỳ bảo vệ symbol L, ta có

thể mô tả hệ thống cho số lượng hữu hạn của các symbol véc-tơ dưới dạng

khối như Hình 1.4.

Xem xét một véc-tơ symbol đầu vào (theo thời gian liên tiếp) có độ dài

N symbol, được chia thành Q véc-tơ symbol ký hiệu là siu, ở đây i là chỉ

số thời gian trong một véc-tơ symbol và u là chỉ số véc-tơ symbol. Giả sử

mỗi véc-tơ s1u, s2u, . . . , sQu, có chiều dài là MT symbol. Các véc-tơ này được

xếp chồng thành véc-tơ su = [s1u . . . sQu]
T

có kích thước QMT × 1. Tại

phần cuối mỗi véc-tơ s1u, s2u, . . . , sQu chèn thêm một khoảng bảo vệ L − 1

symbol giá trị 0 để loại bỏ nhiễu khối (IBI: inter-block interference) trước khi

truyền liên tiếp vào kênh MIMO thông qua MT ăng-ten phát. Ở đây, tổng
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1
( 1)Q L u 

y

Các symbol 0 Các symbol đầu vào Các symbol thu

Thời gian Thời gian

MT MR

 

 

 

 

 

 


 


 


 
 


 


 


 


 


 

1L
Qu

s
2u

s
1u

s
1u

y
2u

y

Hình 1.4: Mô hình hệ thống kênh trải trễ.

các khoảng bảo vệ L − 1 symbol giá trị 0 được chèn thêm vào chính là độ

dư. Thông qua MR ăng-ten tại máy thu, ta nhận được Q + L − 1 véc-tơ

symbol đầu ra y1u,y2u, . . . ,y(Q+L−1)u, các véc-tơ này được xếp chồng thành

véc-tơ symbol yiu =
[
y1u . . .y(Q+L−1)u

]T
có kích thước (Q+ L− 1)MR × 1,

với i = 1, 2, . . . , Q + L − 1. Véc-tơ symbol yiu sau đó được xử lý để khôi

phục lại khối symbol dữ liệu phát.

Theo quá trình biến đổi các khối dữ liệu như trên, ta có khối véc-tơ symbol

dữ liệu thứ u đầu ra của hệ thống truyền dẫn tổng quát có thể được viết theo

biểu thức sau:

yu = Hsu + nu (1.6)

Ở đây, H là ma trận đáp ứng xung kênh MIMO trải trễ, được biểu diễn theo
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phương trình sau:

H =



H [1] 0 · · · 0

...
. . . . . .

...

H [L] . . . . . . 0

0 . . . . . . H [1]

...
. . . . . .

...

0 · · · 0 H [L]


(Q+L−1)MR×QMT

(1.7)

Tiếp theo, ta sẽ xem xét môi trường kênh pha-đinh đa đường liên quan đến

việc cải thiện chất lượng của hệ thống MIMO. Theo [28], Raleigh và Cioffi

đã chứng minh rằng số lượng pc kênh không gian - thời gian song song có

biên độ hữu hạn có thể được tạo ra để truyền tin qua kênh MIMO được mô

tả như phương trình (1.7) bị chặn trên bởi:

pc ≤ min (QLp, (Q+ L− 1)MR, QMT ) (1.8)

Kết quả này rất quan trọng vì đã chỉ ra rằng: ta có thể tận dụng lợi thế

của môi trường giàu pha-đinh đa đường thông qua việc sử dụng hệ thống

MIMO để tạo ra một tập hợp các kênh không gian con độc lập, song song

và không nhiễu lẫn nhau để có thể truyền các dữ liệu độc lập, dẫn đến dung

lượng của hệ thống cao hơn rất nhiều. Nếu là kênh băng rộng thì vẫn còn

tồn tại nhiễu ISI và do vậy có thể sử dụng đến một số kỹ thuật khác nhau

để khử nhiễu này. Ví dụ như kỹ thuật OFDM truyền thống sử dụng khoảng

bảo vệ dưới dạng CP hay kỹ thuật sử dụng độ dư hoặc kỹ thuật điều chế đa

sóng mang sử dụng giàn bộ lọc.
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1.2. Hệ thống kết hợp mã hóa trước và san bằng

1.2.1. Mô hình hệ thống MIMO kết hợp mã hóa trước và san bằng

Mô hình hệ thống thông tin MIMO tổng quát bao bồm MT ăng-ten phát

và MR ăng-ten thu được mô tả như Hình 1.5.

 

 

 

 

 

 

Mã hóa 

và

Điều chế

Giải mã 

và Giải 

điều chế

Bộ mã 

hóa trước

Bộ

san bằng

Các bit raCác bit vào

MT MR

1 1

Hình 1.5: Mô hình hệ thống MIMO tổng quát.

Các bit đầu vào được mã hóa và điều chế thành một hoặc nhiều luồng

symbol. Bộ mã hóa trước sẽ xử lý các luồng symbol này trước khi đưa vào

kênh MIMO bằng cách sử dụng các ăng ten phátMT riêng biệt. Ngoài ra, các

luồng symbol phát cũng có thể chèn thêm độ dư (redundancy) để cải thiện

chất lượng hệ thống thông tin. Tại đầu thu của hệ thống MIMO, các luồng

symbol nhận được thông qua MR ăng-ten thu sẽ được xử lý bởi bộ san bằng,

sau đó giải mã và giải điều chế thành các bit đầu ra.

Nội dung nghiên cứu của Luận án chỉ tập trung nghiên cứu trong phần ô

chữ nhật nét đứt của Hình 1.5, tức là sẽ không xem xét đến các kỹ thuật mã

hóa, điều chế và giải điều chế mà chỉ tập trung vào các phương pháp thiết kế

kết hợp bộ mã hóa trước và san bằng. Ở đây, các luồng symbol đầu vào được

coi như đã mã hóa và điều chế còn các luồng symbol đầu ra sẽ được giải mã

và giải điều chế thành công.

Xem xét mô hình hệ thống MIMO được thiết kế kết hợp giữa máy phát
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(hay gọi là mã hóa trước) với máy thu (hay gọi là san bằng) cho kênh trải

trễ như mô tả trên Hình 1.6.

 

 

 

 

 

 Bộ 

mã hóa trước F

Bộ 

san bằng G
H

MT MR

+

+

Tạp âm

1 1

s[i] ˆ[ ]is

Hình 1.6: Mô hình thiết kế kết hợp bộ mã hóa trước và san bằng.

Giả sử hệ thống có MT ăng-ten phát và MR ăng-ten thu. Với một luồng

véc-tơ symbol đầu vào có chiều dài N symbol, được chia thành Q véc-tơ

symbol s1u, s2u, . . . , sQu, mỗi véc-tơ có độ dài MT . Các véc-tơ này được xếp

chồng thành véc-tơ su = [s1u . . . sQu]
T
có kích thước QMT × 1, đi qua bộ mã

hóa trước F, đồng thời được chèn thêm một khoảng bảo vệ L− 1 symbol giá

trị 0 tại cuối mỗi véc-tơ s1u, s2u, . . . , sQu để tạo thành véc-tơ symbol phát có

chiều dài (Q + L − 1)MT trước khi được truyền liên tiếp vào kênh MIMO

thông qua MT ăng-ten phát.

Ở phía thu, thông qua MR ăng-ten thu, ta nhận được véc-tơ tín hiệu bao

gồm tín hiệu phát và tạp âm có độ dài (Q + L − 1)MR, sau đó đi qua bộ

san bằng G để loại bỏ các khoảng bảo vệ. Đầu ra bộ san bằng là các véc-

tơ ŝ1u, ŝ1u, . . . , ŝQu, được xếp chồng thành véc-tơ ŝu = [̂s1u . . . ŝQu]
T
có kích

thước QMT × 1. Theo quá trình xử lý này, ta có khối véc-tơ symbol dữ liệu

thứ u đầu ra bộ san bằng của hệ thống MIMO thiết kế kết hợp mã hóa trước
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và san bằng cho kênh trải trễ được biểu diễn như sau:

ŝu = GHFsu + Gnu (1.9)

Trong đó, H là ma trận kênh có kích thước (Q+L−1)MR×(Q+L−1)MT ,

F là ma trận mã hóa trước có kích thước (Q+ L− 1)MT ×QMT , G là ma

trận san bằng có kích thước QMT × (Q+ L− 1)MR và n là véc-tơ tạp âm

có kích thước (Q+ L− 1)MR × 1. Ngoài ra, để đơn giản trong quá trình

phân tích và tính toán các kết quả nghiên cứu. NCS giả sử rằng nguồn tín

hiệu đầu vào độc lập và không tương quan, tổng công suất phát tín hiệu trên

mỗi ăng-ten phát đều được chuẩn hóa p0.

1.2.2. Mô hình hệ thống sử dụng phương pháp SVD

Trong phần này ta sẽ phân tích một hệ thống thông tin MIMO sử dụng

phương pháp SVD. Ở đây, ta sẽ bắt đầu bằng việc mô tả hệ thống đơn giản

được sử dụng trong trường hợp của các kênh pha-đinh phẳng, các kết quả

sau đó sẽ được mở rộng cho trường hợp kênh pha-đinh chọn lọc theo tần số.

Sơ đồ khối của mô hình hệ thống MIMO dưới tác động pha-đinh phẳng được

mô tả như Hình 1.7, trong đó có MT ăng-ten phát và MR ăng-ten thu.

GF

1

2

MT

1

2

MR

H
S/P P/S

1̂s

2ŝ

1s

2s

Bs

 nb

ˆ
Bs

 b̂ n

Hình 1.7: Sơ đồ khối của hệ thống MIMO cho trường hợp pha-đinh phẳng.

Với một luồng symbol b[n] đầu vào đi đến bộ chuyển đổi nối tiếp song. Bộ

chuyển đổi nối tiếp - song song đơn giản được sử dụng để chia một luồng dữ
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liệu vào thành một tập hợp B (s1, ..., sB) các luồng con để đưa vào bộ mã

hóa trước F, bộ mã hóa trước này cùng với bộ san bằng G ở phía thu là

thành phần cốt lõi để thực hiện các kỹ thuật tối ưu hóa cho việc truyền dẫn.

Sau khi các luồng con (s1, ..., sB) được xử lý bởi bộ mã hóa trước F sẽ phát

trên kênh truyền. Ở phía thu, các luồng con này sẽ được xử lý theo quy trình

ngược lại. Như vậy, sau khi tín hiệu thu được xử lý bởi bộ san bằng G, các

symbol (ŝ1, ..., ŝB) đi qua bộ chuyển đổi song song - nối tiếp được ghép thành

một luồng symbol b̂[n] đầu ra. Nếu LP đủ lớn, số lượng các kênh con bị chặn

trên bởi giá trị cực tiểu của số ăng-ten phát và số ăng-ten thu như sau:

B ≤ min (MR,MT ) (1.10)

Điều này là dễ hiểu vì đối với kênh SISO thì chỉ 1 ăng-ten phát và 1 ăng-ten

thu được dùng cho một kênh và như vậy B được giới hạn bởi chính số lượng

các kênh con tương ứng với các giá trị riêng có thể đạt được. Do đó, tăng số

lượng của ăng-ten có thể tăng tương ứng số lượng những kênh không gian

con độc lập, song song được tách riêng trong kênh MIMO. Rõ ràng biểu thức

(1.10) được suy ra trực tiếp từ (1.8) đại diện cho trường hợp tổng quát cho

mô hình kênh băng rộng.

Như đã đề cập ở trên, F và G là các bộ mã hóa trước và san bằng, chúng

được thực hiện theo những cách khác nhau tùy thuộc vào yêu cầu tối ưu hóa

được sử dụng. Trong [29] đã chỉ ra rằng trong hệ thống MIMO thiết kế kết

hợp mã hóa trước và san bằng sử dụng phép phân tích SVD có thể phân

tách kênh MIMO thành các kênh con độc lập không có nhiễu ICI như chỉ ra

trong Hình 1.8. Thêm vào đó, việc phân bổ công suất phát một cách hợp lý

cũng khai thác tối ưu các đặc tính của kênh truyền nhằm cải thiện chất lượng
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hệ thống. Lưu ý rằng điều này đúng cả cho trường hợp pha-đinh phẳng và

pha-đinh chọn lọc tần số.

s1

s2

x1

x2

n1

n2

λH,1

λH,2

λH,B

sB xB

nB

1̂s

2ŝ

ˆ
Bs

Hình 1.8: Sơ đồ khối của kênh tách riêng vào những kênh con pc.

Như vậy, trong điều kiện pha-đinh phẳng, ma trận kênh MIMO có thể

được phân tách thành các kênh con độc lập nhờ các ma trận trong thuật

toán phân tích SVD. Trường hợp kênh pha-đinh chọn lọc tần số thì có thể

kết hợp với các thuật toán biến đổi Fourier nhanh nghịch đảo (IFFT: Inverse

Fast Fourier Transform) và thuật toán biến đổi Fourier nhanh (FFT: Fast

Fourier transform) để thực hiện tách kênh MIMO thành các kênh con song
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song. Nếu H là ma trận kênh, sử dụng phương pháp SVD ta có thể biểu diễn

theo phương trình sau:

H = UΛVH (1.11)

Trong đó, Λ là một ma trận đường chéo mà có các giá trị riêng nằm trên

đường chéo chính của ma trận H; trong khi U và VH là các ma trận trực

giao (Unitary). Một ma trận A là ma trận trực giao nếu AAH = AHA = I.

Nhìn vào Hình 1.7, toàn bộ tác động của các bộ mã hóa trước, san bằng và

kênh truyền có thể được biểu diễn bằng phương trình ma trận như sau:

GHF = GUΛVHF (1.12)

Từ các đặc điểm của các ma trận trực giao và mối quan hệ trong phương

trình (1.12). Ta có thể thấy rằng, nếu cặp bộ mã hóa trước và san bằng

{F,G} được tính lần lượt theo công thức sau: F = VΛF

G = ΛGUH
(1.13)

Khi đó kênh có thể được tách riêng thành các kênh con độc lập và được biểu

diễn theo phương trình như sau:

GHF = ΛGUH︸ ︷︷ ︸
G

UΛVH︸ ︷︷ ︸
H

VΛF︸ ︷︷ ︸
F

= ΛGΛΛF (1.14)

Ở đây, ΛG và ΛF là các ma trận đường chéo, có các thành phần nằm trên

đường chéo chính lần lượt của các bộ mã hóa trước F và san bằng G, dùng

cho việc thiết kế phân bổ công suất và san bằng kênh tùy thuộc vào từng hệ

thống thông tin khác nhau.
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1.3. Kỹ thuật FBMC-OQAM

1.3.1. Giàn bộ lọc

Giàn bộ lọc là một dãy các bộ lọc mà được áp dụng để tổng hợp các tín

hiệu đa sóng mang tại máy phát và phân tách các tín hiệu thu được tại máy

thu. Trong phần này, sẽ trình bày về giàn bộ lọc tổng hợp và giàn bộ lọc

phân tách tín hiệu trong hệ thống thông tin MIMO đa sóng mang.

a. Giàn bộ lọc tổng hợp

Khi có một tín hiệu x(t) đi qua bộ lọc, ta có một đáp ứng xung tương ứng

h(t) và tín hiệu đầu ra được biểu diễn như sau:

s(t) = h(t) ∗ x(t) (1.15)

ở đây * được ký hiệu là tích chập tuyến tính.

h1(t)

h2(t)

hNc(t)

x1(t)

x2(t)

xNc(t)

s1(t)

s2(t)

sNc(t)

s(t)

Hình 1.9: Sơ đồ khối giàn bộ lọc tổng hợp.

Hình 1.9 miêu tả sơ đồ khối giàn bộ lọc tổng hợp (SFB: Synthesis Filter

Bank), bao gồm một dãy các bộ lọc hn, n = 1, 2, ..., Nc. Các tín hiệu đầu
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vào được xử lý riêng rẽ bởi mỗi bộ lọc và sau đó được cộng lại thành tín hiệu

s(t) =
∑Nc

n=1 sn(t). Tổng hợp tín hiệu đầu ra của giàn bộ lọc có thể được

biểu diễn như sau:

s(t) =
Nc∑
n=1

hn(t) ∗ xn(t) (1.16)

Mặc dù về nguyên tắc bất kỳ bộ lọc nào cũng có thể xử lý được tín hiệu, tuy

nhiên các bộ lọc h(t) là trường hợp cụ thể được áp dụng để xử lý tín hiệu

phát trên sóng mang con thứ n trong truyền dẫn đa sóng mang. Do nội dung

nghiên cứu chỉ xem xét tín hiệu băng cơ sở và bỏ qua dải tần vô tuyến (RF:

Radio Frequency) nên tín hiệu đầu vào cho mỗi sóng mang con có thể được

tính bởi phương trình sau:

xn(t) =
∞∑

i=−∞

Xi,nδ (t− iT ), n = 1, ..., Nc (1.17)

Trong đó, Xi,n ký hiệu symbol dữ liệu phát trên sóng mang con thứ n trong

chu kỳ symbol thứ i, Nc là tổng số lượng các sóng mang con, T là chiều dài

của một chu kỳ symbol và δ(t) ký hiệu hàm xung Dirac.

Thay phương trình (1.17) vào phương trình (1.16), tín hiệu phát ở băng

cơ sở biến đổi liên tục theo thời gian được biểu diễn bởi phương trình sau:

s(t) =
∞∑

i=−∞

N∑
n=1

Xi,nhn (t− iT ) (1.18)

Các sóng mang con ở đây trực giao khi khoảng cách tần số của các sóng

mang con phải là bội một số nguyên lần nghịch đảo của chu kỳ symbol hay

∆f = c/T với c = 1, 2.... Nói chung, để đạt được hiệu suất phổ lớn nhất thì

khoảng cách tần số giữa các sóng mang con cần được lựa chọn ∆f = 1/T .

Không mất tính tổng quát, ta có thể ký hiệu các tần số sóng mang con

fn = n∆f , n = 1, 2, ..., Nc.
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Các bộ lọc phát dựa vào một bộ lọc mẫu pT (t) được thiết kế riêng biệt và

được xử lý bởi các tần số fn sóng mang như sau:

hn(t) = pT (t)e2πjn∆ft+jφn (1.19)

ở đây φn biểu thị cho pha của tín hiệu. Thay phương trình (1.19) vào phương

trình (1.18), tín hiệu phát băng cơ sở s(t) có thể được viết lại như sau:

s(t) =
∞∑

i=−∞

Nc∑
n=1

Xi,npT (t− iT ) e2πjn∆f(t−iT )+jφn

=
∞∑

i=−∞

Nc∑
n=1

Xi,npT (t− iT ) e2πjn∆f+jφn

(1.20)

b. Giàn bộ lọc phân tách

Hình 1.10 mô tả giàn bộ lọc phân tách (AFB: Analysis Filter Bank) bao

gồm một dãy các bộ lọc và có một tín hiệu thu chung r(t).

g1(t)

g2(t)

gNc(t)

y1(t)

y2(t)

yNc(t)

r(t) y1[i]

y2[i]

yNc[i]

Hình 1.10: Sơ đồ khối giàn bộ lọc phân tách.

Tương tự như ở phía phát, bất kỳ bộ lọc nào cũng có thể xử lý được tín

hiệu đi ra ngoài, tuy nhiên trong truyền dẫn đa sóng mang sử dụng giàn bộ
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lọc, mỗi bộ lọc phân tách một băng tần sóng mang con khác nhau của tín

hiệu thu r(t). Bỏ qua sự suy giảm kênh truyền, tín hiệu đầu vào khối AFB

bằng tín hiệu phát của khối SFB; nói cách khác, r(t) = s(t). Các bộ lọc phân

tách dựa vào một bộ lọc mẫu được thiết kế riêng biệt pR(t). Tương tự như

phương trình (1.19), ta có đáp ứng xung của bộ lọc phân tách được tính bởi

phương trình sau:

gz(t) = pR(t)e−2πjz∆ft−jφz , z = 1, 2, . . . , Nc. (1.21)

Với một bộ lọc phân tách gz(t) bất kỳ, tín hiệu đầu ra liên tục theo thời gian

sau khi qua bộ lọc có thể được tính bởi phương trình sau:

yz(t) = gz(t) ∗ r(t)

=
∞∑

i=−∞

Nc∑
n=1

Xi,npR(t) ∗ pT (t− iT ) e2πjn∆ft+jφne−2πjz∆ft+jφz

=
∞∑

i=−∞

Nc∑
n=1

Xi,npR(t) ∗ pT (t− iT ) e2πj(n−z)∆ft+j(φn−φz)

(1.22)

Ở phía thu, để giải điều chế chính xác tín hiệu phát tại mỗi sóng mang con,

ta cần thỏa mãn hai điều kiện sau:

1. Không có ICI trong miền tần số.

2. Không ISI trong miền thời gian.

Thứ nhất, các sóng mang con cần phải tạo thành một tập trực giao được

thiết lập trong một chu kỳ symbol để loại bỏ nhiễu ICI, nói cách khác,

T∫
0

e2πj(n−z)∆ft+j(φn−φz)dt =

 T, z = n

0, z 6= n
(1.23)

Như đã trình bày ở phần trên, các sóng mang con trực giao khi khoảng cách

tần số của các sóng mang con cần thiết bằng một số nguyên lần nghịch đảo của

chu kỳ symbol; nói cách khác ∆f = c/T, c = 1, 2, . . . . Khoảng cách tần số
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thường được lựa chọn ∆f = 1/T để đạt được hiệu suất phổ tối đa. Các sóng

mang con được biểu diễn dưới dạng hàm mũ e2πjn∆ft, t ∈ [0, T ] , mỗi sóng

mang con có 2 nhánh: Phase (I) và vuông phase (Q). Dữ liệu phát Xm,n là giá

trị phức hay được biểu diễn theo phương trình, Xi,n = ai,n + jbi,n, ở đây ai,n

và bi,n là dữ liệu giá trị thực. Tín hiệu điều chế phức Xi,ne
2πjn∆ft có thể được

biến đổi vào các nhánh I và Q như sau: ai,n cos(2πn∆ft)−bi,n sin(2πn∆ft).

Tức là, phần thực của dữ liệu phát ai,n được điều chế vào tín hiệu nhánh I

của sóng mang con cos(2πn∆ft), trong khi phần ảo bi,n được mang theo bởi

tín hiệu nhánh Q sin(2πn∆ft).

Hình 1.11: Các sóng mang con trực giao.

Hình 1.11 miêu tả tính trực giao giữa các sóng mang con. Các sóng dạng

cos(2πn∆ft) và sin(2πn∆ft), n = 1, 2, 3 là một chu kỳ symbol đã được

chuẩn hóa t ∈ [0, T ]. Trong khoảng thời gian chu kỳ symbol T , tất cả sóng

mang con đều trực giao với nhau và thỏa mãn yêu cầu phương trình (1.23).
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Hình 1.12: Ví dụ một tín hiệu không tạo ra nhiễu ISI.

Thứ hai, để lựa chọn bộ lọc mẫu thỏa mãn điều kiện tín hiệu đầu ra không

có nhiễu ISI giữa các symbol trong miền thời gian hay không tồn tại sự chồng

lấn giữa các symbol. Hình 1.12 mô tả đáp ứng xung tổng hợp sẽ bằng 0 tại

thời điểm lấy mẫu, ngoại trừ tín hiệu gốc bằng 1.

pT ∗ pR |ts=iT =

 1, i = 0

0, i 6= 0

Ở đây, ts = iT là vị trí cho các điểm lấy mẫu trên trục thời gian.

1.3.2. Kỹ thuật truyền dẫn FBMC

Kỹ thuật FBMC là một trường hợp của kỹ thuật đa sóng mang sử dụng

giàn bộ lọc ở cả đầu phát và đầu thu. Kỹ thuật FBMC dựa vào các thuật

toán IFFT/FFT và thực hiện hiệu quả khi kết hợp với các khối SFB tại phía

phát và AFB tại phía thu [30]. Một bộ thu-phát đa sóng mang sử dụng giàn
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bộ lọc được cho bởi phương trình như sau:

sn(t) =
∑
i

sn [i]δ (t− iT ) (1.24)

Trong phương trình (1.24), sn [i] là các symbol dữ liệu, n là chỉ số của

sóng mang con và T là chu kỳ giữa các symbol. Trong luận án này, NCS sử

dụng bộ lọc mẫu 4 khâu (tap) được cung cấp bởi PHYDYAS [20] với pTx và

pRx lần lượt là bộ lọc tổng hợp và bộ lọc phân tách tương ứng ở đầu phát

và đầu thu. Đáp ứng xung của các bộ lọc mẫu ở đây được tính theo phương

trình sau:

p(t) = 1 + 2
K−1∑
k=1

Pk cos

(
2π

kt

KT

)
(1.25)

Trong đó, Pk là các hệ số bộ lọc mẫu và K là hệ số chồng lấn. Sử dụng các

bộ lọc này, tín hiệu tổng quát truyền qua hệ thống FBMC có thể được tính

theo phương trình sau:

x(t) =
∑
i

Nc−1∑
n=0

sn [i]pTx (t− iT ) ej2π(t−iT )fn (1.26)

Tín hiệu x(t) trong phương trình (1.26) biểu thị một nhóm thời gian giới

hạn bao gồm các sóng mang con giá trị phức của sn [i]. Chu kỳ T luôn bằng

chu kỳ FFT nhưng chu kỳ của pTx và pRx có thể lớn hơn chu kỳ T nên tạo

thành các symbol liên tiếp chồng lấn lên nhau. Ở phía phát, mỗi một sóng

mang con truyền qua một giàn bộ lọc được thực hiện bởi pTx để tạo ra tính

hiệu phát. Tại phía thu, chu kỳ của pRx giảm khi truyền qua khối FFT, bởi

vì chu kỳ FFT nhỏ hơn chu kỳ T và bằng nghịch đảo của khoảng cách tần

số giữa các sóng mang phụ. Do đó, nếu giả sử các điều kiện kênh truyền là

lý tưởng thì tín hiệu thu giống hoàn toàn với tín hiệu phát.
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1.3.3. Điều chế biên độ cầu phương dịch thời gian

Trong các hệ thống FBMC, các loại sơ đồ điều chế đều có thể áp dụng được

bất cứ khi nào các sóng mang con được tách ra. Do vậy, nếu chỉ khai thác các

kênh con có chỉ số chẵn hoặc lẻ thì ta có thể sử dụng điều chế QAM vì không

có sự chồng lấn giữa các sóng mang con. Tuy nhiên, muốn sử dụng toàn bộ

các sóng mang con để nâng cao tốc độ truyền dẫn thì điều chế OQAM là

hiệu quả nhất bởi vì điều chế OQAM có khả năng khắc phục được sự chồng

lấn của các sóng mang con trong miền tần số [20].

Điều chế OQAM được gọi là điều chế biên độ cầu phương dịch thời gian

vì thuật ngữ “offset” phản ánh sự dịch chuyển thời gian của một nửa nghịch

đảo khoảng cách các sóng mang con giữa phần thực và phần ảo của symbol

phức. Trong nghiên cứu này, kỹ thuật điều chế OQAM dựa trên những nội

dung cơ bản của hệ thống truyền dẫn QAM song song [19].

 

 

 
+

x1[i]
p(t)

xNc[i]
p(t)

e  fj2πΔ t

s(t)

e  f-j2πΔ t

r(t)

e  
fj2πNcΔ t

e  f-j2πNcΔ t

p (T-t)*

p (T-t)*

(i+1)T

(i+1)T

y1[i]

yNc[i]

 

 

 

Hình 1.13: Sơ đồ khối của hệ thống truyền dữ liệu song song.

Hình 1.13 mô tả sơ đồ khối của hệ thống truyền dữ liệu song song với

trường hợp giàn bộ lọc được xem xét là giống nhau. Các bộ lọc được sử dụng

trong giàn bộ lọc là các phiên bản dịch tần số theo thời gian của xung mẫu



30

p(t). Khái niệm truyền dữ liệu song song bao gồm việc chia nhỏ băng tần

thành Nc băng tần con, mỗi băng tần cách nhau một khoảng ∆f . Tại mỗi

băng tần con, các symbol được tạo xung bởi p(t) và truyền với tốc độ 1
T
, ở

đây T là chu kỳ thời gian của mỗi symbol. Một bộ lọc phù hợp được thực

hiện bởi p∗(T − t) chính là nguyên nhân bị dịch theo thời gian và lấy mẫu

tương ứng ngay thời điểm (i + 1)T . Điều kiện này cho phép hệ thống kiểm

soát được chi tiết phổ hữu hạn do p(t) là bộ lọc thông thấp giới hạn băng tần.

Theo Hình 1.13, dữ liệu có thể được khôi phục với điều kiện kênh truyền

lý tưởng khi và chỉ khi∫ ∞
−∞

p (t− iT ) ej2πn∆f t×

p∗ (t− i′T ) e−j2πn∆f tdt = δi′,iδn′,n
(1.27)

Đây là điều kiện trực giao với điều kiện ràng buộc mật độ symbol 1
∆fT
≤ 1

[31]. Một xung mẫu nếu thỏa mãn điều kiện đẳng thức này tương ứng với

khoảng cách các symbol rất nhỏ, dẫn đến không thể xác định được vị trí các

điểm symbol trong cả miền thời gian và tần số [31]. Tuy nhiên, vẫn có thể xác

định được các symbol này tại 1
∆fT

= 1 nếu sử dụng điều chế OQAM bằng

cách dịch chuyển luân phiên dữ liệu truyền song song tại thời điểm (T/2) và

tần số (π/2) [32]. Khi đó, tín hiệu truyền băng tần cơ sở có thể được biểu

diễn theo phương trình sau:

s (t) =
∑
i∈Z

∑
n even

(< (xn [i]) p (t− iT )+

j= (xn [i]) p (t− T/2− iT )) ej2πn∆f t+∑
i∈Z

∑
n odd

(j= (xn [i]) p (t− iT )+

< (xn [i]) p (t− T/2− iT )) ej2πn∆f t

(1.28)

Trong đó, xn[i] là giá trị phức symbol phát QAM trên sóng mang con thứ n
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tại thời điểm tức thời thứ i. Ở đây, các symbol trên các sóng mang con liền

kề bị dịch một góc pha π
2
. Để đơn giản các ký hiệu, ta sử dụng phần thực

để giới thiệu cấu trúc nghịch đảo OQAM, tương đương với các symbol phát

PAM có tốc độ 2
T
, bằng cách xác định như sau:

d2n [2i] = < (x2n [i]) , d2n+1 [2i] = = (x2n+1 [i])

d2n [2i] = = (x2n [i]) , d2n+1 [2i+ 1] = = (x2n+1 [i])
(1.29)

tín hiệu s(t) FBMC-OQAM có thể được viết lại theo phương trình sau:

s (t) =
∑
i∈Z

∑
n=0

dn [k]φn [i] p

(
t− iT

2

)
ej2πn∆f t. (1.30)

Hình 1.14 minh họa các chuỗi OQAM được tạo bởi sự nghịch đảo trong

pha và thành phần cầu phương của symbol QAM xn[i].

+

n chẵn

xn[i]

Z
-1

dn[i]

2

2

n lẻ

+
xn[i]

Z
-1

dn[i]

2

2

 .

 .

 .

 .

Hình 1.14: Nghịch đảo OQAM trong hệ thống FBMC.

Điều kiện trực giao để bảo đảm các symbol dn[i] được khôi phục hoàn toàn
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tại máy thu và có thể biểu diễn bằng phương trình sau:

<
(∫ ∞
−∞

p

(
t− iT

2

)
ej2πn∆f tφn [i]

×p∗
(
t− iT

2

)
e−j2πn

′∆f tφ∗n′ [i
′] dt

)
= δi′,iδn′,n (1.31)

Trong đó, φn là góc dịch pha trên sóng mang con thứ n được tính bởi biểu

thức sau:

φn [i] = ej(
π
2 (n+i)−πni) (1.32)

và δi,n là một hàm delta Kronecker được xác định bởi phương trình sau:

δi,n =

 1, i = n,

0, i 6= n.
(1.33)

Với trường hợp (i+ n) chẵn, sự dịch pha là bội số nguyên của π. Điều

này cho phép duy trì được giá trị thực của symbol PAM. Mặt khác, với các

giá trị (i+ n) lẻ, sự dịch pha là bội số lẻ của π/2. Đây là sự biến đổi giá trị

thực symbol PAM thành một giá trị ảo, và sự dịch pha này thực hiện được

là nhờ bộ lọc mẫu ở phía phát pTx/pTx (t− T/2) và các bộ lọc mẫu ở phía

thu pRx/pRx (t− T/2) .

Đối với hệ thống thông tin MIMO thiết kế kết hợp giữa máy phát và máy

thu hay gọi là thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng thì chất lượng truyền

dẫn phụ thuộc vào phương pháp sử dụng độ dư và các giá trị riêng của kênh

truyền. Dựa trên ý tưởng mô hình hệ thống MIMO thiết kế kết hợp mã hóa

trước và san bằng cho kênh trải trễ, phương pháp SVD kỹ thuật truyền dẫn

FBMC-OQAM. NCS đề xuất các kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và

san bằng nhằm cải thiện chất lượng cho các hệ thống thông tin MIMO ISI

theo phương pháp chia sẻ độ dư và MIMO FBMC dựa trên các thuật toán
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phân bổ công suất cho các kênh con trong điều kiện ràng buộc công suất tại

máy phát. Thêm vào đó, NCS cũng phân tích và đánh giá ảnh hưởng của CSI

không hoàn hảo theo các thiết kế sử dụng độ dư trong kênh truyền MIMO

ISI đa đường.

1.4. Các nghiên cứu liên quan

1.4.1. Nghiên cứu liên quan đến kỹ thuật mã hóa trước và san bằng cho

hệ thống MIMO ISI

Một trong những đặc tính kỹ thuật chính để nâng cao chất lượng truyền

dẫn trong hệ thống thông tin đó là truyền dẫn khối [33, 34, 35, 36, 37]. Tuy

nhiên, việc truyền dẫn khối thông qua kênh SISO hoặc kênh MIMO phải đối

diện với nhiễu ISI, điều này có thể làm giảm hiệu quả băng thông do thêm

các khoảng bảo vệ dưới dạng ZP hoặc CP. Để giải quyết vấn đề này và cải

thiện chất lượng hệ thống, về cơ bản ta có thể chia thành ba nhóm giải pháp

kỹ thuật như sau: kỹ thuật mã hóa trước, kỹ thuật san bằng và kỹ thuật kết

hợp mã hóa trước và san bằng.

Thứ nhất, khi nghiên cứu về kỹ thuật mã hóa trước, đã có một số giải

pháp thiết kế kỹ thuật liên quan như trong các công trình [38, 39, 40, 41, 42].

Trong nhóm này, các tác giả đã đề xuất nhiều cách tiếp cận trực tiếp để cải

thiện bộ mã hóa trước. Ví dụ, trong [38], các tác giả đã đề xuất một phương

pháp thiết kế để cải thiện bộ mã hóa trước trong hệ thống MIMO dựa trên

khoảng cách euclide tối thiểu. Trong [39], các tác giả đã áp dụng thuật toán

phân tích giá trị riêng để nâng cao chất lượng truyền dẫn đơn sóng mang

trong hệ thống MIMO. Trong các công trình [40, 41], nhóm tác giả đã cải

thiện các bộ mã hóa trước bằng kỹ thuật cưỡng bức bằng không (ZF: Zero
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Forcing) và sai số bình phương trung bình nhỏ nhất (MMSE: Minimum Mean

Square Error) dựa trên các hàm chi phí (Cost function) được cải tiến để giảm

thiểu công suất phát mà vẫn đảm bảo chất lượng truyền dẫn. Trong [42], các

tác giả đã đề xuất một phương pháp thiết kế bộ mã hóa trước tuyến tính để

tối đa tốc độ thông tin tương hỗ trung bình trong điều kiện máy phát biết

được thống kê thông tin trạng thái kênh.

Thứ hai, cũng có một số công trình đề xuất các phương pháp thiết kế tập

trung vào bộ san bằng như trong [43, 44, 45, 46, 47]. Trong [43], nhóm tác giả

đã đề xuất bộ san bằng MMSE tối ưu với đáp ứng xung hữu hạn mà không

yêu cầu khoảng bảo vệ phải lớn hơn hoặc bằng bậc của kênh truyền. Trong

[44], một bộ san bằng độ phức tạp thấp đã được đề xuất bằng cách sử dụng

kết hợp bộ lọc MMSE và bộ tách hợp lẽ cực đại (MLD: Maximum Likelihood

Detector) trong khi bộ san bằng hồi tiếp quyết định để phát hiện nhiễu cũng

được đề xuất trong [45]. Thêm vào đó, một số phân tích về tính phân tập và

phẩm chất BER của hệ thống sử dụng bộ san bằng đã được trình bày trong

các công trình [46, 47].

Cuối cùng, để loại bỏ ISI trong hệ thống truyền dẫn khối, các khoảng bảo

vệ dưới dạng ZP hoặc CP được chèn thêm vào các khối symbol phát, nhưng

điều này khiến cho hiệu suất phổ của hệ thống giảm xuống do một phần năng

lượng của kênh bị mất đi khi loại bỏ khoảng bảo vệ ở phía thu, đặc biệt trong

các kênh truyền với đáp ứng xung dài. Do vậy, đã có một số công trình nghiên

cứu đề xuất các thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng để nâng cao chất

lượng truyền dẫn hệ thống thông tin vô tuyến [48, 49, 50, 51, 52, 53, 54, 55].

Trong công trình [48], đối với các kênh SISO ISI, nhóm tác giả đã đề xuất

một thiết kế tối ưu kết hợp mã hóa trước và san bằng theo tiêu chí MMSE
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và ZF trong các điều kiện tối đa tỷ số tín hiệu trên tạp âm (SNR: Signal

to Noise Ratio) và cố định công suất phát trong khi đó một thiết kế tối ưu

tốc độ truyền tin trên các kênh đa đường cũng được chỉ ra trong công trình

[49]. Trong công trình [50], nhóm tác đã đề xuất các thiết kế kết hợp mã hóa

trước và san bằng để đạt được tốc độ truyền tin tối đa và nâng cao QoS dựa

theo tiêu chí MMSE có trọng số trong điều kiện công suất phát được cố định.

Trong các công trình [51, 55], nhóm tác giả đề xuất một bộ mã hóa trước

và san bằng cho kênh MIMO dựa trên cơ sở thuật toán phân rã giá trị riêng

băng rộng (BSVD: Broadband Singular Value Decomposition) để phân tách

kênh MIMO thành các kênh con SISO, đồng thời loại bỏ một phần nhiễu ISI

gây ra do tính chất chọn lọc tần số của kênh truyền. Thiết kế này đã hỗ trợ

giảm sự tổn hao năng lượng kênh cũng như tăng công suất cho các kênh con,

dẫn đến cải thiện phẩm chất BER hay tăng thông lượng của hệ thống. Thêm

vào đó, một số công trình nghiên cứu thiết kế kết hợp mã hóa trước và san

bằng hay san bằng hồi tiếp quyết định theo tiêu chí ZF, MMSE cũng cho thấy

khả năng cải thiện đáng kể chất lượng truyền dẫn của hệ thống thông tin vô

truyền dẫn khối. Ví dụ: Thiết kế mã hóa trước và san bằng kết hợp với chia

sẻ độ dư (LPE-SGI: Linear Precoding and Equalisation with Shared Guard

Interval), thiết kế kết hợp tuyến tính mã hóa trước và san bằng kết hợp với

san bằng hồi tiếp quyết định (Combined Linear Precoding and Equalisation

with Decision Feedback Equalisation), thiết kế kết hợp tuyến tính mã hóa

trước và san bằng hồi tiếp quyết định khối (Modified Linear Precoder and

Block Decision Feedback Equaliser), và thiết kế kết hợp tuyến tính tối ưu

mã hóa trước và san bằng hồi tiếp quyết định khối (Modified Joint Optimal

Precoder and Block Decision Feedback Equaliser) [52, 53, 54, 55].
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Trong nội dung nghiên cứu của LA, cụ thể là trong chương 2, NCS dựa

trên các ý trưởng trong các công trình [48, 54, 55] để phát triển và đề xuất

một phương pháp thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng theo phương

pháp chia sẻ độ dư cho kênh MIMO ISI, sau đó tối ưu bộ mã hóa trước và

san bằng theo tiêu chí MMSE [50]. Thiết kế đề xuất sẽ cho phép tiết kiệm

được năng lượng kênh và đồng thời đạt được phẩm chất BER tốt hơn trong

các hệ thống MIMO ISI.

1.4.2. Nghiên cứu liên quan đến kỹ thuật mã hóa trước và san bằng cho

hệ thống MIMO FBMC

Trong những năm gần đây, đã có nhiều nghiên cứu về kỹ thuật đa sóng

mang thế hệ mới FBMC cho hệ thống thông tin thế hệ thứ 5 (5G: Fifth

Generation). Cụ thể, đã có một số kỹ thuật mã hóa trước được đề xuất cho

hệ thống FBMC như trong các công trình [56, 57, 58]. Ví dụ, trong [56], Q.

Duong và các tác giả đã giới thiệu sơ đồ mã hóa trước Walsh-Hadamard sử

dụng ma trận Unitary, được gọi là WHT-C-FBMC đồng thời đề xuất phương

pháp tính toán BER xấp xỉ để nâng cao phẩm chất BER của hệ thống đa sóng

mang FBMC. Trong [57], đã đề xuất thiết kế bộ mã hóa trước Tomlinson-

Harashima cho hệ thống MIMO-FBM đa người dùng ở đường xuống. Các đề

xuất ở đây đều đạt được phẩm chất BER đáng kể khi so sánh trong cùng hệ

thống. Trong [58], nhóm tác giả đã nghiên cứu ảnh hưởng của CSI hoàn hảo

ở máy phát dựa vào hiệu suất của hệ thống multi-user MIMO sử dụng kỹ

thuật mã hóa trước ZF cho điều chế FBMC.

Trong một số công trình như [16, 17, 18, 59], các nhóm tác giả đã đề xuất

các thiết kế san bằng cho các hệ thống FBMC. Ví dụ, nhóm tác giả trong
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[16] đã phân tích hiệu suất BER khi thiết kế bộ san bằng sử dụng các tiêu chí

ZF và MMSE trong hệ thống MIMO-FBMC để nâng cao phẩm chất BER.

Trong công trình [17], nhóm tác giả đã đề xuất một bộ san bằng hồi tiếp

quyết định (DFE: Decision Feedback Equalizer) cải tiến cho các hệ thống

FBMC-OQAM dựa theo tiêu chí MMSE. Ngoài ra, với mỗi sóng mang con,

ngoài bộ lọc không đệ quy và bộ lọc đệ quy, còn được đặt thêm vào hai bộ

lọc triệt nhiễu ICI để phát hiện ICI từ các băng con bên cạnh và thực hiện

triệt nhiễu tốt hơn trong các kênh truyền đa đường. Kết quả chỉ ra rằng

bộ lọc MMSE-DFE đã cải thiện phẩm chất BER trong các trường hợp hệ

thống có ICI và ISI mặc dù yêu cầu độ phức tạp cao hơn. Trong công trình

[18], nhóm tác giả đã trình bày một kỹ thuật san bằng với thuật toán sai

số bình phương trung bình (MSE: Mean Square Error) được huấn luyện cho

các hệ thống MIMO-FBMC với điều chế QAM dựa trên mạng neural (NN:

Neural Network) cải tiến để ước lượng kênh và bù cho các mô hình thông tin

MIMO-FBMC. Các mạng neural sử dụng bộ san bằng kênh kết hợp thuật

toán GD (Gradient Descent) huấn luyện, kết quả cho thấy sau khi được thiết

lập kênh truyền thì mạng NN-GD có thể bám kênh truyền và hiệu suất ước

lượng kênh trong các bộ lọc sử dụng thuật toán GD là tốt hơn khi được so

sánh với phương pháp bình phương trung bình nhỏ nhất (LMS: Least Mean

Square). Vấn đề này cũng được nghiên cứu trong công trình [59], các tác giả

đề xuất một phương pháp giảm ảnh hưởng của kênh chọn lọc tần số dựa theo

phép biến đổi nội suy hình học cho các hệ thống MIMO-FBMC.

Đối với các thiết kế mã hóa trước và san bằng, trong các công trình [11, 12,

60, 61], các nhóm tác giả đã đề xuất các thiết kế mã hóa trước và san bằng để

cải thiện hiệu suất phổ, nâng cao chất lượng truyền dẫn cho hệ thống MIMO
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FMBC. Thêm vào đó, trong các công trình [62, 63, 64], các tác giả đã đề

xuất các kỹ thuật thiết kế mã hóa trước và san bằng ZF hoặc MMSE tuyến

tính và hồi tiếp quyết định (FDE) kết hợp với phân tích phẩm chất lỗi, tìm

phân bố tỉ số tín hiệu trên tạp âm và nhiễu (SINR: Signal to Interference and

Noise Ratio) cho hệ thống FBMC OQAM và hệ thống đơn sóng mang - san

bằng miền tần số (SC-FDE: Single Carrier-Frequency Domain Equalization).

Bảng 1.1: So sánh đặc tính giữa OFDM, FBMC, GFDM và UFMC

OFDM FBMC GFDM UFMC

PAPR Cao Cao Thấp Trung bình
Bức xạ ngoài băng Cao Thấp Thấp Thấp

Hiệu suất phổ Trung bình Cao Trung bình Cao
Tiền tố vòng Có không Có Không
Tính trực giao Có Có Không Có

Đồng bộ với MIMO Có Có Có Có
Độ trễ Ngắn Dài Ngắn Ngắn

Ảnh hưởng dịch tần số Trung bình Trung bình Trung bình Trung bình

Qua khảo sát các công trình nghiên cứu và một số đặc tính cơ bản của

các kỹ thuật đa sóng mang OFDM, FBMC, Generalized frequency dividion

multiplexing (GFDM) và Universal-filtered multi-carrier (UFMC) [7, 8, 65,

66, 67] như trong Bảng 1.1. Kỹ thuật FBMC có những đặc tính quan trọng

như bức xạ ngoài băng thấp và không cần sử dụng tiền tố vòng hay chính là

khoảng bảo vệ. Ngoài ra, kỹ thuật FBMC còn có một số ưu điểm khác như

hiệu suất sử dụng phổ, xử lý tín hiệu ở máy thu linh hoạt và tốc độ truyền

dữ liệu cao. Trên cơ sở đó, trong nội dung nghiên cứu Chương 3, NCS sẽ đề

xuất phương pháp thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng dựa theo các

thuật toán phân bổ công suất phát để nâng cao chất lượng truyền dẫn trong

hệ thống MIMO FBMC OQAM.
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1.5. Kết luận chương

Nội dung chương này đã nghiên cứu các vấn đề tổng quan về mô hình kênh

trong hệ thống thông tin, mô hình hệ thống MIMO kết hợp mã hóa trước và

san bằng, mô hình hệ thống sử dụng phương pháp SVD và kỹ thuật FBMC

OQAM. Trên cơ sở nghiên cứu ưu điểm và nhược điểm một số kỹ thuật cơ

bản như mã hóa trước, san bằng và kỹ thuật kết hợp mã hóa trước và san

bằng trong các hệ thống thông tin MIMO. Từ đó, NCS tập trung đi sâu vào

các nội dung nghiên cứu về kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và san

bằng trong hệ thống MIMO ISI và MIMO FBMC.

Những kiến thức tổng quan của Chương 1 sẽ là cơ sở để phần sau của Luận

án, NCS đề xuất các ý tưởng thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng theo

các phương pháp sử dụng độ dư hay các thuật toán phân bổ công suất phát

cho các hệ thống MIMO ISI và MIMO FBMC.



Chương 2

KỸ THUẬT MÃ HÓA TRƯỚC VÀ SAN BẰNG CHO

HỆ THỐNG MIMO ISI

Các phương pháp thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng đã được áp

dụng nhiều vào các hệ thống MIMO và chứng tỏ được khả năng nâng cao

hiệu quả trong truyền dẫn. Trong chương này, trước hết NCS trình bày mô

hình kênh và mô hình hệ thống thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng

cho kênh MIMO ISI. Tiếp theo, NCS phát triển một phương pháp thiết kế có

sử dụng độ dư từ kênh SISO ISI [48] sang kênh MIMO ISI. Từ đây, đề xuất

một phương pháp thiết kế kết hợp nhờ vào việc phân chia độ dư một cách

hợp lý giữa máy phát và máy thu để giảm phẩm chất BER đồng thời nâng

cao chất lượng hệ thống MIMO ISI. Sau đó, NCS phân tích và đánh giá ảnh

hưởng của CSI lên hệ thống này.

2.1. Mô hình hệ thống MIMO ISI

2.1.1. Mô hình kênh

Trong các công trình [48, 49], các tác giả chỉ tập trung phân tích và xây

dựng các phương trình thiết kế để đánh giá chất lượng hệ thống dựa trên kênh

SISO ISI. Trong nội dung nghiên cứu và đề xuất của Luận án, các phương

trình này sẽ được mở rộng cho kênh MIMO ISI. Xét mô hình kênh MIMO

ISI như thể hiện trên Hình 2.1 gồm có MT ăng-ten phát và MR ăng-ten thu.

Ở đây, giả thiết rằng các kênh giữa mỗi cặp ăng-ten phát và thu là kênh pha

40
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đinh chọn lọc theo tần số, có đáp ứng xung hữu hạn (FIR: Finite Impulse

Response) với bậc L, các thành phần đáp ứng xung kênh (CIR: Channel

Impulse Response) được chứa trong các ma trận H[0],H[1], ...,H[L] là các

ma trận phức, ở đây H[l] ∈ CMT×MR, với (l = 0, ..., L).

MRPMT MT

S

P

P

S

PMR

 

 

 

 

 

 

H[l]

MT MR

1 1

 ix r[i]

2 2

Hình 2.1: Mô hình kênh MIMO ISI.

Mô hình kênh MIMO ISI như Hình 2.1, với một luồng véc-tơ tín hiệu đầu

vào có chiều dài N symbol, sau quá trình xử lý được chia thành P véc-tơ tín

hiệu phát, mỗi véc-tơ có độ dài là MT lần lượt qua kênh MIMO ISI thông

qua MT ăng-ten phát. Ở đầu ra kênh truyền, thông qua MR ăng-ten thu, ta

sẽ nhận được P véc-tơ tín hiệu, mỗi véc-tơ có độ dài là MR. Khi đó nếu ta

xếp chồng P véc-tơ tín hiệu phát thành một véc-tơ có độ dài là PMT và định

nghĩa véc-tơ tín hiệu vào của kênh truyền là x[i], đồng thời theo cách tương

tự định nghĩa véc-tơ tín hiệu ở đầu ra kênh truyền là r[i] và được tính bởi

phương trình sau:

r[i] = H0x[i] + H1x[i− 1], (2.1)

Trong đó, H0, H1 là các ma trận đều có kích thước PMR × PMT được cho

bởi các phương trình sau:
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H0 =



H [0] 0 0 · · · 0

... H [0] 0 · · · 0

H [L] · · · . . . · · · ...

...
. . . · · · · · · 0

0 · · · H [L] · · · H [0]


, (2.2)

H1 =



0 · · · H [L] · · · H [1]

...
. . . 0 . . .

...

0 · · · . . . · · · H [L]

...
...

...
. . .

...

0 · · · 0 · · · 0


. (2.3)

2.1.2. Mô hình hệ thống tổng quát

Trên cơ sở mô hình kênh như trong Hình 2.1, ta xét mô hình tổng quát

cho hệ thống MIMO ISI bao gồm một bộ mã hóa trước ở phía phát, kênh

truyền và bộ san bằng ở phía thu được thể hiện như trong Hình 2.2.

F + GH
b[n] S

P

s[i] x[i]

n[i]

y[i]

S

P

N PMT PMR PMR N

r[i]
ˆ[ ]nb

 ˆ is

Hình 2.2: Mô hình hệ thống thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng.

Các véc-tơ symbol trong mô hình tổng quát được định nghĩa thêm như sau:
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- Véc-tơ symbol đầu vào bộ mã hóa trước

s[i] = [s[iN ]s[iN + 1] . . . s[iN +N − 1]]T (2.4)

- Véc-tơ các symbol đầu vào kênh

x[i] = [x[iPMT ]x[iPMT + 1] . . .x[iPMT + PMT − 1]]T (2.5)

- Véc-tơ các symbol đầu vào bộ san bằng

y[i] = [y[iPMR]y[iPMR + 1] . . .y[iPMR + PMR − 1]]T (2.6)

- Véc-tơ các symbol đầu ra bộ san bằng

ŝ[i] = [̂s[iN ]̂s[iN + 1] . . . ŝ[iN +N − 1]]T (2.7)

- Véc-tơ tạp âm

n[i] = [n[iPMR]n[iPMR + 1] . . .n[iPMR + PMR − 1]]T (2.8)

Hình 2.2 thể hiện sơ đồ khối thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng

tổng quát cho kênh MIMO ISI. Xét một luồng véc-tơ symbol đầu vào b[n]

đi qua bộ chuyển đổi S/P chuyển thành véc-tơ symbol s[i] có độ dài là N

symbol. Véc-tơ này đi qua bộ mã hóa trước và được chèn thêm độ dư tạo

thành véc-tơ symbol x[i] có kích thước PMT × 1, chứa P véc-tơ, mỗi véc-tơ

có độ dài là MT và được truyền qua kênh MIMO ISI thông qua MT ăng-ten

phát. Ở phía thu, thông qua MR ăng-ten thu, ta thu được véc-tơ symbol y[i]

bao gồm tín hiệu phát và tạp âm có kích thước là PMR × 1, chứa P véc-tơ,

mỗi véc-tơ có độ dài là MR. Véc-tơ symbol y[i] đi vào bộ san bằng và được

loại bỏ độ dư, tạo thành véc-tơ ŝ[i] ở đầu ra bộ san bằng có độ dài là N

symbol, sau đó đi qua bộ chuyển đổi P/S ta sẽ thu được luồng véc-tơ symbol

đầu ra b̂[n]. Theo quá trình biến đổi như trên, các khối symbol ŝ[i] đầu ra bộ
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san bằng của hệ thống MIMO ISI như trong Hình 2.2 được tính theo phương

trình như sau [48]:

ŝ[i] = GH0Fs[i] + GH1Fs[i− 1] + Gn[i] (2.9)

Trong đó, F ∈ CPMT×N và G ∈ CN×PMR lần lượt là các bộ mã hóa trước

và bộ san bằng, và được cho bởi các phương trình sau:

F =



F0 [0] F1 [0] · · · FN−1 [0]

F0 [1] F1 [1] · · · FN−1 [1]

...
...

...
...

F0 [PMT − 1] F1 [PMT − 1] · · · FN−1 [PMT − 1]


, (2.10)

G =



G0 [0] G1 [0] · · · G(PMR−1) [0]

G0 [1] G1 [1] · · · G(PMR−1) [1]

...
...

...
...

G0 [N − 1] G1 [N − 1] · · · G(PMR−1) [N − 1]


(2.11)

và H0, H1 là các ma trận đều có kích thước PMR×PMT lần lượt được tính

theo các biểu thức (2.2) và (2.3). n[i] là véc-tơ nhiễu AWGN có kích thước

là PMR × 1.

2.2. Kỹ thuật mã hóa trước và san bằng

2.2.1. Phương pháp sử dụng độ dư

Như đã đề cập trong Chương 1, độ dư ở đây chính là tổng các khoảng bảo

vệ chứa symbol giá trị 0 được chèn thêm vào cùng với véc-tơ symbol đầu vào

hay là độ chênh lệch giữa độ dài của véc-tơ symbol đầu vào bộ san bằng s[i]

và véc-tơ symbol phát x[i]. Để đơn giản, ta sẽ giả thiết MT = MR và do đó
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độ dư được tính bằng PMT −N , độ dư này tương đương với độ dư trên một

kênh con giữa một cặp ăng-ten phát và thu là P −N/MT .

Xét trong hệ thống truyền dẫn trên kênh MIMO ISI như Hình 2.2 , nhiễu

ISI được đặc trưng bởi thành phần GH1Fs[i− 1] trong phương trình (2.9).

Để loại bỏ nhiễu ISI, ta có thể thực hiện bằng một trong hai phương pháp là

chèn LMT hàng cuối cùng gồm toàn ký tự 0 (còn được gọi là phương pháp

TZ - Trailing zero) vào bộ mã hóa trước hoặc chèn LMR cột đầu tiên gồm

toàn ký tự 0 (còn gọi là phương pháp LZ - Leading zero) vào bộ san bằng.

Hai phương pháp này sẽ được trình bày lần lượt cụ thể như sau:

- Phương pháp TZ:

Trong phương pháp này, bộ mã hóa trước F sẽ được thiết kế bằng cách

chèn thêm vào LMT hàng cuối cùng gồm toàn ký tự 0 và được tính theo

phương trình sau:

F =



F0 [0] F1 [0] · · · FN−1 [0]

...
...

...
...

F0 [M − 1] F1 [M − 1] · · · FN−1 [M − 1]

0 0 0 0

...
...

...
...

0 0 0 0


(2.12)

Theo thiết kế này, bộ mã hóa trước FTZ ∈ C(P−L)MT×N bây giờ được tính
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theo phương trình như sau:

FTZ =



F0 [0] F1 [0] · · · F(N−1) [0]

F0 [1] F1 [1] · · · F(N−1) [1]

...
...

...
...

F0 [M − 1] F1 [M − 1] · · · F(N−1) [M − 1]


(2.13)

với M = (P − L)MT .

Sau đó, ma trận mã hóa trước FTZ sẽ được thiết kế kết hợp với ma trận

san bằng GTZ = G theo tiêu chí ZF hoặc MMSE để cải thiện chất lượng của

hệ thống.

Khi đã loại bỏ được nhiễu ISI hay thành phần thứ hai bên phải của phương

trình (2.9) bằng 0, có nghĩa là GH1Fs[i− 1] = 0, lúc này phương trình (2.9)

có thể được viết lại như sau:

x̂[i] = GTZHTZFTZx[i] + GTZn[i]. (2.14)

ở đây HTZ chứa (P − L)MT cột đầu tiên của H0 và được tính bởi phương

trình như sau:

HTZ =



H [0] 0 · · · 0

...
. . . . . .

...

H [L] . . . . . . 0

0 . . . . . . H [0]

...
. . . . . .

...

0 · · · 0 H [L]


(2.15)

Các bộ mã hóa trước và san bằng được thiết kế theo tiêu chí MMSE [48]

với điều kiện ràng buộc công suất phát không đổi bằng p0 và được tính bởi
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các phương trình sau:

FTZ = VΦUH , (2.16)

GTZ = RssF
H
TZHH(Rnn + HH

TZFTZRssF
H
TZHH

TZ)−1. (2.17)

Trong đó, Rss là ma trận hiệp phương sai của tín hiệu vào, Rnn là ma trận

hiệp phương sai của tạp âm. U và V là các ma trận Unitary được tính thông

qua phép phân tích SVD như sau:

Rss = U∆UH , (2.18)

HH
TZR−1

nnHTZ = VΛVH . (2.19)

với ∆ và Λ là các ma trận đường chéo với các giá trị không âm (≥ 0) và

Φ là một ma trận đường chéo mà các phần tử trên đường chéo chính của nó

được tính theo tiêu chí MMSE như sau:

|Φvv|2 =

p0 +
k∑
i=1

λ−1
ii

k∑
i=1

λ
−1/2
ii δ

1/2
ii

1√
λvvδvv

− λ−1
vv δ

−1
vv , (2.20)

với k là số lượng các phần tử của Φvv thỏa mãn điều kiện |Φvv|2 > 0 và

λvv, δvv lần lượt là các phần tử trên đường chéo chính thứ v của Λ và ∆.

- Phương pháp LZ:

Đối với phương pháp LZ, trong khi bộ mã hóa trước vẫn được giữ nguyên

FLZ = F thì bộ san bằng G được chèn thêm vào LMR cột đầu tiên gồm

toàn ký tự 0 và được biểu diễn theo phương trình sau:

G =



0 · · · 0 G0 [0] · · · GM−1 [0]

0 · · · 0 G0 [1] · · · GM−1 [1]

...
...

...
...

...
...

0 · · · 0 G0 [N − 1] · · · GM−1 [N − 1]


. (2.21)
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Theo thiết kế này, bộ san bằng GLZ ∈ CN×(P−L)MR sẽ được biểu diễn theo

phương trình sau:

GLZ =



G0 [0] G1 [0] · · · GM−1 [0]

G0 [1] G1 [1] · · · GM−1 [1]

...
...

...
...

G0 [N − 1] G1 [N − 1] · · · GM−1 [N − 1]


(2.22)

với M = (P − L)MT .

Sau đó, bộ san bằng GLZ sẽ được thiết kế kết hợp với bộ mã hóa trước

FLZ theo tiêu chí ZF hoặc MMSE. Tương tự như phương pháp TZ, khi đã

loại bỏ được nhiễu ISI hay thành phần thứ hai bên phải của phương trình

(2.9) bằng 0 (GH1Fs[i− 1] = 0), dẫn đến phương trình (2.9) có thể được

viết lại như sau:

x̂[i] = GLZHLZFLZx[i] + GLZn[i]. (2.23)

ở đây HLZ chứa M hàng cuối cùng của H0 và được biểu diễn bởi phương

trình như sau:

HLZ =



H [L] · · · H [0] 0 · · · 0

0 . . . . . . . . . · · · ...

...
...

. . . . . . . . . 0

0 · · · 0 H [L] · · · H [0]


. (2.24)

Các bộ mã hóa trước và san bằng lúc này cũng được thiết kế theo tiêu chí

MMSE [48] với điều kiện ràng buộc công suất phát bằng p0 và được tính bởi

các phương trình sau:

FLZ = VΦUH , (2.25)



49

GLZ = RssF
H
LZHH(Rnn + HH

LZFlZRssF
H
LZHH

LZ)−1. (2.26)

Trong đó, U và V là các ma trận Unitary được tính thông qua phép phân

tích SVD như các phương trình sau:

Rss = U∆UH , (2.27)

HH
LZR−1

nnHLZ = VΛVH . (2.28)

với ∆ và Λ là các ma trận đường chéo với các giá trị không âm (≥ 0) và

Φ là một ma trận đường chéo mà các phần tử trên đường chéo chính của nó

được tính theo tiêu chí MMSE như phương trình (2.20).

Trong công trình [48], A. Scaglione và các tác giả đã chỉ ra rằng khi thiết

kế kết hợp bộ mã hóa trước và san bằng theo phương pháp TZ hay LZ để cải

thiện chất lượng hệ thống đều cho kết quả cơ bản giống nhau. Trong phần

tiếp theo, NCS đề xuất một phương pháp thiết kế chia sẻ độ dư với mục đích

cải thiện chất lượng hệ thống MIMO ISI. Vì vậy, để minh chứng các kết quả

nghiên cứu, thiết kế đề xuất sẽ được so sánh với các thiết kế sử dụng độ dư

là TZ và LZ.

2.2.2. Đề xuất phương pháp chia sẻ độ dư

Theo như phân tích các phương pháp sử dụng độ dư, rõ ràng việc sử dụng

các khoảng bảo vệ hay chính là độ dư của cả hệ thống cho phép khử hoàn toàn

nhiễu ISI (thành phần GH1F = 0 trong phương trình (2.9)). Tuy nhiên, việc

này sẽ làm mất đi LMT cột cuối cùng của ma trận H0 (đối với phương pháp

TZ) hoặc làm mất đi LMR hàng đầu tiên của ma trận (đối với phương pháp

LZ) dẫn đến một phần năng lượng kênh bị mất đi. Bên cạnh đó, ta thấy rằng

thông thường khi truyền dẫn trên các kênh MIMO thì một kênh MIMO sẽ
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được biến đổi thành một số kênh con song song và độc lập với nhau, khi đó

do SNR trên các kênh con này là khác nhau và vì vậy BER của cả hệ thống

sẽ bị chi phối rất mạnh bởi BER trên các kênh con có SNR thấp. Như vậy,

vấn đề đặt ra ở đây là làm sao tận dụng được năng lượng kênh trong ma trận

H0, đồng thời loại bỏ được nhiễu ISI nhưng vẫn đảm bảo chất lượng truyền

dẫn cho toàn bộ hệ thống.

Để giải quyết vấn đề này, trên cơ sở các ý tưởng [48, 68], NCS đề xuất

thiết kế kết hợp một bộ mã hóa trước ở phía phát và một bộ san bằng ở phía

thu theo phương pháp chia sẻ độ dư để giảm tổn hao trong ma trận H0 hay

nói cách khác là giảm tiêu hao năng lượng của các kênh con. Đồng thời các

bộ mã hóa trước và san bằng cũng được thiết kế tối ưu theo tiêu chí MMSE

[50] để tăng giá trị SNR của các kênh con, dẫn đến giảm phẩm chất BER của

hệ thống.

Thiết kế kết hợp bộ mã hóa trước và san bằng theo phương pháp chia sẻ

độ dư dựa trên các giải pháp trong tài liệu [48], nhưng khoảng bảo vệ bây giờ

được chia sẻ giữa máy phát và máy thu. Cụ thể là, thay vì chèn LMT hàng

cuối cùng gồm toàn ký tự 0 vào bộ mã hóa trước F ở bên máy phát, ta chỉ

chèn KMT =
⌊
LMT

2

⌋
hàng cuối cùng gồm toàn ký tự 0, còn ở bên máy thu

chèn thêm (L −K)MR cột đầu tiên gồm toàn ký tự 0 vào bộ san bằng G.

Do đó, bộ mã hóa trước và san bằng bây giờ có cấu trúc lần lượt như sau:
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F =



F0 [0] F1 [0] · · · FN−1 [0]

...
...

...
...

F0 [PMT −KMT ] F1 [PMT −KMT ] · · · FN−1 [PMT −KMT ]

0 0 0 0

...
...

...
...

0 0 0 0


(2.29)

G =



0 · · · 0 G0 [0] · · · G(P−L+K)MR−1 [0]

... · · · ... G0 [1] · · · G(P−L+K)MR−1 [1]

0 · · · 0
...

...
...

0 · · · 0 G0 [N − 1] · · · G(P−L+K)MR−1 [N − 1]


(2.30)

Do đó, F0 ∈ C(P−K)MT×N and G0 ∈ CN×(P−L+K)MR có cấu trúc lần lượt

như sau:

F0 =



F0 [0] F1 [0] · · · FN−1 [0]

F0 [1] F1 [1] · · · FN−1 [1]

...
...

...
...

F0 [PMT −KMT ] F1 [PMT −KMT ] · · · FN−1 [PMT −KMT ]


(2.31)

G0 =



G0 [0] G1 [0] · · · G(P−L+K)MR−1 [0]

G0 [1] G1 [1] · · · G(P−L+K)MR−1 [1]

...
...

...
...

G0 [N − 1] G1 [N − 1] · · · G(P−L+K)MR−1 [N − 1]


(2.32)
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Theo thiết kế bộ mã hóa trước F0 và san bằng G0, sau khi loại bỏ nhiễu

ISI thì phương trình (2.9) có thể được viết lại như sau:

ŝ[i] = G0ĤF0s[i] + G0n[i], (2.33)

ở đây Ĥ ∈ C(P−L+K)MR×(P−K)MT được cho bởi phương trình sau:

Ĥ =



H [L−K] · · · H [0] 0 · · · 0

...
. . . . . .

...

H [L] . . . 0

0 . . . H [0]

...
. . . . . .

...

0 · · · 0 H [L] · · · H [K]


(2.34)

và n[i] bây giờ có độ dài (P − L+K)MR.

Sau đó các bộ mã hóa trước F0 và san bằng G0 sẽ được thiết kế tối ưu kết

hợp theo tiêu chí MMSE [50] và được cho bởi các phương trình sau:

F0 = VΦf , (2.35)

G0 = ΦgV
HĤHR−1nn , (2.36)

trong đó, V là ma trận Unitary được tính thông qua các phép phân tích SVD

như sau:

ĤHR−1
nnĤ = VΛVH (2.37)

và Φf , Φg là các ma trận đường chéo mà các phần tử trên đường chéo chính

của nó được tính theo tiêu chí MMSE [50] và lần lượt được cho bởi các phương
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trình sau:

|φf,vv|2 =

p0 +
k∑
i=1

λ−1
ii

k∑
i=1

λ
−1/2
ii

1√
λvv
− λ−1

vv (2.38)

|φg,vv|2 =


k∑
i=1

λ
−1/2
ii

p0 +
k∑
i=1

λ−1
ii

λ−1/2
vv −

( k∑
i=1

λ
−1/2
ii

p0 +
k∑
i=1

λ−1
ii

λ−1/2
vv

)2

λ−1
vv

 1

λvv
(2.39)

ở đây, λvv là phần tử đường chéo chính thứ v của Λ và k là số lượng các

phần tử của φf,vv, φg,vv và thỏa mãn điều kiện |φf,vv|2 > 0 và |φg,vv|2 > 0.

H0

H

Ĥ

Tổn hao

 (L-K)MR hàng

Tổn hao

KMT cột(a) (b)
(c)

Độ lợi

So sánh 

tổn hao

Tổn hao

 LMR hàng

Hình 2.3: So sánh tổn hao năng lượng trong H0 theo thiết kế đề xuất và thiết kế LZ.

Hình 2.3 và 2.4 so sánh tổn hao năng lượng kênh của thiết kế đề xuất với

thiết kế LZ hoặc TZ. Quá trình mô tả so sánh sự tổn hao năng lượng giữa

các thiết kế này cơ bản là giống nhau. Ở đây, NCS sẽ trình bày so sánh sự

tổn hao năng lượng kênh của thiết kế đề xuất hay thiết kế chia sẻ độ dư với

thiết kế TZ. Từ phương trình (2.15), chúng ta thấy rằng trong trường hợp

TZ như đã phân tích ở phần trên thì LMT cột cuối cùng của ma trận H0

bị loại bỏ bởi bộ mã hóa trước, dẫn đến giảm một phần năng lượng kênh và

được miêu tả trong phần tam giác có gạch chéo như minh họa ở Hình 2.4 a.
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H0

H

Tổn hao

 LMT cột

Ĥ

Tổn hao

 (L-K)MR hàng

Tổn hao

KMT cột(a) (b) (c)

Độ lợi

So sánh 

tổn hao

Hình 2.4: So sánh tổn hao năng lượng trong H0 theo thiết kế đề xuất và thiết kế TZ.

Khi khoảng bảo vệ được chia sẻ cả hai bên máy phát và máy thu, (L−K)MR

hàng đầu tiên của ma trận H0 bị loại bỏ bởi bộ san bằng và KMT cột cuối

cùng của ma trận H0 bị loại bỏ bởi bộ mã hóa trước. Tổn hao năng lượng của

H0 bây giờ được miêu tả bằng hai hình tam giác có gạch chéo như minh họa

ở Hình 2.4 b. Ở đây, tam giác góc trên bên trái tương ứng với tổn hao năng

lượng kênh do bộ san bằng và tam giác tại góc phía dưới bên phải tương ứng

với tổn hao năng lượng kênh do bộ mã hóa trước. Nếu ta dịch tam giác tại

góc trên bên trái sát với tam giác góc phía dưới bên phải như miêu tả ở Hình

2.4 c và so sánh tổn hao năng lượng kênh trong hai trường hợp, thì ta thấy

rằng tổn hao năng lượng của H0 theo phương pháp đề xuất là nhỏ hơn so

với tổn hao năng lượng kênh của trường hợp TZ và các thành phần của H0

nằm trong hình chữ nhật màu xám được giữ lại trong Ĥ0 sẽ góp phần làm

cho SNR của các kênh con tăng lên sau khi được tối ưu theo tiều chí MMSE.

Ở đây, các bộ mã hóa trước và san bằng được thiết kế theo tiêu chí MMSE

như trong tài liệu [50], và được tính theo các biểu thức (2.35) và (2.36). Ma

trận kênh H được thay thế bằng ma trận Ĥ.
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2.2.3. Kết quả mô phỏng

Để đánh giá và so sánh chất lượng của các phương pháp thiết kế, Nghiên

cứu sinh xây dựng chương trình Monte-Carlo để mô phỏng các kết quả tính

toán của hệ thống. Ở đây, để phát huy tác dụng của thuật toán mà không

mất tính tổng quát, NCS sử dụng CIR theo mô hình kênh trong nhà Saleh

Valenzuela được đề xuất trong [69]. Ngoài ra, công suất được chuẩn hóa p0=1

và. phương pháp điều chế được sử dụng là QPSK.

Trước hết, NCS tiến hành so sánh chất lượng của hệ thống theo 3 phương

pháp thiết kế lần lượt là chia sẻ độ dư, sử dụng độ dư và không sử dụng độ

dư, dựa theo SNR trên từng kênh con và BER của hệ thống. Các tham số

được thiết lập như sau: bậc của đáp ứng xung L=15; kích thước khối symbol

phát P=24; số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu bằng nhau và bằng 2. Xem

xét kết quả SNR của các kênh con trong 3 trường hợp tổng SNR lần lượt

bằng 0, 10 và 20 dB. Tổng SNR ở đây được định nghĩa là SNR thu được

trong trường hợp một symbol truyền từ máy phát đến máy thu thông qua

một kênh đầu vào và một kênh đầu ra.

Rõ ràng từ Hình 2.5, SNR trên từng kênh con của thiết kế không sử dụng

độ dư thấp hơn rất nhiều so với hai phương pháp có sử dụng độ dư và chia

sẻ độ dư. Khi tăng tổng SNR lên từ 0 đến 20 dB thì sự khoảng cách giữa

các đường cong mô tả SNR của các kênh con tương ứng với ba phương pháp

thiết kế cũng tăng lên theo số lượng các kênh con. Thêm vào đó, Hình vẽ này

cũng cho thấy SNR kênh con tương ứng chia sẻ độ dư là cao nhất trong ba

thiết kế. Ví dụ, với kênh con thứ 10 và tổng SNR là 10 dB thì SNR trên các

kênh con tương ứng với 3 thiết kế lần lượt là 16, 14 và 12 dB.
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Hình 2.5: SNR trên từng kênh con của các thiết kế.
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Hình 2.6: BER của các thiết kế với các trường hợp không và có sử dụng độ dư.

Ngoài ra, trong Hình 2.6 chất lượng truyền dẫn thể hiện qua BER hệ thống

của phương pháp thiết chia sẻ độ dư tốt hơn đáng kể so với hai phương pháp

còn lại, trong đó phẩm chất BER theo thiết kế không sử dụng độ dư là thấp
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nhất. Cụ thể, tại mức tổng SNR bằng 20 dB thì BER hệ thống của các thiết

kế lần lượt là 3.10−6, 10−4 và 2.10−2. Hay để đạt BER bằng 10−6 thì tổng

SNR của 3 thiết kế tương ứng là 21, 23 và 29 dB, có nghĩa là độ lợi đạt được

của thiết kế chia sẻ độ dư so với 2 phương pháp còn lại lần lượt là 2 và 8 dB.

Kết quả mô phỏng được giải thích như sau: Trong thiết kế không sử dụng

độ dư vẫn còn tồn tại nhiễu ISI do vậy phẩm chất BER hệ thống là thấp

nhất. Mặt khác, hai thiết chia sẻ độ dư và sử dụng độ dư đã loại bỏ được ISI,

nhưng phương phát chia sẻ độ dư đã tận dụng tối đa năng lượng kênh nên

hệ thống sử dụng phương pháp này có chất lượng hệ thống tốt nhất.

Qua các kết quả mô phỏng, hệ thống dùng thiết kế không sử dụng độ dư

có chất lượng rất thấp. Vì vậy, các kết quả tiếp theo, NCS tập trung so sánh

thiết kế chia sẻ độ dự với các thiết kế sử dụng độ dư (TZ hoặc LZ) thông qua

phẩm chất BER và thông lượng của hệ thống.

* So sánh thiết kế đề xuất với thiết kế TZ

Trước hết, NCS thực hiện mô phỏng với các trường hợp MT ăng-ten phát

và MR ăng-ten thu (MT ,MR) lần lượt là (2, 2), (3, 3) và (4, 4). Bậc của đáp

ứng xung L = 11, độ dài véc-tơ symbol phát PMT = 48.4 = 192, độ dài của

các véc-tơ symbol đầu vào là N = 148 và dạng điều chế sử dụng là QPSK.

Từ kết quả trên Hình 2.7, ta thấy thiết kế đề xuất đạt được độ lợi đáng

kể so với thiết kế TZ. Xét trường hợp hệ thống có số lượng ăng-ten (2, 2), để

đặt mức BER 10−6 thì thiết kế đề xuất đạt được một độ lợi tốt hơn so với

thiết kế TZ khoảng 2 dB. Hay khi tăng số lượng ăng-ten lên (3, 3) thì thiết

kế đề xuất vẫn đạt được độ lợi tốt hơn so với thiết kế TZ khoảng 2,5 dB tại

mức BER bằng 10−5. Ngoài ra, kết quả mô phỏng cũng cho thấy nếu tăng

đều số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu thì BER của thiết kế đề xuất và
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thiết kế TZ cũng tăng theo.
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Hình 2.7: BER của 2 thiết kế khi thay đổi số lượng MR và MT .

Trường hợp tăng lần lượt số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu từ (2, 2)

lên (3, 3) và (4, 4) thì tại mức SNR bằng 27,5 dB đối với thiết kế đề xuất:

BER hệ thống tăng tương ứng từ 10−6 tăng lên 3.10−6 và 2.10−5 còn đối với

thiết kế TZ: BER hệ thống cũng tăng tương ứng từ 3.10−5 tăng lên 2.10−4

và 4.10−4.

Tiếp theo, NCS tiến hành đánh giá chất lượng của hệ thống theo sự thay

đổi bậc của đáp ứng xung lần lượt là L = 8, L = 11 và L = 14. Trong đó,

các tham số được thiết lập như: độ dài véc-tơ symbol phát, véc-tơ symbol

đầu vào và dạng điều chế vẫn được giữ nguyên còn số lượng ăng-ten phát

và ăng-ten thu được cố định là (4, 4). Kết quả mô phỏng được thể hiện trên

Hình 2.8. Từ hình này, ta thấy rằng khi thay đổi bậc đáp ứng xung thì thiết

kế đề xuất luôn đạt được độ lợi tốt hơn so với thiết kế TZ. Ví dụ, xem xét

trong trường hợp bậc của đáp ứng xung là L = 11 và L = 14 thì độ lợi của
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thiết kế đế xuất đạt được tốt hơn đáng kế so với thiết kế LZ lần lượt là 3 và

2.5 dB tương ứng tại mức BER là 6.10−5 và 10−6. Ngoài ra, từ kết quả cũng

cho thấy theo chiều hướng tăng bậc của đáp ứng xung từ L = 8 đến L = 14

thì BER hệ thống cũng giảm theo đối với cả hai thiết kế.
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Hình 2.8: BER của 2 thiết kế khi thay đổi bậc đáp ứng xung.

Cuối cùng, NCS tiến hành đánh giá chất lượng của hệ thống của hai phương

pháp thiết kế thông qua việc thay đổi bậc dạng điều chế lần lượt là BPSK,

QPSK và 8PSK. Ở đây, các tham số được thiết lập như: độ dài véc-tơ symbol

phát, độ dài véc-tơ symbol đầu vào và bậc của đáp ứng xung kênh không

thay đổi còn số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu được sử dụng là (4, 4).

Từ kết quả mô phỏng trên Hình 2.9, có thể nhận thấy rằng khi thay đổi bậc

dạng điều chế khác nhau thì thiết kế đề xuất vẫn đạt được độ lợi tốt hơn

so với thiết kế TZ. Ví dụ, trong trường hợp hệ thống sử dụng dạng điều chế

là QPSK thì độ lợi của thiết kế đề xuất tốt hơn thiết kế TZ khoảng 2.5 dB

tại mức BER là 7.10−5. Thêm đó, phẩm chất BER hệ thống của hai thiết kế
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cũng giảm theo tương ứng với bậc dạng điều chế sử dụng lần lượt là 8PSK,

QPSK và BPSK.
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Hình 2.9: BER của sơ đồ TZ và sơ đồ cải tiến khi thay đổi dạng điều chế.

* So sánh thiết kế đề xuất với thiết kế LZ

Để đánh giá chất lượng hệ thống của phương pháp thiết kế đề xuất với

thiết kế LZ. Trước hết, NCS tiến hành tiến hành đánh giá phẩm chất BER

hệ thống thông qua 3 trường hợp khác nhau là độ dài symbol phát P , bậc

của đáp ứng xung L và bậc dạng điều chế PSK với các kết quả mô phỏng

tương ứng trên các Hình 2.10, 2.11 và 2.12.

Trong Hình 2.10, phẩm chất BER hệ thống của hai thiết kế được đánh giá

trong ba trường hợp độ dài khối symbol phát khác nhau là P = 24, 36 và 48.

Rõ ràng phẩm chất BER của thiết kế đề xuất thấp hơn đáng kể so với thiết

kế LZ trong cả ba trường hợp. Ví dụ, với trường hợp P = 24 tại mức tổng

SNR bằng 25 dB, phẩm chất BER của phương pháp thiết kế đề xuất và LZ

lần lượt là 10−6 và 6.10−5. Ngoài ra, khi độ dài khối symbol phát tăng lên
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thì phẩm chất BER của hai thiết kế cũng tăng theo. Điều này là do khi P

tăng hay độ dài vectơ symbol phát tăng lên (PMT ), dẫn đến số lượng kênh

con cũng tăng lên. Vì vậy, trong điều kiện giới hạn công suất phát thì SNR

trên từng kênh con giảm xuống như thể hiện kết quả trong Hình 2.5, do đó

BER hệ thống sẽ tăng lên.
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Hình 2.10: BER của 2 thiết kế với P khác nhau.

Trong Hình 2.11, thiết kế đề xuất cũng có phẩm chất BER hệ thống tốt

hơn khi bậc của đáp ứng xung thay đổi. Ví dụ, với trường hợp L = 15 tại

mức tổng SNR bằng 20 dB, phẩm chất BER của thiết kế đề xuất và LZ lần

lượt là 10−6 và 3.10−5. Ngoài ra, bậc của đáp ứng xung giảm từ L = 15

xuống L = 10 thì BER hệ thống tăng lên đồng thời khoảng cách đường cong

BER của cả hai thiết kế sẽ giảm theo. Điều này có thể được giải thích là do

khi bậc của đáp ứng xung L tăng, dẫn đến quá trình xử lý tách tín hiệu ở

đầu thu trở nên hiệu quả hơn, vì vậy BER hệ thống sẽ giảm xuống. Ngoài
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ra, khi sử dụng các bậc dạng điều chế khác nhau (BPSK, QPSK và 8PSK),

phẩm chất BER của thiết kế đề xuất cũng tốt hơn thiết kế LZ như mô tả

trong Hình 2.12.
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Hình 2.11: BER của 2 thiết kế với L khác nhau.
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Hình 2.12: BER của 2 thiết kế với bậc điều chế khác nhau.
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Tiếp theo, NCS đánh giá chất lượng của hệ thống thông qua thông lượng

của hai phương pháp thiết kế trong các trường hợp thay đổi độ dài khối

symbol phát P , bậc của đáp ứng xung L và sơ đồ điều chế PSK. Kết quả

được thể hiện tương ứng trên các Hình 2.13, 2.14 và 2.15.
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Hình 2.13: Thông lượng của 2 thiết kế với P khác nhau.

Quan sát từ Hình 2.13 ta có thể thấy, thông lượng hệ thống của thiết kế đề

xuất cao hơn so với thiết kế LZ với ba giá trị độ dài symbol phát P khác nhau

lần lượt P = 24, 36 và 48. Ngoài ra, khi kích thước khối symbol phát tăng

lên thì khoảng đường cong mô tả thông lượng của hai thiết kể giảm xuống.

Thêm vào đó nếu tổng SNR đủ lớn khoảng 25 dB, chất lượng hệ thống của

cả hai thiết kế là gần như giống nhau và thông lượng đạt được mức giá trị

tối đa. Trong trường hợp này, thông lượng tối đa là 2 bit/s/Hz bởi vì kết quả

nghiên cứu được sử dụng sơ đồ điều chế QPSK và tốc độ truyền được thiết

lập chuẩn hóa bằng 1 symbol/s/Hz.
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Hình 2.14: Thông lượng của 2 thiết kế với L khác nhau.
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Hình 2.15: Thông lượng của 2 thiết kế với bậc điều chế khác nhau.

Trong Hình 2.14, thiết kế đề xuất tạo ra thông lượng lớn hơn đáng kể so

với thiết kế LZ ứng theo các bậc của đáp ứng xung khác nhau L = 10, 12

và 15. So với các kết quả mô tả trong Hình 2.13, khi bậc của đáp ứng xung
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tăng, khoảng cách đường cong mô tả thông lượng của cả hai thiết kế cũng

tăng theo. Ngoài ra, nếu SNR tăng đến 25 dB hoặc lớn hơn thì chất lượng hệ

thống của cả thiết kế gần như giống nhau. Trong Hình 2.15, thiết kế đề xuất

cũng tạo ra thông lượng tốt hơn một chút với các bậc khác nhau của sơ đồ

điều chế và khoảng cách đường cong mô tả thông lượng của cả hai thiết kế

cũng tăng khi bậc của dạng điều chế này tăng lên.

2.3. Ảnh hưởng của CSI trong hệ thống MIMO ISI

2.3.1. Phân tích ảnh hưởng của CSI không hoàn hảo

Trong thực tế, các hệ thống vô tuyến khó đạt được CSI hoàn hảo ở cả máy

phát và máy thu. Trong phần này, giả sử rằng máy phát biết đầy đủ CSI

trong khi máy thu không biết CSI. Xem xét mô hình hệ thống như Hình 2.2,

ma trận kênh có thể được trình bày theo [70, 71] như sau:

H̃ = ξĤ +
√

1− ξ2Ĥe (2.40)

ở đây Ĥ là ma trận kênh chính xác và Ĥe ký hiệu là ma trận kênh lỗi với

phân bố Gaussian phức Ĥe ∈ CN(0, 1). Các ma trận kênh này đều có kích

thước là (P − L+K)MR × (P −K)MT , và ξ là tham số ước lượng kênh,

0 ≤ ξ ≤ 1. Do vậy, phương trình (2.33) có thể được viết lại như sau:

x̂[i] = G̃H̃F̃x[i] + G̃n[i] (2.41)

Các ma trận mã hóa trước F̃ và san bằng G̃ sẽ thiết kế theo tiêu chí MMSE

[50] trong điều kiện máy thu không biết CSI như sau:

min
G̃,F̃

: c
(
G̃,F̃

)
= E

∥∥∥W1/2e
∥∥∥2

Subject to: tr
(
F̃F̃H

)
≤ p0 (2.42)
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ở đây e = x[i] − (G̃H̃F̃x[i] + G̃n[i]) là véc-tơ lỗi, W là ma trận trọng số

lỗi được tính W = I và công suất phát có điều kiện ràng buộc là p0. Giá trị

kỳ vọng (E) liên quan đến việc phân bổ của x. Ta có:

c
(
G̃,F̃

)
= E‖e‖2

= E
(
tr
[
eeH

])
= tr

[
Re
(
G̃,F̃

)]
(2.43)

trong đó ma trận Re
(
G̃,F̃

)
là ma trận hiệp phương sai và được định nghĩa

như sau:

Re
(
G̃,F̃

)
:= E

(
eeH

)
(2.44)

và giả sử rằng:

E
(
xxH

)
= I; E

(
nnH

)
= Rnn; E

(
xnH

)
= 0 (2.45)

Sử dụng các giả thiết (2.45), sau đó thế e vào (2.44), ta có phương trình sau:

Re

(
G̃,F̃

)
=
[
G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃− I

]
×[

G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2H̄e

)
F̃− I

]H
+ G̃RnnG̃

H .
(2.46)

Áp dụng phương pháp của Lagrange Duality và điều kiện Karush-Kuhn-Tuck

[48, 72] vào phương trình (2.42) để thiết kế bộ mã hóa trước và san bằng theo

tiêu chí MMSE.

Xét biểu thức Lagrange với µ̃ là tham số nhân Lagrange

L
(
µ̃, G̃,F̃

)
= c

(
G̃,F̃

)
+ µ̃

[
tr
(
F̃F̃H

)
− p0

]
. (2.47)

Sử dụng các phương trình (2.43) và (2.46) vào phương trình (2.47), ta có thể
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tính được phương trình như sau:

L
(
µ̃, G̃,F̃

)
= tr


[
G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃− I

]
×[

G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃− I

]H
+ G̃RnnG̃

H


+µ̃

[
tr
(
F̃F̃H

)
− p0

]

=tr



[
G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃F̃H

(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)H
G̃H

]
−

G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃− F̃H

(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)H
G̃H

+I + G̃RnnG̃
H


+µ̃

[
tr
(
F̃F̃H

)
− p0

]
(2.48)

Để thiết kế các ma trận mã hóa trước F̃ và san bằng G̃ khi µ̃ cùng với F̃ và

G̃ cần thỏa mãn các điều kiện sau đây:

∇F̃L
(
µ̃, F̃, G̃

)
= 0 (2.49)

∇G̃L
(
µ̃, F̃, G̃

)
= 0 (2.50)

µ̃ ≥ 0; tr
(
F̃F̃H

)
− p0 ≤ 0 (2.51)

µ̃
[
tr
(
F̃F̃H

)
− p0

]
= 0. (2.52)

Áp dụng điều kiện L
(
µ̃, G̃,F̃

)
và thay phương trình (2.48) vào các phương

trình (2.49) và (2.50), chúng ta tìm được mối quan hệ giữa F̃ và G̃ tương

ứng sau đây:(
ξĤ +

√
1− ξ2H̄e

)
F̃ =

(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
F̃F̃H×(

ξĤ +
√

1− ξ2Ĥe

)H
G̃H + RnnG̃

H (2.53)

G̃
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
= F̃H

(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)H
G̃HG̃×(

ξĤ +
√

1− ξ2Ĥe

)
+ µ̃F̃H (2.54)
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Để tính được các phương trình (2.53) và (2.54), ta có thể áp dụng các công

thức ∂tr(AXB)

∂X
= BA và

∂tr(AXHB)
∂X

= 0 theo lý thuyết đạo hàm ma trận [73].

Trong đó F̃, G̃ được thiết kế theo tiêu chí MMSE. Kết quả là các ma trận

F̃, G̃ được thiết kế và biểu diễn rút gọn như sau:

F̃ = ṼΦ̃f (2.55)

G̃ = Φ̃gṼ
H
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)H
R−1nn (2.56)

ở đây µ̃, Φ̃f và Φ̃g lần lượt được tính theo các phương trình sau:

µ̃1/2 =

∑k
i=1

(
λ̃
−1/2
ii

)
p0 +

∑k
i=1

(
λ̃−1
ii

) , (2.57)

∣∣∣φ̃g,vv

∣∣∣2 =
(
µ̃−1/2λ̃−1/2

vv − λ̃−1
vv

)
(2.58)∣∣∣φ̃g,vv

∣∣∣2 =
(
µ̃−1/2λ̃−1/2

vv − µ̃λ̃−1
vv

)
λ̃−1
vv (2.59)

thế (2.57) vào (2.58) và (2.59), ta được các phương trình sau:

∣∣∣φ̃f,vv

∣∣∣2 =

p0 +
∑k

i=1

(
λ̃−1
ii

)
∑k

i=1

(
λ̃
−1/2
ii

) λ̃−1/2
vv − λ̃−1

vv

 , (2.60)

∣∣∣φ̃g,vv

∣∣∣2 =


p0 +

∑k
i=1

(
λ̃−1
ii

)
∑k

i=1

(
λ̃
−1/2
ii

) λ̃−1/2
vv −

 ∑k
i=1

(
λ̃
−1/2
ii

)
p0 +

∑k
i=1

(
λ̃−1
ii

)
2

λ̃−1
vv

 λ̃−1
vv

(2.61)

trong đó λ̃vv là các thành phần đường chéo chính của Λ̃. Ngoài ra, các ma

trận Λ̃ và Ṽ được tính thông qua phép phân tích SVD như sau:(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)H
R−1

nn ×
(
ξĤ +

√
1− ξ2Ĥe

)
= ṼΛ̃ṼH (2.62)

Với cấu trúc thiết kế của bộ mã hóa trước (2.54) và (2.55). Phương trình
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(2.41) được tính lại như sau:

x̂ [i] = (G̃ξĤ + G̃
√

1− ξ2Ĥe)Ĥ(F̃ξĤ + F̃
√

1− ξ2Ĥe)x [i] + G̃n [i]

= ξ2G̃ĤĤF̃Ĥx [i] + ξ
√

1− ξ2G̃ĤeĤF̃Ĥx [i] +

ξ
√

1− ξ2ĜĤeĤF̃Ĥx [i] +
(
1− ξ2

)
G̃ĤeĤF̃Ĥex [i] + G̃n [i]

(2.63)

Kết quả là, SINR của mỗi kênh con và dung lượng hệ thống được tính lần

lượt theo các phương trình như sau:

SINRv =
ξ2
∣∣∣φ̃f,vv

∣∣∣2λ̂vv
(2ξ
√

1− ξ2 + (1− ξ2))
∣∣∣φ̃f,vv

∣∣∣2λ̂vv + 1
(2.64)

C =
v=N∑
v=1

log2

1 +
ξ2
∣∣∣φ̃f,vv

∣∣∣2λ̂vv
(2ξ
√

1− ξ2 + (1− ξ2))
∣∣∣φ̃f,vv

∣∣∣2λ̂vv + 1

 (2.65)

ở đây, N ≤ rank(KMR, KMT ) và Λ̂ chứa các thành phần nằm trên đường

chéo chính là λ̂vv, được tính từ phương trình sau:

ĤHR−1
nnĤ = V̂Λ̂V̂H (2.66)

2.3.2. Kết quả mô phỏng

Chất lượng hệ thống của các phương pháp thiết kế được đánh giá với điều

kiện CSI không hoàn hảo ở máy thu theo chỉ số ước lượng kênh ξ, bậc của

đáp ứng xung L và độ dài khối symbol phát P . Ở đây, các nghiên cứu được

tiến hành xây dựng bằng chương trình Monte-Carlo để mô phỏng kết quả

tính toán với mô hình kênh CIR được tạo ra từ mô hình kênh trong nhà

Saleh-Valenzuella như đề xuất trong tài liệu [69]. Thêm vào đó, mô hình hệ

thống được sử dụng với 4 ăng-ten phát và 4 ăng-ten thu, sơ đồ điều chế là
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4QAM và tổng công suất phát trên các ăng-ten không đổi và được giả sử đã

chuẩn hóa với p0=1.
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Hình 2.16: BER của 2 thiết kế với L = 12 và P = 26.
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Hình 2.17: BER của 2 thiết kế với L = 12 và P = 30.
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Hình 2.18: BER của 2 thiết kế với L = 10 và P = 26.

Các Hình 2.16, 2.17 và 2.18 so sánh phẩm chất BER giữa hai thiết kế với

các trường hợp bậc của đáp ứng xung L và độ dài khối symbol phát P khác

nhau. Nhìn chung, phẩm chất BER của thiết kế đề xuất thấp hơn đáng kể

so với thiết kế TZ tại tất cả các giá trị chỉ số ước lượng kênh được xem xét

như: ξ = 0.81, 0.91, 0.96 và 1 (CSI hoàn hảo). Ngoài ra, ta thấy rằng chỉ số

ước lượng kênh tỷ lệ thuận với sự ảnh hưởng của phẩm chất BER, có nghĩa

là chỉ số ước lượng kênh ξ càng cao thì phẩm chất BER hệ thống càng tốt,

đặc biệt tại các mức có SNR cao. Điều này đúng với thực tế vì khi SNR tăng

lên cùng với chỉ số ước lượng kênh càng tiến đến hoàn hảo thì sự ảnh hưởng

bởi nhiễu càng giảm đi. Do đó, SINR của mỗi kênh con giảm mạnh so với

SNR của kênh kênh con trong điều kiện CSI hoàn hảo.

Tiếp theo, ta thấy rằng dung lượng hệ thống của thiết kế đề xuất cao hơn

đáng kể so với thiết kế TZ trong tất cả các trường hợp L và P khi thay đổi
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Hình 2.19: Dung lượng của 2 thiết kế với L = 12 và P = 26.

chỉ số ước lượng kênh ξ như được mô tả trên các Hình 2.19, 2.20 và 2.21.

Xem xét tại mức SNR bằng 25 dB với ξ =0.96 thì dung lượng hệ thống

của thiết kế đề xuất đạt được khoảng 80 bit/s còn thiết kế TZ chỉ đạt được

70 bit/s. Thêm vào đó, dung lượng của hệ thống của hai thiết kế đều giảm

dần theo chỉ số ước lượng kênh ξ và khoảng cách đường cong mô tả dung

lượng của thiết kế đề xuất có xu hướng lớn hơn so với thiết kế TZ khi SNR

tăng lên. Ngoài ra, dung lượng hệ thống tăng lên khi độ dài symbol phát tăng

và ngược lại giảm xuống khi bậc của đáp ứng xung tăng. Điều này được giải

thích là do khi độ dài symbol phát tăng hay bậc đáp ứng xung giảm dẫn đến

số lượng các kênh con trong kênh MIMO ISI tăng lên. Mặt khác, so với dung

lượng hệ thống có CSI hoàn hảo thì dung lượng hệ thống có CSI không hoàn

hảo giảm mạnh trong cả hai phương pháp thiết kế. Cụ thể, tại mức SNR

bằng 25 dB với ξ = 0.96, mức độ chênh lệch dung lượng hệ thống trong điều
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kiện CSI hoàn hảo so với CSI không hoàn hảo khoản 185 bit/s trong cả hai

phương pháp thiết kế như mô tả trên Hình 2.20.
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Hình 2.20: Dung lượng của 2 thiết kế với L = 12 và P = 30.
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Hình 2.21: Dung lượng của 2 thiết kế với L = 10 và P = 26.
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Mặc dù phương pháp đề xuất đã cải thiện đáng kể phẩm chất BER và

thông lượng hệ thống. Tuy nhiên, so với các phương pháp LZ hoặc TZ, thiết

kế đề xuất có sự khó khăn và phức tạp hơn khi triển khai áp dụng vào trong

thực tế do phải chèn độ dư vào cả hai phía máy phát và máy thu. Ngoài ra,

thông tin trạng thái kênh không hoàn hảo có ảnh hưởng tương đối lớn đến

các hệ thống MIMO ISI.

2.4. Kết luận chương

Trong chương này, NCS đã phát triển một phương pháp thiết kế kết hợp

mã hóa trước và san bằng từ kênh SISO ISI sang kênh MIMO ISI. Trên cơ sở

đó, NCS tiến hành đề xuất một phương pháp thiết kế kết hợp mã hóa trước

và san bằng có sử dụng độ dư một cách hợp lý giữa máy phát và máy thu

hay chính là phương pháp thiết kế chia sẻ độ dư. Các kết quả nghiên cứu

cho thấy thiết kế đề xuất có phẩm chất BER tốt hơn hay đạt được một độ

lợi đáng kể so với phương pháp thiết kế không chia sẻ độ dư (TZ hoặc LZ).

Nội dung này được công bố trong công trình [CT1, CT2, CT3]. Đồng thời,

NCS còn phân tích và đánh giá ảnh hưởng của CSI không hoàn hảo cho kênh

MIMO ISI dựa trên các phương pháp thiết kế sử dụng độ dư. Qua phân tích

có thể thấy rằng chất lượng của hệ thống MIMO ISI có ảnh hưởng đáng kể

đến thông tin trạng thái kênh. Nội dung này được công bố trong công trình

[CT4, CT5].



Chương 3

KỸ THUẬT MÃ HÓA TRƯỚC VÀ SAN BẰNG

CHO HỆ THỐNG MIMO FBMC

Gần đây, kỹ thuật đa sóng mang FBMC được nhiều nhà khoa học quan

tâm nghiên cứu vì có thể sẽ là sự kế thừa tiềm năng kế tiếp của kỹ thuật

OFDM truyền thống cho hệ thống 5G do những ưu điểm nổi bật như loại bỏ

nhiễu ISI mà không cần sử dụng khoảng bảo vệ dưới dạng CP mà vẫn cải

thiện được chất lượng truyền dẫn của hệ thống thông tin [12, 16, 60, 61]. Để

hiểu rõ hơn một số giải pháp kỹ thuật nhằm nâng cao chất lượng trong hệ

thống FBMC, trong chương này, trước hết NCS trình bày các giải pháp kỹ

thuật cho hệ thống MIMO FBMC như kỹ thuật san bằng ZF và MMSE. Từ

đó đề xuất thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng dựa trên các thuật

toán phân bổ công suất phát. Kết quả nghiên cứu đã chứng tỏ được phương

pháp thiết kế đề xuất đã cải thiện đáng kể phẩm chất BER và thông lượng

trong hệ thống MIMO FBMC.

3.1. Mô hình hệ thống MIMO FBMC

Xem xét một mô hình hệ thống MIMO FBMC bao gồm MT ăng-ten phát

và MR ăng-ten thu có S luồng dữ liệu khác nhau. Số lượng các sóng mang

con Nc đủ lớn đối với độ trải trễ kênh truyền và có thể xem là phẳng trên mỗi

băng tần để các bộ mã hóa trước và san bằng có thể thực hiện được tại mỗi

sóng mang con. Mỗi một sóng mang con ở đây có khả năng truyền S luồng dữ

75



76

liệu. Các ma trận mã hóa trước ở phía phát và san bằng ở phía thu tại sóng

mang con thứ n được ký hiệu lần lượt là F(ωn) và G(ωn), n = 1, 2, ..., Nc.

Giàn bộ lọc trong hệ thống bao gồm các khối SFB, AFB và hệ thống sử dụng

dạng điều chế OQAM đã được trình bày như trong mục 1.3 của chương 1.

Mô hình hệ thống MIMO FBMC được mô tả như Hình 3.1.
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Hình 3.1: Mô hình hệ thống MIMO FBMC với thiết kế kết hợp mã hóa trước và san
bằng làm việc trên mỗi kênh con.

Các bộ lọc mẫu sử dụng tại phía phát và phía thu của hệ thống MIMO

FBMC được thiết kế theo bộ lọc mẫu PHYDYAS [20], có các hệ số bộ lọc Pk

được cung cấp trong bảng 3.1 với các hệ số chồng lấn K = 3, 4 và 5. Bộ lọc

mẫu là một thành phần chính của giàn bộ lọc, có các thuộc tính ảnh hưởng

đến đặc tính trải phổ của bộ lọc cũng như chất lượng của hệ thống FBMC.

Bảng 3.1: Các hệ số bộ lọc mẫu

K P0 P1 P2 P3 P4

3 1 0.971960 0.411438 - -
4 1 0.971960

√
2/2 0.235147 -

5 1 0.971960 0.88101964 0.4731 0.235147

Sử dụng mô hình kênh pha đinh Rayleigh chọn lọc tần số có tác động bởi

AWGN. Mỗi một khối dữ liệu phát ở đây có các tham số kênh truyền thay

đổi, tức là mỗi nhóm các symbol dữ liệu phát thì ma trận kênh là khác nhau
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cho mỗi khe thời gian. Trong mỗi khe thời gian, ăng-ten phát truyền một

khối dữ liệu được mô tả như sau:

Dm =

[
am bm

]T
. (3.1)

Trong đó, Dm biểu diễn một khối dữ liệu đầy đủ được truyền vào các khe

thời gian; am và bm là dữ liệu được tạo bởi hai luồng đầu vào; m là chỉ số

dữ liệu. Ngoài ra, mỗi Dm cũng bị ảnh hưởng bởi kênh pha đinh Rayleigh và

biến đổi theo thời gian. Với hệ thống MIMO có 2 ăng-ten phát và 2 ăng-ten

thu và có 2 luồng dữ liệu đầu vào thì ma trận kênh truyền có thể được biểu

diễn như sau:

H =

 h11 h12

h21 h22

 (3.2)

Các hệ số kênh truyền của ăng-ten phát thứ nhất nhận được tại ăng-ten

thu thứ nhất và thứ hai tương ứng là h11 và h21. Tương tự, các hệ số kênh

truyền của ăng-ten phát thứ hai nhận được tại các ăng-ten thu thứ nhất và

thứ hai lần lượt là h21 và h22. Nhiễu AWGN được thêm vào tín hiệu và biểu

diễn theo phương trình:

n =

[
nm · · · nn

]T
(3.3)

Có thể thấy rằng các luồng dữ liệu sau khi được xử lý bởi bộ điều chế OQAM

sẽ thực hiện phép biến đổi IFFT rồi đưa vào bộ lọc mẫu PHYDYAS. Sau đó,

các luồng dữ liệu được truyền từ các ăng-ten phát với mỗi ăng-ten được thiết

kế truyền cho một luồng.

Ở phía máy thu, tín hiệu nhận được trên mỗi ăng-ten lần lượt là x̂1 và

x̂2. Tín hiệu này được tạo ra bởi tín hiệu phát, nhiễu AWGN và ISI, và được
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biểu diễn bởi các phương trình sau:

x̂1 = h11am + h21bm, (3.4)

x̂2 = h22bm + h12am (3.5)

Từ các phương trình (3.4) và (3.5), ta có thể biểu diễn tín hiệu thu dưới

dạng tổng quát như sau:

y = HD + n (3.6)

hay tín hiệu thu được trên mỗi ăng-ten ở đầu thu có thể được viết lại như sau:

 y1

y2

 =

 h11 h12

h21 h22


 am
bm

+

 n1

n2

 (3.7)

Từ phương trình (3.7), rõ ràng trong hệ thống MIMO có 2 ăng-ten phát và

2 ăng-ten thu, ta có thể thực hiện truyền nhiều hơn một khối dữ liệu trong

một khe thời gian. Phương trình (3.7) có thể biểu diễn bởi các phương trình

như sau:

y1 = h11am + h21bm + n1 (3.8)

y2 = h22bm + h12am + n2 (3.9)

Tín hiệu thu ở các ăng-ten y1 và y2 đi đến khối AFB có các bộ lọc mẫu

ở phía thu và thực hiện phép biến đổi FFT rồi được san bằng trước khi giải

điều chế để thu được tín hiệu gốc ban đầu. Ở đây, dữ liệu nhận được chỉ thực

hiện ở phần thực.
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3.2. Kỹ thuật mã hóa trước và san bằng

3.2.1. Kỹ thuật san bằng

Có hai phương pháp san bằng tuyến tính cơ bản là phương pháp san bằng

ZF và MMSE. Bộ san bằng ZF sử dụng bộ lọc nghịch đảo ở đầu thu để cưỡng

bức sự ảnh hưởng của đáp ứng kênh truyền. Điều đó có nghĩa là toàn bộ đáp

ứng kênh truyền của một symbol đầu ra sẽ được tách và các symbol khác

bằng 0. Giả sử các cột trong ma trận kênh H độc lập tuyến tính, không tương

quan và có số hạng đầy đủ sẽ tồn tại một ma trận nghịch đảo ở đầu thu. Áp

dụng đáp ứng xung nghịch đảo của kênh truyền, phương trình (3.6) có thể

được tính như sau:

yH−1 = D + nH−1 (3.10)

Khi sử dụng bộ san bằng ZF để tách các symbol dữ liệu, cần có một ma

trận ZZF thỏa mãn điều kiện ZZFH = I và được thực hiện bằng một ma

trận giả nghịch đảo theo phương trình sau:

ZZF =
[
HHH

]−1
HH (3.11)

Ở đây, HH là chuyển vị liên hợp phức của ma trận H, (.)
−1

là phép tính

giả nghịch đảo. Thành phần thứ nhất bên phải của phương trình (3.11) có

thể được mở rộng như sau:

[
HH H

]−1

=

 |h11|2 + |h22|2

h∗12h11 + h∗22h21

h∗11h12 + h∗21h22

|h12|2 + |h22|2


−1

(3.12)

Trong phương trình (3.12) có thể thấy rằng các thành phần ngoài đường

chéo khác không. Bộ san bằng ZF cố gắng loại bỏ các thành phần nhiễu khi

thực hiện san bằng, tuy nhiên tạp âm sẽ được khuếch đại trong quá trình
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xử lý tín hiệu ở phía thu. Với phương pháp này thì công suất tạp âm của hệ

thống tăng theo thành phần (HHH)
−1

của ma trận hiệp phương sai như sau:

E
[(

nH−1
)H

nH−1
]

= n
(
HHH

)−1
(3.13)

Tương tự như phương pháp san bằng ZF, ta có thể tính được ma trận san

bằng MMSE như sau:

ZMMSE =
[
HHH + σ2

gI
]−1

HH (3.14)

Dễ dàng nhận thấy rằng ma trận san bằng MMSE chỉ khác ma trận san bằng

ZF là có thêm thành phần công suất nhiễu σ2
g hay SNR. Do vậy, phương trình

(3.14) có thể được viết lại như sau:

ZMMSE =

[
HHH +

1

SNR
I

]−1

HH (3.15)

Mặc dù cả hai phương pháp thiết kế này có độ phức tạp tính toán đơn

giản. Với thiết kế san bằng MMSE có khả năng loại bỏ nhiễu tốt hơn thiết

kế san bằng ZF, nhưng phương pháp thiết kế MMSE vẫn chịu sự thỏa hiệp

(trade-off) giữa việc loại bỏ nhiễu và công suất phát. Vì vậy, chất lượng truyền

dẫn của hai phương pháp thiết kế này sẽ trở nên kém hiệu quả trong hệ thống

MIMO FBMC nếu bị giới hạn công suất phát.

3.2.2. Đề xuất thiết kế kết hợp theo thuật toán phân bổ công suất

Để khắc phục nhược điểm trên, NCS đề xuất phương pháp thiết kế kết

hợp bộ mã hóa trước F ở máy phát và bộ san bằng G ở máy thu dựa theo

thuật toán phân bổ công suất phát. Trong nội dung nghiên cứu của Luận án,

NCS sử dụng hai thuật toán phân bổ công suất [50]. Thứ nhất, việc phân bổ

công suất đến tất cả các kênh con kể cả kênh con yếu, để đảm bảo sự cân

bằng các SNR và MSE giữa các kênh con, được gọi là thiết kế cân bằng lỗi.
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Thứ hai, việc phân bổ công suất chỉ tập trung vào những kênh tốt, một số

kênh con yếu hơn thì được phân bổ công suất ít hơn thậm chí là loại bỏ mà

không phân bổ thêm công suất để tăng thông lượng của hệ thống, được gọi

là thiết kế đổ nước .

a. Thiết kế cân bằng lỗi

Theo thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng giữa máy phát và máy

thu, ta có thể biểu diễn tín hiệu thu dưới dạng tổng quát như sau:

y = GHFD + Gn (3.16)

Xét điều kiện ràng buộc công suất phát p0 trên mỗi sóng mang con, để

tối ưu các ma trận mã hóa trước và san bằng trong hệ thống MIMO FBMC

với các luồng dữ liệu đầu vào cố định, các bộ mã hóa trước và san bằng phải

được thiết kế kết hợp sao cho xác suất lỗi symbol hay các SNR trên mỗi luồng

symbol bằng nhau. Áp dụng công thức tính xác suất lỗi cân bằng trên các

kênh con [74]. Thiết kế này được thực hiện theo phương trình như sau:

W1/2µ−1/2Λ1/2 − I = γI (3.17)

trong đó, W là một ma trận trọng số có đường chéo dương, Λ là ma trận

đường chéo mà các giá trị đường chéo được tính bởi phần thực của phép phân

tích SVD theo phương trình sau:

HHR−1
nnH = VΛVH (3.18)

và γ là giá trị vô hướng. Từ phương trình (3.17), ma trận trọng số W được

viết lại như sau:

W1/2 = (1 + γ) Λ−1/2µ1/2 (3.19)
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ở đây, µ là một hàm của W và được tính theo phương trình:

µ1/2 =
tr
(
Λ−1/2W1/2

)
tr (Λ−1) + ρ0

(3.20)

Thay W từ (3.19) vào (3.20), ta tính được γ như sau:

γ =
p0

tr (Λ−1)
(3.21)

Thay γ vào phương trình (3.19), ta tính được giá trị trọng số W như sau:

W1/2 = µ1/2

(
ρ0

tr (Λ−1)
+ 1

)
Λ−1/2 (3.22)

Để thiết kế được các ma trận mã hóa trước F và ma trận san bằng G đảm

bảo cân bằng lỗi giữa các kênh con, các ma trận đường chéo Φf và Φg tương

ứng của chúng có các phần tử nằm trên đường chéo chính được tính lần lượt

theo các phương trình sau:

Φf =
(
µ−1/2Λ−1/2W1/2 −Λ−1

)1/2

+
(3.23)

Φg =
(
µ1/2Λ−1/2W−1/2 − µΛ−1W−1

)1/2

+
Λ−1/2 (3.24)

Ký hiệu (.)+ chỉ các thành phần âm của ma trận đường chéo trong dấu

ngoặc đơn sẽ được thay thế bằng 0. Thế W trong phương trình (3.22) vào

các phương trình (3.23) và (3.24), từ đó ta tính được giá trị của các phần tử

trên đường chéo chính của hai ma trận Φf và Φg lần lượt như sau:

Φf = γ1/2Λ−1/2 (3.25)

Φg = γ1/2(1 + γ)
−1

Λ−1/2 (3.26)

Để tối ưu các bộ mã hóa trước và san bằng đảm bảo cân bằng lỗi cho mỗi

sóng mang con. Các ma trận mã hóa trước F và san bằng G sẽ được tính
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lần lượt theo các phương trình sau:

F = VΦf , (3.27)

G = ΦgV
HHHR−1

nn. (3.28)

Trong đó, Rnn là ma trận hiệp phương sai tạp âm và V là ma trận unitary

được tính theo phương trình (3.18).

Theo thiết kế này, sự phân bổ công suất trên các kênh con sẽ khác nhau,

có nghĩa là các kênh con có giá trị riêng thấp sẽ được phân bổ công suất lớn

hơn và ngược lại các kênh con có giá trị riêng lớn sẽ được phân bổ công suất

ít hơn. Kết quả đảm bảo duy trì các SNR trên tất cả các luồng symbol là

bằng nhau. Do vậy, với phương pháp thiết cân bằng lỗi thì một số kênh con

có giá trị riêng thấp sẽ không bị loại bỏ nên đã cải thiện được phẩm chất

BER đáng kể trong hệ thống MIMO FBMC. Thiết kế này thường được áp

dụng trong các hệ thống đa người dùng khi cần duy trì các lỗi bằng nhau

trên mỗi luồng symbol thuộc về một người dùng khác nhau.

b. Thiết kế đổ nước

Khác với thiết kế cân bằng lỗi, trong thiết kế đổ nước công suất chỉ tập

trung phân bổ cho các kênh con tốt, dẫn đến tăng đáng kể thông lượng hệ

thống. Thiết kế đổ nước được thực hiện bằng cách, trong biểu thức (3.17) ta

chọn trọng số W = I. Với lựa chọn này, các phần tử trên đường chéo chính

của các ma trận Φf và Φg sẽ được tính lần lượt theo các phương trình sau:

Φf =
(
µ−1/2Λ−1/2 −Λ−1

)1/2

+
(3.29)

Φg =
(
µ1/2Λ−1/2 − µΛ−1

)1/2

+
Λ−1/2 (3.30)

ở đây, Λ được tính theo phương trình (3.18), còn µ được tính theo phương
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trình (3.20) và được biểu diễn lại như sau:

µ1/2 =
tr
(
Λ−1/2

)
tr (Λ−1) + ρ0

(3.31)

Trong đó, Λ = diag (λ1, λ2, ..., λB) và được giả sử các giá trị λ được sắp

xếp theo thứ tự giảm dần như sau: λ1 ≥ ... ≥ λk ≥ ... ≥ λB. Xét điều kiện

ràng buộc công suất phát, tr(Φ2
f) = ρ0, khi số lượng kênh con sử dụng để

truyền với k ≤ B, B = rank (H). Biểu thức µ của phương trình (3.31) có

thể viết theo phương trình sau:

µ1/2 =

∑k
i=1

(
λ
−1/2
i

)
p0 +

∑k
i=1 (λ−1

i )
, (3.32)

Đặt Φf = diag([φf1, φf2, ..., φfB]). Quy trình xử lý lặp lại được khởi tạo

với k = B để tính tối ưu giá trị của Φf . Chính sách phân bổ công suất theo

thiết kế đổ nước được thực hiện như sau:

Bước 1 : Giả sử µ ≤ λk, các phần tử trên đường chéo chính của ma trận

Φf được tính từ phương trình (3.29) khi φf,i ≥ 0, với i = 1, 2, ..., k. Quy

trình được xử lý trong điều kiện µ ≤ λk, nếu µ > λk thì dừng lại và chuyển

sang bước 2.

Bước 2 : Đặt φj,k = 0 và k = k − 1. Chuyển về bước 1.

Có thể thấy rằng sau mỗi lần lặp lại bổ sung, công suất sẽ được phân bổ

cho một trong các giá trị riêng mạnh hơn. Vì có tổng B các giá trị riêng nên

việc lặp lại sẽ kết thúc ngay tại các bước B − 1. Trong mỗi quá trình như

vậy toàn bộ công suất chỉ được phân bổ cho giá trị riêng lớn nhất.

Cũng giống quá trình thực hiện phân bổ công suất phát trong thiết kế

cân bằng lỗi nhưng sự khác biệt chính trong thiết kế này là việc phân bổ lại

công suất giữa các giá trị riêng để nâng cao chất lượng truyền dẫn. Điều đó
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có nghĩa là các kênh con có giá trị riêng lớn hơn sẽ được phân bổ công suất

lớn hơn còn các kênh con có giá trị riêng nhỏ hơn sẽ được phân bổ công suất

yếu hơn thậm, chí là sẽ loại bỏ mà không cần phân bổ thêm công suất. Với

phương pháp thiết kế này thì các ma trận mã hóa trước F và san bằng G

được tính lần lượt theo (3.27) và (3.28), còn các phần tử trên đường chéo

chính của các ma trận Φf và Φg sẽ được tính tương ứng theo (3.29) và (3.30).

Thiết kế đề xuất đổ nước thường được ứng dụng vào những hệ thống thông

tin khi cần tăng thông lượng như tín hiệu truyền hình.

3.3. Kết quả mô phỏng

Để kiểm tra đánh giá kết quả nghiên cứu, NCS sử dụng chương trình mô

phỏng Monte-Carlo để mô tả thiết kế bộ lọc mẫu và so sánh phẩm chất BER

của thiết kế đề xuất với các thiết kế bộ san bằng MMSE và ZF [16]. Thêm

vào đó, để thuận tiện trong quá trình so sánh chất lượng truyền dẫn của hệ

thống mà không mất tính tổng quát, NCS sử dụng các bộ lọc mẫu theo tiêu

chuẩn PHYDYAS [20]. Ở đây, các tham số được giả thiết như sau: Hệ thống

MIMO FBMC có MT ăng-ten phát và MR ăng-ten thu (MT ,MR); tín hiệu

phát sử dụng dạng điều chế OQAM; kênh truyền pha-đinh Rayleigh chọn lọc

tần số với nhiễu AWGN; số lượng sóng mang con Nc = 256 và tổng công

suất phát được chuẩn hóa và giới hạn p0 = 1.

Trước hết, NCS mô phỏng đặc tính đáp ứng xung của bộ lọc mẫu. Từ kết

quả mô tả đáp ứng xung của bộ lọc mẫu PHYDYAS như trên Hình 3.2, ta

thấy rằng trong ba trường hợp với các hệ số chồng lấn khác nhau K = 3, 4

và 5. Trường hợp hệ số chồng lấn K = 5 có biên độ đáp ứng xung lớn nhất,

còn trường hợp hệ số chồng lấn K = 3 có đặc tính trải phổ nhỏ nhất. Trong
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khi đó, với trường hợp hệ số chồng lấn K = 4, mặc dù có biên độ đáp ứng

xung nhỏ hơn trường hợp K = 5 nhưng lại cho đặc tính trải phổ tốt hơn.

Điều này được giải thích là do các bộ lọc mẫu có hệ số chồng lấn K = 3 hoặc

4 có bức xạ ngoài băng nhỏ hơn so với K = 5. Ngoài ra, một số công trình

nghiên cứu khác cũng cho thấy các bộ lọc mẫu có đặc tính trải phổ tốt khi hệ

số chồng lấn K ≤ 4 [75, 76, 77]. Đặc biệt khi thiết kế các bộ lọc mẫu với hệ

số K = 4 sẽ cho hiệu suất sử dụng phổ tốt nhất trong các hệ thống MIMO

FBMC OQAM [75].
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Hình 3.2: Đáp ứng xung của bộ lọc mẫu với K = 3, 4 và 5.

Tiếp theo, NCS tiến hành đánh giá phẩm chất BER và thông lượng của hệ

thống MIMO FBMC. Hình 3.3 mô tả phẩm chất BER của thiết kế đề xuất

cân bằng lỗi với các thiết kế san bằng MMSE và ZF [16], trong trường hợp có

số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu là (2, 2) với hệ số chồng lấn K = 3. Rõ

ràng thiết kế đề xuất kết hợp mã hóa trước và san bằng theo phương pháp

cân bằng lỗi có phẩm chất BER tốt hơn so với hai phương pháp MMSE và
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ZF. Cụ thể, tại mức tổng SNR bằng 25 dB thì phẩm chất BER hệ thống của

các thiết kế cân bằng lỗi, MMSE và ZF lần lượt là 2.10−5, 8.10−4 và 6.10−3.
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Hình 3.3: BER của các thiết kế với MT = MR = 2 và K = 3.

Kết quả mô phỏng được giải thích như sau: so với thiết kế san bằng ZF thì

thiết kế san bằng MMSE không chịu ảnh hưởng lớn của hiệu ứng khuếch đại

tạp âm do bộ san bằng MMSE có tính đến đặc tính của tạp âm còn bộ san

bằng ZF sử dụng bộ lọc nghịch đảo ở đầu thu để cưỡng bức sự ảnh hưởng của

đáp ứng kênh truyền. Vì vậy, phương pháp san bằng MMSE luôn cho phẩm

chất BER tốt hơn phương pháp san bằng ZF. Trong các phương pháp này,

thiết kế cân bằng lỗi cho phẩm chất BER tốt nhất do có sự phân bổ công

suất được chia đều trên các kênh nên một số kênh con có giá trị riêng thấp

vẫn có thể truyền tín hiệu tới phía thu. Còn đối với phương pháp san bằng

MMSE vì phải chịu sự rằng buộc giữa loại bỏ nhiễu và công suất phát nên

khi hệ thống bị giới hạn công suất phát dẫn đến sự phân bổ năng lượng trên

các kênh con có sự chênh lệch rất lớn đặc biệt khi các kênh con có giá trị
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riêng thấp, dẫn đến một số tín hiệu trên các kênh con có giá trị riêng thấp

sẽ không thể truyền tới đầu thu mặc dù vẫn được phân bổ công suất, do đó

phẩm chất BER của phương pháp này thấp hơn so với thiết kế cân bằng lỗi.
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Hình 3.4: BER của các thiết kế với K = 4.

Vẫn giữ nguyên các tham số cài đặt nhưng hệ số chồng lấn được thay đổi

lần lượt K = 4 và 5. Kết quả mô tả phẩm chất BER hệ thống của thiết kế

đề xuất cân bằng lỗi vẫn tốt hơn so với hai phương pháp thiết kế còn lại.

Điều này cho thấy thiết kế đề xuất đã cải thiện đáng kể chất lượng truyền

dẫn trong các hệ thống MIMO FBMC. Cụ thể, khi quan sát lần lượt các

Hình 3.4 và 3.5, nếu ta so sánh thiết kế đề xuất cân bằng lỗi với thiết kế san

bằng MMSE. Rõ ràng tại mức tổng SNR bằng 20 dB thì phẩm chất BER

hệ thống của thiết kế đề xuất cân bằng lỗi tương ứng là 3.10−5 và 10−3 còn

thiết kế MMSE đều khoảng 2.10−3. Ngoài ra, trên Hình 3.6 mô tả phẩm chất

BER của thiết kế cân bằng lỗi cũng cho thấy rằng trong các hệ thống MIMO

FBMC-OQAM khi sử dụng bộ lọc mẫu với hệ số chống lấn K = 4 thì độ lợi
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SNR tốt hơn so với các hệ số còn lại, điều này cũng được chỉ ra trong công

trình [75].
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Hình 3.5: BER của các thiết kế với K = 5.
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Hình 3.6: BER của thiết kế đề xuất với MT=MR = 2 và K = 3, 4 và 5.

Tiếp theo, NCS tiến hành so sánh phẩm chất BER của ba phương pháp



90

thiết kế khi tăng số lượng ăng-ten phát và ăng-ten thu lên bằng (4, 4), hệ

số chồng lấn K = 4. Kết quả trên Hình 3.7 cho thấy phẩm chất BER của

phương pháp đề xuất cân bằng lỗi vẫn tốt hơn so với hai phương phương

pháp thiết kế MMSE và ZF. Thêm vào đó, ta cũng thấy rằng khi tăng số

lượng ăng-ten lên (4, 4) thì phẩm chất BER của của các thiết kế giảm xuống

và khoảng cách đường cong mô tả phẩm chất BER giữa các thiết kế cũng hẹp

hơn so với trường hợp hệ thống sử dụng số lượng ăng-ten (2, 2). Bởi vì khi

tăng số lượng ăng-ten thì số kênh con cũng tăng lên trong khi công suất phát

bị giới hạn, dẫn tới BER tổng trên tất cả các luồng symbol giảm xuống.

0 10 15 20 25
SNR [dB]

10
-5

10-4

10-3

10-2

10-1

B
E

R

Thiết kế san bằng MMSE

Thiết kế cân bằng lỗi

5

Thiết kế san bằng ZF

Hình 3.7: BER của các thiết kế với MT=MR = 4.

Cuối cùng, NCS tiến hành so sánh phẩm chất BER và thông lượng của các

thiết kế đổ nước, cân bằng lỗi và MMSE như mô tả lần lượt trên các Hình

3.8 và 3.9. Từ kết quả thể hiện trên hai hình này cho thấy, phẩm chất BER

hay thông lượng hệ thống của thiết kế đề xuất đổ nước là tốt nhất, trong khi

đó thiết kế MMSE cho kết quả nhỏ nhất. Ví dụ, để đạt BER bằng 2.10−3 thì
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tổng SNR của 3 thiết kế đổ nước, cân bằng lỗi và MMSE có giá trị dB tương

ứng là 8, 15 và 20 dB.
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Hình 3.8: BER của các thiết kế với MT=MR = 2.
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Hình 3.9: Thông lượng của các thiết kế.

Điều này có nghĩa là độ lợi phẩm chất BER đạt được của thiết kế đổ nước
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so với hai thiết kế còn lại lần lượt là 7 và 12 dB. Nguyên nhân được giải thích

là do trong quá trình phân bổ công suất, thiết kế đổ nước đã loại bỏ đi một

số kênh có các giá trị riêng yếu trước khi phân bổ lại công suất cho các kênh

con có giá trị riêng mạnh nên đạt được phẩm chất BER hay thông lượng hệ

thống tốt hơn so với 2 thiết kế còn lại. Ngoài ra, độ lợi đạt được của thiết kế

đề xuất đổ nước còn được thể hiện rõ hơn khi hệ thống tăng số lượng ăng-ten

phát và ăng-ten thu. Bởi vì khi ăng-ten phát và thu thì sự phân bổ lại công

suất càng được tập trung nhiều hơn vào các kênh con có giá trị riêng tốt hơn,

dẫn đến chất lượng hệ thống càng được cải thiện. Ví dụ, tại mức BER bằng

10−5 thì độ lợi đạt được của thiết kế đổ nước sử dụng số lượng ăng-ten (4, 4)

so với (2, 2) là khoảng 2 dB như được mô tả trên Hình 3.10.
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Hình 3.10: BER của thiết kế đổ nước với trường hợp ăng-ten phát và thu khác nhau.

Từ các kết quả tính toán và mô phỏng có thể thấy rằng, kỹ thuật thiết kế

kết hợp mã hóa trước và san bằng cho hệ thống MIMO FBMC đã cải thiện

đáng kể chất lượng truyền dẫn so với một số kỹ thuật cơ bản trước đó. Tuy
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nhiên các kỹ thuật xử lý tín hiệu trong hệ thống MIMO FMBC có tính phức

tạp do có sự chồng lấn trong miền thời gian giữa các sóng mang con. Do đó

đòi hỏi yêu cầu cao khi thiết kế các bộ lọc mẫu và sự đồng bộ giữa các bộ

lọc trong quá trình tách và ghép tín hiệu. Tóm lại, khả năng phát triển của

hệ thống MIMO FBMC là rất lớn nhưng việc nghiên cứu và ứng dụng trong

mạng thông tin thế hệ mới vẫn còn nhiều hạn chế.

3.4. Kết luận chương

Trong chương này, NCS đã trình bày hai kỹ thuật san bằng cơ bản MMSE

và ZF trong hệ thống MIMO đa sóng mang sử dụng giàn bộ lọc với điều chế

biên độ cầu phương dịch thời gian, sau đó đề xuất một phương pháp thiết

kế kết hợp mã hóa trước và san bằng cho hệ thống thông tin MIMO FBMC

dựa trên các thuật toán phân bổ công suất phát. Các kết quả nghiên cứu chỉ

ra rằng thiết kế đề xuất nhận được phẩm chất BER tốt hơn và thông lượng

của hệ thống cũng tăng lên đáng so với hai thiết kế MMSE và ZF. Ngoài ra,

phẩm chất BER của hệ thống MIMO FBMC sử dụng bộ lọc mẫu PHYDYAS

với hệ số chồng lấn K = 4 có độ tăng ích SNR lớn nhất. Các phương pháp

thiết kế đề xuất mới này có ý nghĩa quan trọng, khi được triển khai áp dụng

trong thực tế và góp phần nâng cao chất lượng truyền dẫn cho các hệ thống

thông tin vô tuyến thế hệ mới. Nội dung nghiên cứu của chương này được

công bố trong các công trình [CT6, CT7].



KẾT LUẬN VÀ HƯỚNG NGHIÊN CỨU

Luận án trước hết đã giới thiệu khái quát những kiến thức cơ bản liên

quan trực tiếp đến quá trình thực hiện đề tài. Trình bày mô hình kênh SISO,

MIMO và mô hình kênh sử dụng phương pháp SVD. Giới thiệu mô hình mã

hóa trước và san bằng, các kỹ thuật xử lý chính trong hệ thống MIMO nhằm

nâng cao hiệu quả truyền dẫn. Các công trình liên quan trực tiếp đến nội

dung Luận án cũng được nghiên cứu. Trên cơ sở đó, NCS đã đề xuất các kỹ

thuật mã hóa trước và san bằng cho hệ thống MIMO ISI và hệ thống MIMO

FBMC. Thêm vào đó, NCS còn phân tích và đánh giá ảnh hưởng của CSI

không hoàn hảo cho hệ thống MIMO ISI. Cuối cùng Luận án đưa ra một số

kết quả đạt được, cũng như đề xuất một số hướng nghiên cứu tiếp theo.

A. Một số kết quả đạt được của luận án

1. Đề xuất giải pháp kết hợp mã hóa trước và san bằng thông qua sử

dụng chia sẻ độ dư của kênh một đầu vào và một đầu ra (SISO: Single

Input and Single Output) cho kênh MIMO ISI [CT1, CT2, CT3], đồng

thời phân tích và đánh giá chất lượng của hệ thống theo ảnh hưởng của

thông tin kênh truyền [CT4, CT5].

2. Đề xuất giải pháp kết hợp mã hóa trước và san bằng dựa trên thuật toán

cân bằng lỗi và thuật toán đổ nước để phân bổ công suất cho các kênh

con trong hệ thống MIMO FBMC OQAM nhằm cải thiện phẩm chất

BER và thông lượng của hệ thống [CT6, CT7].

94
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B. Hướng phát triển tiếp theo

Mặc dù luận án đã tập trung nghiên cứu những lý thuyết cơ bản cũng như

đề xuất các kỹ thuật thiết kế kết hợp mã hóa trước và san bằng theo các

phương pháp khác nhau cho hệ thống MIMO FBMC. Tuy nhiên, theo nhận

định chủ quan của NCS thì vẫn còn một số vấn đề cần tiếp tục được nghiên

cứu và thực hiện trong tương lai:

1. Nghiên cứu và phát triển các phương pháp thiết kế kết hợp bộ mã hóa

trước và san bằng cho các hệ thống Massive MIMO hay sóng milimet;

2. Nghiên cứu đánh giá độ phức tạp và đề xuất các sơ đồ có độ phức tạp

thấp hơn cho hệ thống MIMO ISI;

3. Nghiên cứu đánh giá phẩm chất hệ thống đa sóng mang sử dụng giàn bộ

lọc trong môi trường pha-đinh đa đường;

4. Nghiên cứu các kỹ thuật xử lý cho các hệ thống thống đa sóng mang

thế hệ mới như Generalized frequency dividion multiplexing (GFDM) và

Universal-filtered multi-carrier (UFMC).
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Power Allocation Strategies,” AEÜ - International Journal of Electron-

ics and Communications, Elsevier, vol 130, pp. 153572, February, 2021.

https://doi.org/10.1016/j.aeue.2020.153572 (ISI-Q2).



TÀI LIỆU THAM KHẢO

[1] N. Al-Falahy and O. Y. Alani, “Technologies for 5G networks: challenges

and opportunities,” IT Professional, vol. 19, no. 1, pp. 12–20, 2017.

[2] G. A. Akpakwu, B. J. Silva, G. P. Hancke, and A. M. Abu-Mahfouz,

“A survey on 5G networks for the internet of things: Communication

technologies and challenges,” IEEE Access, vol. 6, pp. 3619–3647, 2018.

[3] A. Gohil, H. Modi, and S. K. Patel, “5G technology of mobile communi-

cation: A survey,” in Intelligent Systems and Signal Processing (ISSP),

International Conference on. IEEE, pp. 288–292, 2013.

[4] A. Gupta and R. K. Jha, “A survey of 5G network: Architecture and

emerging technologies,” IEEE access, vol. 3, pp. 1206–1232, 2015.

[5] M. Agiwal, A. Roy, and N. Saxena, “Next generation 5G wireless net-

works: A comprehensive survey,” IEEE Communications Surveys & Tu-

torials, vol. 18, no. 3, pp. 1617–1655, 2016.

[6] W. Obile, “Ericsson mobility report,” Nov, 2016.

[7] Q. P. Liu, Y. N. Yang, and W. X. Li, “Application of OFDM technology

in 4G mobile network,” in Applied Mechanics and Materials, vol. 631.

Trans Tech Publ, pp. 851–855, 2014.

[8] P. Banelli, S. Buzzi, G. Colavolpe, A. Modenini, F. Rusek, and A. Ugolini,

“Modulation formats and waveforms for 5G networks: Who will be the

98



99

Heir of OFDM?: An overview of alternative modulation schemes for im-

proved spectral efficiency,” IEEE Signal Processing Magazine, vol. 31,

no. 6, pp. 80–93, 2014.

[9] A. Benjebbovu, A. Li, Y. Saito, Y. Kishiyama, A. Harada, and T. Naka-

mura, “System-level performance of downlink NOMA for future LTE en-

hancements,” in IEEE Globecom Workshops (GC Wkshps). IEEE, pp.

66–70, 2013.

[10] Y. Liang, X. Li, J. Zhang, and Z. Ding, “Non-orthogonal random ac-

cess for 5G networks,” IEEE Transactions on Wireless Communications,

vol. 16, no. 7, pp. 4817–4831, 2017.

[11] F. Rottenberg, X. Mestre, F. Horlin, and J. Louveaux, “Single-tap pre-

coders and decoders for multiuser MIMO FBMC-OQAM under strong

channel frequency selectivity,” IEEE transactions on signal processing,

vol. 65, no. 3, pp. 587–600, 2016.

[12] A. I. Pérez-Neira, M. Caus, R. Zakaria, D. Le Ruyet, E. Kofidis,

M. Haardt, X. Mestre, and Y. Cheng, “MIMO signal processing in offset-

QAM based filter bank multicarrier systems,” IEEE Transactions on Sig-

nal Processing, vol. 64, no. 21, pp. 5733–5762, 2016.

[13] R. Chang, “High-speed multichannel data transmission with bandlim-

ited orthogonal signals,” Bell Sys. Tech. J, vol. 45, no. 10, pp. 1775–

1796, 1966.

[14] B. Saltzberg, “Performance of an efficient parallel data transmission sys-

tem,” IEEE Transactions on Communication Technology, vol. 15, no. 6,



100

pp. 805–811, 1967.

[15] B. Hirosaki, “An orthogonally multiplexed QAM system using the dis-

crete fourier transform,” IEEE Transactions on Communications, vol. 29,

no. 7, pp. 982–989, 1981.

[16] A. Basheer and A. Habib, “Filter bank multi carrier based MIMO system

for 5G wireless communication,” in International Workshop on Link-and

System Level Simulations (IWSLS). IEEE, pp. 1–6, 2016.

[17] C.-W. Chen and F. Maehara, “An enhanced MMSE subchannel decision

feedback equalizer with ICI suppression for FBMC-OQAM systems,” in

International Conference on Computing, Networking and Communica-

tions (ICNC). IEEE, pp. 1041–1045, 2017.

[18] A. Waseem, A. Khaliq, R. Ahmad, and M. F. Munir, “Channel equaliza-

tion for MIMO-FBMC systems,” in International Conference on Intelli-

gent Systems Engineering (ICISE), pp. 272–277, 2016.

[19] R. W. Chang, “Synthesis of band-limited orthogonal signals for mul-

tichannel data transmission,” Bell System Technical Journal, vol. 45,

no. 10, pp. 1775–1796, 1966.

[20] M. Bellanger, D. Le Ruyet, D. Roviras, M. Terré, J. Nossek, L. Baltar,

Q. Bai, D. Waldhauser, M. Renfors, T. Ihalainen et al., “FBMC physical

layer: a primer,” Phydyas, vol. 25, no. 4, pp. 7–10, 2010.

[21] C. R. Stevenson, G. Chouinard, Z. Lei, W. Hu, S. J. Shellhammer, and

W. Caldwell, “IEEE 802.22: The first cognitive radio wireless regional



101

area network standard,” IEEE communications magazine, vol. 47, no. 1,

pp. 130–138, 2009.

[22] H. K. Bizaki, Towards 5G Wireless Networks: A Physical Layer Perspec-

tive. BoD–Books on Demand, 2016.

[23] J. Nadal, C. A. Nour, and A. Baghdadi, “Flexible and efficient hardware

platform and architectures for waveform design and proof-of-concept in

the context of 5G,” AEU-International Journal of Electronics and Com-

munications, vol. 97, pp. 85–93, 2018.

[24] M. Z. Chowdhury, M. Shahjalal, S. Ahmed, and Y. M. Jang, “6G wire-

less communication systems: Applications, requirements, technologies,

challenges, and research directions,” IEEE Open Journal of the Commu-

nications Society, 2020.

[25] I. F. Akyildiz, A. Kak, and S. Nie, “6G and beyond: The future of

wireless communications systems,” IEEE Access, vol. 8, pp. 133 995–

134 030, 2020.

[26] T. S. Rappaport et al.,Wireless communications: principles and practice.

prentice hall PTR New Jersey, vol. 2, 1996.

[27] B. Sklar, “Rayleigh fading channels in mobile digital communication

systems. i. characterization,” IEEE Communications magazine, vol. 35,

no. 7, pp. 90–100, 1997.

[28] G. G. Raleigh and J. M. Cioffi, “Spatio-temporal coding for wireless

communication,” IEEE Transactions on Communications, vol. 46, no. 3,

pp. 357–366, 1998.



102

[29] A. Scaglione, P. Stoica, S. Barbarossa, G. B. Giannakis, and H. Sampath,

“Optimal designs for space-time linear precoders and decoders,” IEEE

Transactions on Signal Processing, vol. 50, no. 5, pp. 1051–1064, 2002.

[30] P. Siohan, C. Siclet, and N. Lacaille, “Analysis and design of OFDM-

OQAM systems based on filterbank theory,” IEEE transactions on signal

processing, vol. 50, no. 5, pp. 1170–1183, 2002.

[31] B. Le Floch, M. Alard, and C. Berrou, “Coded orthogonal frequency

division multiplex [tv broadcasting],” Proceedings of the IEEE, vol. 83,

no. 6, pp. 982–996, 1995.

[32] H. Bölcskei, “Orthogonal frequency division multiplexing based on offset

QAM,” in Advances in Gabor analysis. Springer, pp. 321–352, 2003.

[33] A. Maaref and S. Aı̈ssa, “Combined adaptive modulation and truncated

ARQ for packet data transmission in MIMO systems,” in Global Telecom-

munications Conference. GLOBECOM’04. IEEE, vol. 6. IEEE, pp.

3818–3822, 2004.

[34] X. Gao, B. Jiang, X. You, Z. Pan, Y. Xue, and E. Schulz, “Efficient

channel estimation for MIMO single-carrier block transmission with

dual cyclic timeslot structure,” IEEE Transactions on Communications,

vol. 55, no. 11, pp. 2210–2223, 2007.

[35] C.-Y. Lin, J.-Y. Wu, and T.-S. Lee, “Robust receiver design for MIMO

single-carrier block transmission over time-varying dispersive channels

against imperfect channel knowledge,” IEEE Transactions on Wireless

Communications, vol. 7, no. 10, 2008.



103

[36] E. Dall’Anese, S. Pupolin, and A. Assalini, “Sum mutual informa-

tion of block-faded MIMO MAC with LMMSE channel estimation for

packet transmission,” in Wireless Personal Multimedia Communications

(WPMC), International Symposium on. IEEE, pp. 1–5, 2011.

[37] S.-Y. Cheng, C.-A. Tsai, and T.-Y. Hsu, “Channel estimator and aliasing

canceller for equalizing and decoding non-cyclic prefixed single-carrier

block transmission via MIMO-OFDM modem,” IEEE transactions on

very large scale integration (VLSI) systems, vol. 19, no. 1, pp. 156–

160, 2011.

[38] B. Vrigneau, J. Letessier, P. Rostaing, L. Collin, and G. Burel, “Extension

of the MIMO precoder based on the minimum Euclidean distance: a

cross-form matrix,” IEEE Journal of selected topics in signal processing,

vol. 2, no. 2, p. 135, 2008.

[39] M. Grossmann, “SVD-based precoding for single carrier MIMO trans-

mission with frequency domain MMSE turbo equalization,” IEEE Signal

Processing Letters, vol. 16, no. 5, pp. 418–421, 2009.

[40] P. Xiao and M. Sellathurai, “Improved linear transmit processing

for single-user and multi-user MIMO communications systems,” IEEE

Transactions on Signal Processing, vol. 58, no. 3, pp. 1768–1779, 2010.

[41] M. Sandell, H. Vetter, and F. Tosato, “Joint linear and nonlinear precod-

ing in MIMO systems,” IEEE Communications Letters, vol. 15, no. 12,

pp. 1265–1267, 2011.



104

[42] W. Zeng, C. Xiao, M. Wang, and J. Lu, “Linear precoding for finite-

alphabet inputs over MIMO fading channels with statistical CSI,” IEEE

Transactions on Signal Processing, vol. 60, no. 6, pp. 3134–3148, 2012.

[43] M.-W. Kwan and C.-W. Kok, “MMSE equalizer for MIMO-ISI chan-

nel with shorten guard period,” IEEE transactions on signal processing,

vol. 55, no. 1, pp. 389–395, 2007.

[44] K. Kuchi, “MMSE-prewhitened-MLD equalizer for MIMO-DFT-

precoded-OFDM,” IEEE Wireless Communications Letters, vol. 1, no. 4,

pp. 328–331, 2012.

[45] C. Dong, J. Lin, K. Niu, Z. He, and Z. Bie, “Block-iterative decision

feedback equalizer with noise prediction for single-carrier MIMO trans-

mission,” IEEE Transactions on Vehicular Technology, vol. 61, no. 8, pp.

3772–3776, 2012.

[46] S. Song and K. B. Letaief, “Diversity analysis for linear equalizers over

ISI channels,” IEEE transactions on communications, vol. 59, no. 9, pp.

2414–2423, 2011.

[47] R. Gupta and A. Grover, “BER performance analysis of MIMO systems

using equalization techniques,” Innovative Systems Design and Engineer-

ing, vol. 3, no. 10, pp. 11–25, 2012.

[48] A. Scaglione, G. B. Giannakis, and S. Barbarossa, “Redundant filter-

bank precoders and equalizers. i. unification and optimal designs,” IEEE

Transactions on Signal Processing, vol. 47, no. 7, pp. 1988–2006, 1999.



105

[49] A. Scaglione, S. Barbarossa, and G. B. Giannakis, “Filterbank

transceivers optimizing information rate in block transmissions over dis-

persive channels,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 45,

no. 3, pp. 1019–1032, 1999.

[50] H. Sampath, P. Stoica, and A. Paulraj, “Generalized linear precoder

and decoder design for MIMO channels using the weighted MMSE crite-

rion,” IEEE Transactions on Communications, vol. 49, no. 12, pp. 2198–

2206, 2001.

[51] C. H. Ta and S. Weiss, “A design of precoding and equalisation for broad-

band MIMO systems,” in Conference Record of the Forty-First Asilo-

mar Conference on Signals, Systems and Computers. IEEE, pp. 1616–

1620, 2007

[52] S. Weiss, C. H. Ta, and C. Liu, “A wiener filter approach to the design

of filter bank based single-carrier precoding and equalisation,” in Power

Line Communications and Its Applications, ISPLC’07. IEEE Interna-

tional Symposium on. IEEE, pp. 493–498, 2007.

[53] K. Takeda, H. Tomeba, and F. Adachi, “Single-carrier transmission with

joint Tomlinson-Harashima precoding and frequency-domain equaliza-

tion,” in The 3rd IEEE VTS Asia Pacific Wireless Communications

Symposium (APWCS2006), pp. 262–266, 2006.

[54] C. H. Ta, C. Liu, and S. Weiss, “An approach for block transmission

based precoding and equalisation with improved performance,” in IEEE



106

International Symposium on Power Line Communications and Its Ap-

plications. IEEE, pp. 331–335, 2008.

[55] C. H. Ta, “Precoding and equalisation for broadband MIMO systems,”

Ph.D. dissertation, University of Strathclyde, 2009.

[56] Q. Duong and H. H. Nguyen, “Walsh-hadamard precoded circular filter-

bank multicarrier communications,” in International Conference on Re-

cent Advances in Signal Processing, Telecommunications & Computing

(SigTelCom). IEEE, pp. 193–198, 2017.

[57] Y. Cheng, V. Ramireddy, and M. Haardt, “Non-linear precoding for the

downlink of FBMC-OQAM based multi-user MIMO systems,” in WSA

19th International ITG Workshop on Smart Antennas. VDE, pp. 1–

6, 2015.

[58] D. Le Ruyet, R. Zakaria, and B. Özbek, “On precoding MIMO-FBMC
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