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1.Εισαγωγή 

Σκοπός  της  διπλωματικής εργασίας είναι η σχεδίαση ενός διαμορφωτή /αποδιαμορφωτή για τις ανάγκες ενός συστήματος βασισμένου πάνω στο πρωτόκολλο για ασύρματα δίκτυα 80211a  . Η συχνότητα του φέροντος μεταβάλλεται από τα 5,1 GHZ έως και τα 5,9 GHz , ενώ ο ρυθμός του σήματος πληροφορίας είναι επίσης μεταβαλλόμενος με ελάχιστη τιμή τα 6Mbps , και μέγιστη τα 54 Mbps . Η διαμόρφωση που ακολουθείται ποικίλει με τον ρυθμό μετάδοσης δεδομένων . Για τα  6Mbps έχουμε διαμόρφωση BPSK , ενώ για τα  54 Mbps  έχουμε 64-QAM . 

Το κύκλωμα περιλαμβάνει δύο μικτές , έναν διαιρέτη/ αθροιστή ισχύος , έναν κατευθυντικό συζεύκτη , ένα κατωδιαβατό φίλτρο , και ένα κύκλωμα διπλασιασμού του φέροντος που περιλαμβάνει δύο ενισχυτές , ένα διπλασιαστή συχνότητας και ένα μικροκυματικό ζωνοπερατό φίλτρο .  Όλα τα παραπάνω στοιχεία είναι προσαρμοσμένα στα 50 ohm . 

Για την σχεδίαση του συστήματος χρησιμοποιήθηκε το πρόγραμμα ADS  της εταιρίας HP . 

Θα ήθελα να ευχαριστήσω θερμά  τον καθηγητή μου κ. Ουζούνογλου Νικόλαο ,το υπεύθυνο της διπλωματικής κ Στρατακό  Γιώργο , και τους υποψηφίους διδακτορικούς Μπίμπα Μάνθο, και Τσένη Πέτρο .

2. Το Πρωτόκολλο επικοινωνίας 802.11 a Standard 

2.1.1 Γενικά για το  802.11 .

Το πρωτόκολλο επικοινωνίας 802.11 υιοθετήθηκε τον Ιούλιο του 1997 σαν παγκόσμιο πρότυπο και αρχικά υποστήριζε μόνο δύο ρυθμούς μετάδοσης δεδομένων ,1 και 2 Mbps, στα 2,4 GHz . Το πρότυπο 802.11b υψηλού ρυθμού (High rate extension) παρουσιάστηκε το 1999 και υποστήριζε ρυθμούς μετάδοσης 5,5 και 11 Mbps στα 2,4 GHz .Χαρακτηριστικό παράδειγμα εμπορικής εφαρμογής του είναι η τεχνολογία Bluetooth , που έχει ως σκοπό την κατάργηση των καλωδίων για την επικοινωνία ηλεκτρονικών συσκευών . Μάλιστα μόνο οι συχνότητες που ανήκουν στα παραπάνω πρότυπα είναι ελεύθερες και δωρεάν σε αντίθεση με αυτές του προτύπου 802.11a , το οποίο εγκρίθηκε στις αρχές του 2000 και του οποίου τα κανάλια επικοινωνίας είναι αυστηρώς καθορισμένα . Υποστηρίζει πάντως ρυθμούς μετάδοσης μέχρι και 54 Mbps στα 5 GHz . 

  Σκοπός του πρότυπου  αυτού είναι να παρέχει ασύρματη διασύνδεση σε αυτόματα μηχανήματα  , εξοπλισμό ή σταθμούς στους οποίους απαιτείται άμεση ανάπτυξη , και οι οποίοι μπορεί να φορητοί είτε κινητοί . Εξαιτίας όμως αυτών των παραμέτρων υπάρχουν αρκετοί περιορισμοί όπως , τα μη καθορισμένα γεωγραφικά όρια του δικτύου μέσα στα οποία είναι δυνατή η μετάδοση , η μη προστασία του από εξωτερικά σήματα , ο δυναμικός καθορισμός της τοπολογίας , η έλλειψη πλήρους σύνδεσης μεταξύ όλων των τερματικών καθώς και το γεγονός ότι πρέπει έχουν πρόσβαση στο δίκτυο ενώ κινούνται  και τέλος η χρονική μεταβολή και η ασύμμετρη  διάδοση των σημάτων στο μέσο διάδοσης . Φυσικά υπάρχει και το πρόβλημα της ασφάλειας στην μεταφορά δεδομένων , το οποίο όμως μπορεί να αντιμετωπιστεί μόνο με κάποια κωδικοποίηση των δεδομένων από τον χρήστη σε αντίθεση με τα προηγούμενα προβλήματα τα οποία αντιμετωπίζονται κατά την σχεδίαση του εξοπλισμού του εκάστοτε δικτύου . Το ίδιο το πρωτόκολλο παρέχει στον τομέα της ασφάλειας  μόνο μια διαδικασία ελέγχου αυθεντικότητας του χρήστη κατά την πρόσβαση του στο δίκτυο .

2.1.2 Διανομή Συχνοτήτων
και Συχνότητες Λειτουργίας 


Όπως τονίστηκε οι συχνότητες στις οποίες λειτουργούν τα δίκτυα που είναι βασισμένα πάνω στο 802.11α  είναι αυστηρώς καθορισμένες . Πιο συγκεκριμένα οι συχνότητες από 5150 MHz μέχρι και 5250 MHz (χαμηλές συχνότητες) είναι διαθέσιμες τόσο σε Ευρώπη , Β. Αμερική και Ιαπωνία , σε αντίθεση με τις συχνότητες που βρίσκονται μεταξύ 5250 MHz και 5350 MHz (μεσαίες συχνότητες ) οπού απαγορεύεται  η χρήση τους στην Ιαπωνία .  Οι συχνότητες μεταξύ των 5725 MHz έως και 5825 έχουν διανεμηθεί μόνο στη Β. Αμερική , ενώ από 5470 MHz μέχρι και 5725(υψηλές συχνότητες ) μόνο στην Ευρώπη .


Όσο αναφορά την φασματική κατανομή , η κεντρική συχνότητα κάθε καναλιού βρίσκεται  σε ακέραιο πολλαπλάσιο των 5 MHz πάνω από τα 5 GHz . Η σχέση μεταξύ της κεντρικής συχνότητας κάθε καναλιού και του αριθμού του καναλιού δίνεται από την ακόλουθη σχέση : 

Κεντρική συχνότητα καναλιού = 5000 + 5 * nch (MHz) 



            (2.1)

όπου nch = 0 ,1 , …, 200


Από τα πάνω παραπάνω δυνατά κανάλια  τα έγκυρα είναι μόνο όσα απέχουν 20 MHz  , αφού το ίδιο το πρωτόκολλο απαιτεί εύρος ζώνης ίσο με 16,6 MHz . Επιπλέον τα κανάλια που βρίσκονται στα όρια των χαμηλών και μεσαίων συχνοτήτων πρέπει να απέχουν 30 MHz από τα άκρα της ζώνης (σχήμα 2.1) , ενώ εκείνα που ανήκουν στις υψηλές συχνότητες πρέπει να απέχουν 20 MHz από τα άκρα της ζώνης (σχήμα 2.2) . Το ποια κανάλια τελικά θα διατεθούν εξαρτάται από την εκάστοτε αρχή που ορίζει τα τηλεπικοινωνιακά θέματα σε κάθε χώρα  .  [image: image3.png]30MHz 30MHz
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Σχήμα 2.1
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Σχήμα 2.2

Τέλος στο σχήμα 2.3 φαίνεται η ‘ μάσκα ‘ ενός καναλιού 
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Σχήμα 2.3

Σε όλα τα κανάλια χρησιμοποιείται ορθογωνική πολυπλεξία διαίρεσης συχνότητας (OFDM) , και χρησιμοποιούνται 52 ‘υπό-φέροντα’, όπως ονομάζονται και στο ίδιο το πρωτόκολλο , 48 για την μετάδοση δεδομένων και 4 πιλοτικά . Τα παραπάνω φέροντα μπορούν να διαμορφώνονται κατά τους παρακάτω τρόπους ανάλογα με τον ρυθμό μετάδοσης δεδομένων  : δυαδική ή ορθογωνική μεταλλαγή μετατόπισης φάσης ( BPSK / QPSK ) , 16 ή 64 ορθογωνική διαμόρφωση πλάτους (16QAM / 64 QAM) . Στον πίνακα 2.4 υπάρχουν τα στοιχεία  . Τέλος το εύρος ζώνης W του RF σήματος είναι 16,6 MHz . 

	Ρυθμός δεδομένων (Mbps) 
	Διαμόρφωση 
	Ρυθμός Κωδικοποίησης  (R) 
	Κωδικοποιημένα Bits ανά φέρον
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 ) 
	Κωδικοποιημένα Bits ανά OFDM σύμβολο
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	Bits δεδομένων ανά  OFDM σύμβολο
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 ) 

	6
	BPSK
	1/2
	1
	48
	24

	9
	BPSK
	3/4
	1
	48
	36

	12
	QPSK
	1/2
	2
	96
	48

	18
	QPSK
	3/4
	2
	96
	72

	24
	16-QAM
	1/2
	4
	192
	96

	27
	16-QAM
	9/16
	4
	192
	108

	36
	16-QAM
	3/4
	4
	192
	144

	48
	64-QAM
	2/3
	6
	288
	192

	54
	64-QAM
	3/4
	6
	288
	216


Πίνακας 2.1


Οι ρυθμοί μετάδοσης 6 , 12 και 24 Mbps είναι υποχρεωτικοί . 
2.2. Ορθογωνική Πολυπλεξία Διαίρεσης Συχνότητας  (OFDM)


Η ορθογωνική πολυπλεξία διαίρεσης συχνότητας είναι μια μέθοδος χρησιμοποίησης πολλών φερόντων αντί για ένα , με κάθε ένα από αυτά να μεταφέρει μόνο ένα μέρος των δεδομένων . Η OFDM είναι επίσης γνωστή ως διαμόρφωση πολλών φερόντων (ΜCM) . Αρχικά ένας πολυπλέκτης χρησιμοποιούνταν κυρίως για να επιτρέπει σε πολλούς χρήστες να μοιράζονται ένα τηλεπικοινωνιακό μέσο . Στην OFDM , είναι τυπικό να αναθέτουμε όλα τα φέροντα σε ένα μόνο χρήστη , για αυτόν τον λόγο η έννοια πολυπλεξία δεν χρησιμοποιείται με την κλασική έννοια .


Μια πιο διεξοδική κατανόηση της ορθογωνιότητας προκύπτει  όταν παρατηρήσουμε ότι το εύρος ζώνης ενός διαμορφωμένου φέροντος έχει το σχήμα της sinc(x)=(sinx/x) με τα μηδενικά χωριζόμενα από το ρυθμό μετάδοσης δεδομένων . Στην περίπτωση της OFDM , τα φέροντα απέχουν απόσταση ίση με τον ρυθμό δεδομένων . Ο κύριος λοβός δε , του κάθε φέροντος   βρίσκεται στα μηδενικά των υπόλοιπων φερόντων . Η ιδιότητα της ορθογωνιότητας των φερόντων τους επιτρέπει να επικαλύπτονται , και ως εκ τούτου να γίνεται αποτελεσματικότερη αξιοποίηση του δοθέντος φάσματος . Η επικάλυψη αυτή είναι φανερή στα σχήματα 2.1 και 2.2 . Φυσικά πρέπει να διατηρείται συνεχώς η ορθογωνιότητα των φερόντων , ώστε να μην υπάρχει παρεμβολή μεταξύ των καναλιών . Φυσικά σε κάθε εφαρμογή υπάρχουν πλήθος παραγόντων που δεν επιτρέπουν την ικανοποίηση αυτής της απαίτησης όπως αναλύεται και παρακάτω . Αρχικά την παραγωγή των φερόντων σε πολυκάναλα συστήματα  αναλάμβανε μια γεννήτρια φερόντων ή πιο απλά μια σειρά ταλαντωτών , κάτι που ήταν ακριβό και ανεπαρκές για σχεδίαση . Στην περίπτωση της  OFDM , όμως το πρόβλημα αυτό ξεπεράστηκε με την χρήση του μετασχηματισμού Fourier (FFT) καθώς και του αντιστρόφου του (IFFT)  . Τα δεδομένα , αφού κωδικοποιηθούν και διαμορφωθούν, δομούνται σε πλαίσια (frames)  κατάλληλου μεγέθους για FFT . Ένας  FFT πρέπει να είναι μεγέθους  2r , όπου r  είναι ένας ακέραιος . Κατά την διαδικασία της μετάδοσης πραγματοποιείται ένας αντίστροφος  FFT σε κάθε πλαίσιο , και στην συνέχεια εκπέμπονται στην κατάλληλη συχνότητα , ενώ κατά την διαδικασία της λήψης πραγματοποιείται η αντίστροφη διαδικασία . Η όλη αυτή διαδικασία εισάγει ένα βασικό πρόβλημα στο σύστημα , το λόγο μέγιστης  προς μέσης τιμής ισχύος  (PAR) . Ένα χαρακτηριστικό του FFT είναι ότι εάν η είσοδος σε αυτό είναι ημιτονοειδής , τότε η έξοδος είναι ένας παλμός ύψους  2r . Αυτό σημαίνει ότι η έξοδος του  FFT έχει μια δυναμική διακύμανση της τάξεως του 10log2r . Κάτι τέτοιο σημαίνει ότι ένα σύστημα που χρησιμοποιεί FFT απαιτεί ενισχυτές ιδιαίτερα γραμμικούς και άρα με μειωμένη αποδοτικότητα , με αποτέλεσμα την αύξηση του κόστους και της κατανάλωσης ενέργειας ( ιδιαίτερα σημαντικό σε κινητά τερματικά ) . Για την αντιμετώπιση του προβλήματος αυτού μια λύση αποτελεί η εισαγωγή τυχαίας διαφοράς φάσης στα δεδομένα πριν εισέλθουν στο FFT του δέκτη , με αποτέλεσμα να καταστρέφονται κάθε ημιτονικά ή παλμοειδή χαρακτηριστικά και να μειώνεται το δυναμικό εύρος του σήματος .   


Το σημαντικότερο πλεονέκτημα όμως ενός συστήματος OFDM είναι η ανοχή του στο φαινόμενο των πολλαπλών διοδεύσεων (multipath distortion ) . Η βασική ιδέα που χρησιμοποιείται από τα συστήματα OFDM για την αποφυγή του παραπάνω φαινομένου είναι να στέλνει τα ψηφία πληροφορίας αρκετά αργά με αποτέλεσμα κάθε καθυστερημένο αντίγραφο εξαιτίας ανάκλασης να καθυστερεί μόνο ένα μικρό ποσοστό του χρόνου μετάδοσης του . Για να διατηρήσει υψηλό ρυθμό μετάδοση δεδομένων , χρησιμοποιούνται περισσότερα του ενός φέροντα για να στείλουν αντίστοιχα πλαίσια με μικρότερο ρυθμό μετάδοσης  , τα οποία συνδυάζονται στον δέκτη για επιτευχθεί ο υψηλός ρυθμός που απαιτείται . Τυπικά ο μέγιστος ρυθμός δεδομένων μέσα από ένα κανάλι είναι μεταξύ 20 kbps με 1 Mbps , ανάλογα με το περιβάλλον . Τα συστήματα που χρησιμοποιούν OFDM είναι σχεδιασμένα έτσι ώστε κάθε φέρον να μην υπερβαίνει το παραπάνω όριο . Παρόλα ταύτα απαιτείται ένα ευρύ φάσμα συχνοτήτων  το οποίο οδηγεί σε ένα άλλο είδους πρόβλημα . Διαφορετικά φέροντα βρισκόμενα σε κανάλια διάδοσης  με διαφορετικά χαρακτηριστικά , υπόκεινται σε  διαφορετική εξασθένιση και διαφορετική μετατόπιση φάσης . Το πρωτόκολλο αντιμετωπίζει το πρόβλημα αυτό με το να υπολογίζει τα διαφορετικά αυτά χαρακτηριστικά του κάθε καναλιού (απόκριση συχνότητας καναλιού-channel’s frequency response) . Αυτό επιτυγχάνεται με την εκπομπή ενός πλαισίου χωρίς  δεδομένα το οποίο αφού περάσει το στάδιο του FFT αποτελεί την απόκριση του καναλιού . Στην συνέχεια κάθε καινούργιο πλαίσιο που λαμβάνεται και περιέχει δεδομένα , διαιρείται με την παραπάνω απόκριση καναλιού και απαλλάσσεται από την επίδραση του φαινομένου της πολλαπλής διαδρομής . 


Ένα ακόμα  ανεπιθύμητο αποτέλεσμα  εξαιτίας των πολλαπλών διοδεύσεων είναι και η διασυμβολική παρεμβολή . Αυτό συμβαίνει επειδή ένα καθυστερημένο σήμα επικαλύπτει ένα επερχόμενο  . Το πρόβλημα αυτό λύνεται με την τοποθέτηση ενός διαλείμματος φρουρού ( Guard interval , GI ) σε κάθε OFDM σύμβολο . Μάλιστα η συγκεκριμένη λύση αποτρέπει και την ανεπιθύμητη παρεμβολή των φερόντων (Intercarrier interference) , αρκεί το διάλειμμα φρουρός να αποτελεί μια κυκλική προέκταση του OFDM συμβόλου . 


Τα ουσιαστικά μειονεκτήματα της χρήση OFDM είναι η ευαισθησία του συστήματος στην μετατόπιση συχνότητας καθώς και στον φασικό θόρυβο του ταλαντωτή . Επιπλέον απαιτείται χαμηλό κόστος κατασκευής του όλου συστήματος ώστε να είναι δυνατή η επέκταση του όλου πρωτοκόλλου και σε WMAN , όπως το ψηφιακό ραδιόφωνο (DAB) και η ψηφιακή τηλεόραση (DVB-T) . 

3.Ζωνοπερατή  Μετάδοση  Πληροφορίας 

3.1 Εισαγωγή


Όταν απαιτείται μετάδοση ψηφιακών δεδομένων μέσω ζωνοπερατού  διαύλου , είναι αναγκαία η διαμόρφωση των εισερχόμενων δεδομένων πάνω σε φέρον με καθορισμένα , από το δίαυλο , όρια συχνότητας . Τα δεδομένα μπορεί να αντιπροσωπεύουν εξόδους ψηφιακού υπολογιστή , ή κυματομορφές PCM που παράγονται από ψηφιοποιημένα σήματα φωνής ή εικόνας . Ο δίαυλος μπορεί να είναι μια μικροκυματική ραδιοζεύξη ή ένας δορυφορικός δίαυλος . Σε κάθε περίπτωση , η διαδικασία διαμόρφωσης περιλαμβάνει μεταγωγή ή μεταλλαγή του πλάτους , της συχνότητας ή της φάσης του φέροντος σύμφωνα με τα εισερχόμενα δεδομένα . Έτσι , υπάρχουν τρεις βασικές τεχνικές σηματοδότησης γνωστές και σαν μεταλλαγή μετατόπισης πλάτους (ASK), μεταλλαγή μετατόπισης συχνότητας (FSK) , μεταλλαγή μετατόπιση φάσης (PSK ) , οι οποίες μπορούν να θεωρηθούν σαν ειδικές περιπτώσεις της διαμόρφωσης πλάτους , της διαμόρφωσης συχνότητας και της διαμόρφωσης φάσης αντίστοιχα . 

3.2 Μοντέλο βαθυπερατών συστημάτων μετάδοσης δεδομένων 


Ένα βαθυπερατό σύστημα μετάδοσης δεδομένων μπορεί να μοντελοποιηθεί όπως φαίνεταί στο σχήμα 3.1 . 
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Σχήμα 3.1 Μοντέλο ζωνοπερατού συστήματος μετάδοσης δεδομένων

Αρχικά, θεωρείται ότι υπάρχει μια πηγή πληροφορίας  (message source ) η οποία εκπέμπει ένα σύμβολο (symbol) ανά T  δευτερόλεπτα , με τα σύμβολα να ανήκουν σε ένα αλφάβητο Μ συμβόλων και τα οποία συμβολίζουμε με m1 , m2 , …, mM  .Οι εκ των προτέρων πιθανότητες (  a priori probabilities ) P(m1) ,P(m2) ,…, P(mM)  καθορίζουν την έξοδο της πηγής πληροφορίας . Θεωρούμε ότι όλα τα σύμβολα του Μ αλφαβήτου είναι ισοπίθανα .  Σε αυτήν την περίπτωση μπορούμε να γράψουμε 
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Η έξοδος της πηγής πληροφορίας εφαρμόζεται σε διανυσματικό πομπό (vector transmitter) , παράγοντας ένα διάνυσμα (vector ) πραγματικών αριθμών  . Συγκεκριμένα , όταν το μήνυμα εισόδου πάρει την τιμή m=mi , η έξοδος του διανυσματικού πομπού λαμβάνει την τιμή 
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όπου η διάσταση ( dimension ) Ν
[image: image12.wmf]£

Μ . Με το παραπάνω διάνυσμα σαν είσοδο , ο διαμορφωτής (modulator ) κατασκευάζει ένα διακεκριμένο σήμα , si(t) διάρκειας T δευτερολέπτων . Το σήμα  si(t)  είναι αναγκαστικά πεπερασμένης ενέργειας  , όπως φαίνεται από 
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[image: image14.wmf], ι = 1,2,…, Μ                                                                                 (3.3)

Σημειώνεται ότι οι τιμές που λαμβάνει το σήμα si(t) είναι πραγματικοί αριθμοί . Ένα τέτοιο σήμα μεταδίδεται κάθε T  δευτερόλεπτα . Το συγκεκριμένο σήμα που επιλέγεται για μετάδοση εξαρτάται με κάποιο τρόπο από την εισερχόμενη πληροφορία και πιθανώς από το σήμα που μεταδόθηκε τις προηγούμενες χρονικές  στιγμές .Με ημιτονικό φέρον , το χαρακτηριστικό το οποίο χρησιμοποιείται από το διαμορφωτή για να διακρίνει ένα σήμα από ένα άλλο είναι μια βηματική μεταβολή του πλάτους , της συχνότητας ή της φάσης του φέροντος . Το αποτέλεσμα αυτής της διαδικασίας διαμόρφωσης είναι η μεταλλαγή πλάτους (ASK) , μεταλλαγή μετατόπισης συχνότητας (FSK) , μεταλλαγή μετατόπισης φάσης (PSK) , αντίστοιχα , όπως απεικονίζονται στο Σχ. 3.2 για την ειδική περίπτωση μιας πηγής δυαδικών δεδομένων στην οποία η διάρκεια του συμβόλου T είναι η ίδια με τη διάρκεια του bit Τb .Είναι ενδιαφέρον να σημειωθεί ότι , ενώ γενικά δεν είναι εύκολο να ξεχωρίσουμε διαμορφωμένες κατά συχνότητα και διαμορφωμένες κατά φάση κυματομορφές , αυτό δεν συμβαίνει στην περίπτωση των σημάτων FSK και PSK .
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Σχήμα 3.2 . Απεικόνιση των τριών βασικών μορφών σηματοδότησης δυαδικής πληροφορίας . (α) Μεταλλαγή μετατόπισης πλάτους . (β) Μεταλλαγή μετατόπισης συχνότητας . (γ) Μεταλλαγή μετατόπισης φάσης 


Επιστρέφοντας στο μοντέλο του Σχ. 3.1 , ο ζωνοπερατός τηλεπικοινωνιακός δίαυλος που συνδέει τον πομπό με το δέκτη θεωρείται ότι έχει δύο χαρακτηριστικά :

1. O δίαυλος είναι γραμμικός, με εύρος ζώνης το οποίο είναι αρκετά μεγάλο ώστε να επιτρέπει τη μετάδοση της εξόδου si(t) του διαμορφωτή με αμελητέα ή μηδενική παραμόρφωση .

2. το μεταδιδόμενο σήμα si(t) διαταράσσεται από μια πρόσθετη , μηδενικής μέσης τιμής , στατική , λευκή , στοχαστική ανέλιξη θορύβου Gauss , που συμβαίνει με W(t) .Οι λόγοι αυτής της παραδοχής είναι ότι οι υπολογισμοί του τύπου γίνονται επιλύσιμοι , καθώς επίσης είναι μια λογική περιγραφή του τύπου σε πολλά τηλεπικοινωνιακά συστήματα .

Θα αναφέρουμε έναν τέτοιο δίαυλο σαν δίαυλο προσθετικό λευκού θορύβου Gauss (addictive white Gaussian noise channel , AWGN channel ) . Ανάλογα , μπορούμε να εκφράσουμε τη λαμβανόμενη στοχαστική ανέλιξη , Χ(t) , ως εξής 
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Χ(t)=si(t)+W(t) , 








ι = 1,2,…, Μ                                                  (3.4)


Ο δέκτης έχει σαν έργο να παρατηρεί μια συνάρτηση δείγμα x(t) της λαμβανόμενης στοχαστικής ανέλιξης X(t) , για χρονική διάρκεια T δευτερολέπτων , και να κάνει την καλύτερη εκτίμηση του μεταδιδόμενου σήματος si(t) ή ισοδύναμα , του συμβόλου mi . Αυτό το έργο ολοκληρώνεται σε δύο βαθμίδες  .Η πρώτη βαθμίδα είναι ένας φωράτης που επενεργεί στην λαμβανόμενη στοχαστική ανέλιξη Χ(t) για να παράγει ένα διάνυσμα τυχαίων μεταβλητών Χ . Χρησιμοποιώντας ένα διάνυσμα παρατήρησης χ ( το οποίο είναι μια δειγματοληφθείσα τιμή του Χ ) , προηγούμενη γνώση του si , και τις εκ των προτέρων πιθανότητες P(mi) , η δεύτερη βαθμίδα του δέκτη , που ονομάζεται διανυσματικός δέκτης , παράγει την εκτίμηση 
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. Παρόλα αυτά , λόγω της παρουσίας του θορύβου στην έξοδο του δέκτη , αυτή η διαδικασία λήψης απόφασης είναι στατικής φύσης , με αποτέλεσμα ο δέκτης να κάνει σποραδικά σφάλματα . η απαίτηση είναι να σχεδιασθεί ο διανυσματικός δέκτης έτσι να ελαχιστοποιείται η μέση τιμή πιθανότητας σφάλματος συμβόλων που ορίζεται ως εξής :





Pe=P(
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 EMBED Equation.3  [image: image20.wmf]¹

mi )                                                                                     (3.5)

Όπου mi είναι το μεταδιδόμενο σύμβολο και 
[image: image21.wmf]m

 είναι η εκτίμηση που παράγεται απ΄ το διανυσματικό δέκτη . Ο δέκτης που προκύπτει λέγεται ότι είναι βέλτιστος με την έννοια της ελάχιστης πιθανότητας σφάλματος .


Σύμφωνα με το μοντέλο του Σχ.3.1 το έργο της μετατροπής ενός εισερχόμενου μηνύματος    Mi , ι = 1,2,…, Μ , σε διαμορφωμένη κυματομορφή  si(t)
   μπορεί να διαιρεθεί σε χωριστές λειτουργίες διακριτού και συνεχούς χρόνου . Η δικαιολογία αυτού του διαχωρισμού βρίσκεται στην διαδικασία ορθογωνιοποίησης Gram-Schmidt  η οποία επιτρέπει να αναπαραστήσουμε οποιαδήποτε Μ ενεργειακά σήματα , si(t), ως γραμμικούς   συνδυασμούς  Ν συναρτήσεων ορθοκανονικής βάσης , όπου Ν
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Μ .Λέμε λοιπόν ότι μπορούμε να αναπαραστήσουμε το δεδομένο σύνολο ενεργειακών σημάτων με πραγματικές τιμές s1(t) , s2(t), …, sΜ(t) , το καθένα διάρκειας T  δευτερολέπτων , με τον τύπο 
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 T     και   ι = 1,2,…, Μ                                                     (3.6)

όπου οι συντελεστές του αναπτύγματος ορίζονται από 
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Oι συναρτήσεις βάσης με πραγματικές τιμές φ1(t), φ2(t) , … , φN(t) είναι ορθοκανονικές, με την έννοια ότι 

                   
[image: image27.wmf]î

í

ì

¹

=

=

ò

j

i

j

i

dt

t

t

t

j

i

ean

ean

f

f

,

0

,

1

)

(

)

(

0

                                                                  (3.8)

Η πρώτη συνθήκη της εξίσωσης (3.8) δηλώνει ότι κάθε μία συνάρτηση βάσης είναι κανονικοποιημένη , ώστε να έχει μοναδιαία ενέργεια . Η δεύτερη συνθήκη δηλώνει ότι οι συναρτήσεις βάσης φ1(t), φ2(t) , … , φN(t) είναι ορθογώνιες μεταξύ τους στο διάστημα  0
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 T    .

3.3 Γεωμετρική ερμηνεία των σημάτων  


Eφ’ όσον έχουμε υιοθετήσει ένα κατάλληλο σύνολο συναρτήσεων ορθοκανονικής βάσης {φj(t)}, j = 1,2,…, N , τότε κάθε σήμα στο σύνολο {si(t)} , i = 1,2,…, M , μπορεί να αναπτυχθεί όπως στην εξίσωση (3.6) .Συνεπώς , μπορούμε να δηλώσουμε ότι κάθε σήμα μέσα στο σύνολο {si(t)} είναι πλήρες καθορισμένο από το διάνυσμα (vector) των συντελεστών του 
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Το διάνυσμα si  καλείται διάνυσμα σήματος (signal vector) .Επιπλέον , εάν εννοιολογικά επεκτείνουμε τη συμβατική θεώρηση των δι- και τρι- Ευκλείδειων  χώρων σε ένα Ν-διάστατο Ευκλείδειο χώρο , μπορούμε να δούμε το σύνολο των διανυσμάτων σήματος {si(t)} , i = 1,2,…, M , να ορίζει ένα αντίστοιχο σύνολο Μ σημείων μέσα σε ένα Ν-διάστατο Ευκλείδειο χώρο , με Ν αμοιβαία κάθετους άξονες που συμβολίζονται με 

φ1(t), φ2(t) , … , φN(t) .Αυτός ο Ν-διάστατος Ευκλείδειος χώρος ονομάζεται χώρος σημάτων (signal space) .

Είναι συνηθισμένο να θεωρείται ότι ο δέκτης είναι χρονικά συγχρονισμένος με τον πομπό , που σημαίνει  ότι ο δέκτης γνωρίζει τις χρονικές στιγμές που η διαμόρφωση αλλάζει κατάσταση . Μερικές φορές , υποτίθεται ότι ο δέκτης είναι κλειδωμένος κατά  φάση  στον  πομπό .Σ’ αυτήν την περίπτωση μιλούμε για ομόδυνη φώραση (coherent detection ) και αναφερόμαστε στο δέκτη ως έναν ομόδυνο δέκτη . Απ’ την άλλη πλευρά , μπορεί να μην υπάρχει συγχρονισμός φάσης μεταξύ πομπού και δέκτη . Σε αυτήν την περίπτωση μιλούμε για ασύμφωνη φώραση (noncoherent detection ) και αναφερόμαστε στο δέκτη ως έναν ασύμφωνο δέκτη . 


Η ιδέα του να βλέπουμε γεωμετρικά ένα σύνολο ενεργειακών σημάτων , όπως περιγράφηκε παραπάνω , είναι θεμελιώδους σημασίας . Για παράδειγμα , το Σχ. 3.3 απεικονίζει την περίπτωση ενός δισδιάστατου χώρου σημάτων με τρία σήματα , δηλαδή Ν=2 και Μ=3 .
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Σχ. 3.3 .Απεικόνιση της γεωμετρικής αναπαράστασης σημάτων στην περίπτωση όπου Ν=2 και Μ=3


Μέσα σε έναν Ν-διάστατο Ευκλείδειο χώρο , μπορούμε να ορίσουμε μήκη διανυσμάτων και γωνίες μεταξύ διανυσμάτων .Παρόλα αυτά , για τον σκοπό μας εδώ, μόνο το μήκος μας ενδιαφέρει . Συνηθίζεται να συμβολίζουμε το μήκος , που επίσης ονομάζεται απόλυτη τιμή ή νόρμα ενός διανύσματος  σήματος si  με το σύμβολο ||si|| .Το τετράγωνο του μήκους κάθε διανύσματος σήματος si   ορίζεται να είναι το εσωτερικό γινόμενο του si με τον εαυτό του .Στην γνωστή περίπτωση όπου Ν=2 ή 3 έχουμε 



||si||2 = (si , si ) =
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όπου τα sij   είναι τα στοιχεία του si .Για μεγαλύτερες τιμές του Ν , το μήκος ορίζεται με τον ίδιο τρόπο και η εξίσωση 3.10 εξακολουθεί να ισχύει .


Υπάρχει μια ενδιαφέρουσα σχέση μεταξύ του ενεργειακού περιεχομένου ενός σήματος και της αναπαράστασής του ως διάνυσμα . Εξ ορισμού, η ενέργεια ενός σήματος si(t) , διάρκειας   T δευτερολέπτων , είναι ίση με 




Ει=
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Συνεπώς αντικαθιστώντας την εξίσωση    3.6 στην 3.11
, λαμβάνουμε 



Ει=
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Αλλά , αφού τα φj(t) σχηματίζουν ορθοκανονικό σύνολο , τότε σύμφωνα  με τις δύο συνθήκες της εξίσωσης 3.8 βρίσκουμε ότι η εξίσωση  3.12 απλοποιείται στην 





Εi=
[image: image36.wmf]å

=

N

j

ij

s

1

2

                                                                            (3.13)

Επομένως η ενέργεια ενός σήματος si(t) είναι ίση με το τετράγωνο του μήκους του διανύσματος σήματος si  που το αναπαριστά  .


Στην περίπτωση ζεύγους σημάτων si(t) και sκ(t) που αναπαριστώνται απ΄ τα διανύσματα σήματος si και sκ , αντίστοιχα , μπορούμε να δείξουμε ότι 



|| si –sκ || = 
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 [si(t) – sk(t) ]2 dt                                         (3.14)

όπου || si –sκ || είναι η απόσταση μεταξύ των σημείων που αναπαριστάνονται απ’ τα διανύσματά σημείων  si και sk   .

3.4 Ομόδυνη ανίχνευση σημάτων παρουσία θορύβου


Υποθέτουμε ότι , σε κάθε χρονική στιγμή διάρκειας T δευτερολέπτων , μεταδίδεται ένα από τα Μ δυνατά σήματα s1(t) , s2(t), …, sΜ(t) με ίση πιθανότητα , δηλαδή , 1/Μ .Τότε για δίαυλο AWGN , μια δυνατή πραγματοποίηση ή συνάρτηση δείγμα , x(t) , της λαμβανόμενης στοχαστικής ανέλιξης X(t) μπορεί να περιγραφεί από 
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x(t)=si(t)+w(t) , 







        ι = 1,2,…, Μ                                                     (3.15)
όπου w(t) είναι μια συνάρτηση δείγμα της στοχαστικής ανέλιξης λευκού θορύβου Gauss W(t) , που θεωρείται ότι είναι μηδενικής μέσης τιμής και πυκνότητας  φάσματος ισχύος Ν0/2 .Ο δέκτης πρέπει να παρατηρεί το σήμα  x(t) και να κάνει την  “ καλύτερη εκτίμηση “  του μεταδοθέντος σήματος si(t)  ή ισοδύναμα του συμβόλου mi .


Σημειώνουμε ότι , όταν το μεταδιδόμενο σήμα  si(t) , ι = 1,2,…, Μ , εφαρμόζεται σε μια τράπεζα συσχετιστών , με κοινή είσοδο και εφοδιασμένο με έναν κατάλληλο σύνολο Ν  συναρτήσεων ορθοκανονικής βάσης , οι προκύπτουσες έξοδοι των συσχετιστών ορίζουν το διάνυσμα σήματος si   . Επειδή η γνώση του διανύσματος σήματος si  είναι εξίσου καλή με το να γνωρίζουμε το μεταδιδόμενο σήμα si(t) μόνο του , και αντίστροφα , μπορούμε να αναπαραστήσουμε το si(t) με ένα σημείο στον Ευκλείδειο χώρο διαστάσεως  Ν
[image: image41.wmf]£

Μ  . Αναφερόμαστε σε αυτό το σημείο σαν το σημείο μεταδιδόμενου σήματος (transmitted signal point)ή σημείο πληροφορίας (message point) . 

Τόσο , η αναπαράσταση του λαμβανόμενου σήματος x(t) περιπλέκεται λόγω της παρουσίας του προσθετικού θορύβου w(t) .  Σημειώνεται ότι , όταν το λαμβανόμενο σήμα x(t) εφαρμόζεται στην ίδια τράπεζα των Ν συσχετιστών όπως παραπάνω , οι έξοδοι των συσχετιστών ορίζουν ένα νέο διάνυσμα  , x, που καλείται διάνυσμα παρατήρησης (observation vector) .Το διάνυσμα x διαφέρει από το διάνυσμα σήματος si κατά το διάνυσμα θορύβου (noise vector) w  του οποίου η διεύθυνση είναι τελείως τυχαία . Λέμε λοιπόν ότι ,




x=si  + w  ,     ι = 1,2,…, Μ                                                               (3.16)

Σημειώστε επίσης ότι το διάνυσμα θορύβου w  χαρακτηρίζεται πλήρως από το θόρυβο w(t) . To αντίστοιχο αυτού, ωστόσο, δεν αληθεύει. Το διάνυσμα θορύβου w  παριστάνει εκείνο το μέρος του θορύβου w(t) που θα αναμειχθεί με τη διαδικασία φώρασης .Το υπόλοιπο μέρος του μπορεί να θεωρηθεί ότι απορρίπτεται από την τράπεζα των συσχετιστών . 


Τώρα βασισμένοι στο διάνυσμα παρατήρησης x , μπορούμε να αναπαραστήσουμε το λαμβανόμενο σήμα x(t)  με ένα σημείο στον ίδιο Ευκλείδειο χώρο που χρησιμοποιήθηκε για να αναπαραστήσουμε το μεταδιδόμενο σήμα . Αναφερόμαστε σε αυτό το σημείο σαν το σημείο λαμβανόμενου σήματος (received signal point) . Η σχέση μεταξύ του διανύσματος παρατήρησης , x ,του διανύσματα σήματος ,  si  , και του διανύσματος θορύβου ,w , απεικονίζεται στο Σχ. 3.4 για την περίπτωση όπου Ν=3 .


Με δοσμένο το διάνυσμα παρατήρησης x , πρέπει να κάνουμε μια αντιστοίχηση του x σε μια εκτίμηση του 
[image: image42.wmf]m

)

 του μεταδιδόμενου συμβόλου , mi , με τέτοιον τρόπο που θα ελαχιστοποιεί την πιθανότητα σφάλματος στην απόφαση . Ο επονομαζόμενος αποκωδικοποιητής μέγιστης πιθανοφάνειας παρέχει τη λύση στο βασικό πρόβλημα της φώρασης .
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Σχ.3.4 Απεικόνιση της επίδρασης της διαταραχής από θόρυβο στη θέση του λαμβανόμενου σημείου  σήματος 

Υποθέτουμε ότι , όταν το διάνυσμα παρατήρησης έχει την τιμή x ,παίρνουμε την τιμή απόφασης 
[image: image44.wmf]m

)

= mi . Η πιθανότητα σφάλματος σ’ αυτήν την απόφαση , την οποία συμβολίζουμε με Pe(mi, x )  , είναι απλά 

Pe(mi, x ) = P(δεν έχει σταλεί mi | x )= 1 – P(έχει σταλεί mi | x )                                                (3.17)

Τώρα , επειδή το κριτήριο μας είναι να ελαχιστοποιήσουμε την πιθανότητα σφάλματος στην αντιστοίχηση κάθε δοσμένου διανύσματος παρατήρησης, x  ,σε μια απόφαση , συμπεραίνουμε  από την  εξ. (3.17) ότι ο βέλτιστος κανόνας απόφασης (optimum decision rule ) είναι ως εξής :

  Θέσε  
[image: image45.wmf]m

)

= mi  εάν 

  P(έχει σταλεί mi | x ) 
[image: image46.wmf]³

 P(έχει σταλεί mk | x ) για κάθε k 
[image: image47.wmf]¹

i                                                (3.18)

Όπου   k = 1,2,…, Μ . Αυτός ο κανόνας απόφασης αναφέρεται σαν μέγιστη εκ των υστέρων πιθανότητα .


Η συνθήκη της εξ.(3.18) μπορεί να εκφραστεί πιο καθαρά συναρτήσει των εκ των προτέρων πιθανοτήτων των μεταδιδόμενων σημάτων και συναρτήσει των συναρτήσεων πιθανοφάνειας  . Εφαρμόζοντας τον κανόνα Bayes στην εξ.(3.18)  και αγνοώντας προς στιγμή τις πιθανές ισοψηφίες στη διαδικασία λήψης απόφασης , μπορούμε να ξαναορίσουμε αυτόν τον κανόνα απόφασης ως εξής :

Θέσε  
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= mi      εάν,
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  είναι μέγιστο για k = ι                                                                    (3.19)

όπου pk είναι η εκ των προτέρων πιθανότητα της εμφάνισης του συμβόλου mk  , fx|Mk(x|Mk)  είναι η συνάρτηση πιθανοφάνειας που προκύπτει όταν μεταδίδεται το σύμβολο mk και fx(x) είναι η από κοινού συνάρτηση πυκνότητας πιθανότητας χωρίς συνθήκη του τυχαίου διανύσματος  X .Ωστόσο , στη εξ. (3.19)

 σημειώνουμε ότι : (1) ο όρος του παρονομαστή , fx(x) , είναι ανεξάρτητος από το μεταδιδόμενο σήμα και (2) η εκ των προτέρων πιθανότητα είναι pi=pk  όταν όλα τα σήματα μεταδίδονται με ίση πιθανότητα  . Συνεπώς , μπορούμε ν απλοποιήσουμε τον κανόνα απόφασης  της εξ.(3.19) ως εξής :

          Θέσε  
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= mi      εάν,
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  είναι μέγιστο για k = ι                                                                      (3.20)

Συνήθως , βρίσκουμε ότι είναι πιο βολικό να δουλεύουμε με το φυσικό λογάριθμο της συνάρτησης πιθανοφάνειας παρά με την ίδια τη συνάρτηση πιθανοφάνειας  . Για δίαυλο χωρίς μνήμη , ο λογάριθμος της συνάρτησης  πιθανοφάνειας καλείται συνήθως μετρική . Αφού η συνάρτηση  πιθανοφάνειας  fx|Mk(x|Mk)  είναι πάντα  αρνητική και ο λογάριθμος είναι συνάρτηση γνησίως αύξουσα , μπορούμε να ξαναορίσουμε τον κανόνα απόφασης της εξ.(3.20) συναρτήσει της μετρικής ως εξής :

          Θέσε  
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= mi      εάν,

           ln [
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] είναι μέγιστο για k = ι                                                               (3.21)

Αυτός ο κανόνας απόφασης αναφέρεται ως μέγιστη  πιθανοφάνεια και η συσκευή για την πραγματοποίηση του αναφέρεται αντίστοιχα αποκωδικοποιητής  μέγιστης  πιθανοφάνειας . Σύμφωνα με την εξ.(3.21), έναν  αποκωδικοποιητής  μέγιστης  πιθανοφάνειας υπολογίζει τις μετρικές για κάθε μεταδιδόμενο μήνυμα , τις συγκρίνει και μετά αποφασίζει υπέρ της μέγιστης . 


Είναι χρήσιμο να έχουμε μια γραφική ερμηνεία του κανόνα αποφάσεων μέγιστης πιθανοφάνειας . Έστω ότι το Ζ  συμβολίζει τον Ν-διάστατο χώρο όλων των δυνατών παρατηρήσιμων διανυσμάτων x .Αναφερόμαστε σε αυτόν τον χώρο σαν χώρο παρατήρησης .Επειδή έχουμε θεωρήσει ότι ο κανόνας απόφασης πρέπει να λέει 
[image: image54.wmf]m
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= mi , όπου ι = 1,2,…, Μ  , ο συνολικός  χώρος παρατήρησης Ζ είναι αντίστοιχα χωρισμένος σε Μ περιοχές απόφασης που συμβολίζονται με Ζ1, Ζ2,…, ΖΜ .Συνεπώς , μπορούμε να ξαναορίσουμε τον κανόνα απόφασης της εξ.(3.21)ως εξής :

   Το διάνυσμα x  βρίσκεται μέσα στην περιοχή Ζi εάν 


ln[fx|Mk(x|Mk)] είναι μέγιστος για k=ι                                                                                   (3.22)


Εκτός από τα όρια μεταξύ των περιοχών απόφασης Ζ1, Ζ2,…, ΖΜ είναι φανερό ότι αυτό το σύνολο των περιοχών καλύπτει αλόκληρο το χώρο των δυνατών παρατηρούμενων διανυσμάτων x . Υιοθετούμε τη σύμβαση ότι όλες οι ισοψηφίες επιλύνονται τυχαία . Συγκεκριμένα , εάν το διάνυσμα παρατήρησης x πέφτει στο όριο μεταξύ οποιωνδήποτε δύο περιοχών απόφασης , έστω Ζι  και Ζκ , η επιλογή μεταξύ των δύο δυνατών αποφάσεων 
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= mi  και 
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= mκ   επιλύεται εκ των προτέρων με τη ρίψη ενός δικαίου νομίσματος . Προφανώς η έκβαση ενός τέτοιου γεγονότος δεν επηρεάζει την τελική τιμή της πιθανότητας σφάλματος αφού σε αυτό το όριο η εξ. (3.18) ικανοποιείται ως ισότητα .


Για να απεικονίσουμε την παραπάνω έννοια , θεωρήστε δίαυλο AWGN για τον οποίο η συνάρτηση πιθανοφάνειας ορίζεται από την 

  fx|Mk(x|Mk)=(πΝο)-Ν/2exp
[image: image57.wmf](
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 ,   k = 1,2,…, Μ                                              (3.23)

Η αντίστοιχη τιμή της μετρικής είναι συνεπώς  

  Ln[fx|Mk(x|Mk)]=
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,   k = 1,2,…, Μ                                             (3.24)

Ο σταθερός  όρος  –(Ν/2)ln(πΝο) στο δεξιό μέλος  της εξ.(3.24) δεν έχει καμία συνέπεια όσον αφορά την εφαρμογή του κανόνα απόφασης . Συνεπώς , αγνοώντας αυτόν τον όρο και μετά αντικαθιστώντας το υπόλοιπο της εξ(3.24) στην εξ.(3.22) , μπορούμε να εκφράσουμε τον κανόνα απόφασης μεγίστης πιθανοφάνειας για δίαυλο AWGN ως εξής :



Το διάνυσμα x βρίσκεται  μέσα στην περιοχή Ζi εάν ,
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                                  (3.25)

Σημειώνουμε ότι 
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                                 (3.26)

όπου 
||x – sk  ||   είναι η απόσταση μεταξύ του σημείου λαμβανόμενου σήματος και του σημείου πληροφορίας  , που παριστάνονται από τα διανύσματα  x  και  sk    , αντίστοιχα. Συνεπώς , μπορούμε να γράψουμε τον κανόνα απόφασης της  (3.25)  ως εξής :



το διάνυσμα x βρίσκεται μέσα στην περιοχή Ζi   εάν 



||x – sk  ||   είναι ελάχιστο για k=i.   


                                              (3.27)

Αυτό δείχνει ότι ο κανόνας απόφασης μέγιστης πιθανοφάνειας είναι απλά το να επιλέγεται το σήμα πληροφορίας που είναι κοντύτερα στο σημείο λαμβανόμενου σήματος .


Στην πράξη η ανάγκη για ύψωση στο τετράγωνο , όπως στον κανόνα απόφασης της  (3.27) , αποφεύγεται αναγνωρίζοντας ότι 
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                                  (3.28)

ο πρώτος  όρος άθροισης είναι ανεξάρτητος του δείκτη k και μπορεί συνεπώς να αγνοηθεί .Ο δεύτερος όρος της άθροισης είναι το  εσωτερικό γινόμενο του διανύσματος παρατήρησης x και του διανύσματος σήματος sk  .Ο τρίτος όρος της άθροισης είναι η  ενέργεια του μεταδιδόμενου σήματος sk(t) . Συνεπώς , ένας κανόνας απόφασης ισοδύναμος με αυτόν της (3.27) είναι :


το διάνυσμα x βρίσκεται μέσα στην περιοχή Zi εάν 
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   είναι μέγιστο για k=i.                                                                               (3.29)

όπου Ek είναι η ενέργεια του μεταδιδόμενου σήματος sk(t) :





Ek=
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                                                                                          (3.30)

Από την  (3.29) συμπεραίνουμε ότι , για δίαυλο AWGN , οι περιοχές απόφασης είναι περιοχές  ενός Ν-διάστατου χώρου παρατήρησης Ζ φραγμένο από γραμμικά [(Ν-1)-διάστατα υπερεπίπεδα] όρια . Το σχ. 3.5

Δείχνει το παράδειγμα των περιοχών απόφασης για Μ=4 σήματα και Ν=2 διαστάσεις , θεωρώντας ότι τα σήματα μεταδίδονται με ίση ενέργεια , Ε, και ίση πιθανότητα .


[image: image64.png]Teproyn Zs





Σχήμα 3.5 . Απεικόνιση του διαχωρισμού του χώρου παρατήρησης    σε περιοχές απόφασης στην περίπτωση όπου Ν=2 και Μ=4.

Υποθέτουμε ότι ο χώρος παρατήρησης Ζ είναι χωρισμένος , σύμφωνα με τον κανόνα απόφασης μέγιστης πιθανοφάνειας σε ένα σύνολο Μ περιοχών {Ζi} , i.=1,2,…,M .Υποθέτουμε επίσης ότι μεταδίδεται το σύμβολο mi και λαμβάνεται ένα διάνυσμα παρατήρησης x. Τότε εμφανίζεται σφάλμα , κάθε φορά που το σημείο λαμβανόμενου σήματος που αναπαριστάνεται απ’ το x δεν πέφτει μέσα στην περιοχή Ζi που συνδέεται με το σημείο πληροφορίας που αναπαριστάνεται απ’ το si .Παίρνοντας το μέσο όρο όλων των δυνατών μεταδιδόμενων συμβόλων , βλέπουμε αμέσως ότι η μέση πιθανότητα σφάλματος συμβόλων , Pe, είναι ίση με 

Pe=
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Επειδή x είναι η τιμή δείγμα του τυχαίου διανύσματος X ,μπορούμε να ξαναγράψουμε την εξίσωση (3.31) συναρτήσει της συνάρτησης πιθανοφάνειας (όταν μεταδίδεται το mi)ως εξής 
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Για Ν-διάστατο διάνυσμα παρατήρησης x ολοκλήρωμα της εξ. (3.32) είναι όμοια Ν-διάστατο .


Για διαύλους AWGN είναι δυνατό να λάβουμε ακριβείς εκφράσεις για τη μέση πιθανότητα σφάλματος σε μορφή ολοκληρώματος αντικαθιστώντας την εξ.(3.23) στην εξ.(3.32) .Δυστυχώς , παρόλα αυτά , τα υπό συζήτηση ολοκληρώματα δεν είναι ολοκληρώσιμα , εκτός από μερικές απλές περιπτώσεις . Σε δύσκολες περιπτώσεις , είναι μερικές φορές δυνατό να εξάγουμε πάνω και κάτω φράγματα τα οποία συνήθως είναι επαρκή για να προβλέψουν το λόγο σήματος προς θόρυβο που απαιτείται για να διατηρηθεί ένας προκαθορισμένος ρυθμός σφαλμάτων . Για τα συστήματα PSK είμαστε σε θέση να εξάγουμε ακριβείς εκφράσεις για τη μέση πιθανότητα σφάλματος.

3.5 Ομόδυνη δυαδική PSK
Σε ομόδυνο δυαδικό σύστημα PSK , το ζεύγος των σημάτων , s1(t) και s2(t)  , που χρησιμοποιούνται για να αναπαραστήσουν τα δυαδικά σύμβολα 1 και 0 , αντίστοιχα , ορίζονται  από ,
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                    (3.5.2)

όπου 0≤t≤Τ.  και Eb είναι η ενέργεια του μεταδιδόμενου σήματος ανά bit. Για να εξασφαλισθεί ότι κάθε μεταδιδόμενο bit περιέχει ακέραιο αριθμό κύκλων του φέροντος , η συχνότητα φέροντος fc  , επιλέγεται ίση  με το nc/Tc για κάποιον σταθερό αριθμό nc .Ένα ζευγάρι ημιτόνικών κυματομορφών που διαφέρουν μόνο στη φάση κατά 180ο μοίρες ,όπως ορίστηκε παραπάνω , αναφέρονται ως αντίποδα σήματα .


Από τις εξισώσεις (3.5.1)  και (3.5.2)  , είναι φανερό ότι υπάρχει μόνο μια συνάρτηση βάσης μοναδιαίας ενέργειας , δηλαδή 


[image: image71.wmf](

)

(

)

t

f

T

t

c

b

p

f

2

cos

2

1

=

      ,     0≤t≤Τ.                                                                                    (3.5.3)
Τότε μπορούμε να εκφράσουμε τα μεταδιδόμενα σήματα s1(t) και s2(t) συναρτήσει του φ1(t)  ως εξής 
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Ένα ομόδυνο δυαδικό σύστημα PSK συνεπώς χαρακτηρίζεται από το ότι έχει χώρο σημάτων ο οποίος είναι μονοδιάστατος (Ν=1) και από δύο σημεία πληροφορίας (Μ=2) , όπως φαίνεται στο σχήμα (3.5.1) . Οι συντεταγμένες των σημείων πληροφορίας είναι ίσες με 
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Το σημείο πληροφορίας που αντιστοιχεί στο s1(t) είναι τοποθετημένο στο s11=+
[image: image76.wmf]b

E

και το σημείο πληροφορίας που αντιστοιχεί στο s2(t) είναι τοποθετημένο στο s21=-
[image: image77.wmf]b

E

.


Για να πραγματοποιηθεί ο κανόνας απόφασης πρέπει να χωρίσουμε τον χώρο σημάτων σε δύο περιοχές , όπως περιγράφεται παρακάτω 

1. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας +
[image: image78.wmf]b

E


2. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας -
[image: image79.wmf]b

E


Αυτό  επιτυγχάνεται βρίσκοντας το μέσο της γραμμής που ενώνει αυτά τα δύο σημεία πληροφορίας και μετά σημειώνοντας τις κατάλληλες περιοχές απόφασης .Στο σχήμα (2.5.1) αυτές οι περιοχές απόφασης σημειώνονται με Ζ1 και Ζ2 , ανάλογα με το σημείο πληροφορίας γύρω από το οποίο είναι κατασκευασμένες .


Ο κανόνας απόφασης είναι τώρα απλά να αποφασίσει ότι μεταδόθηκε το σήμα s1(t) ή το δυαδικό σύμβολο 1 εάν το σημείο λαμβανόμενου σήματος πέφτει στην περιοχή Ζ1 και να αποφασίσει  ότι μεταδόθηκε το σήμα s2(t) ή το δυαδικό σύμβολο 0 εάν το σημείο λαμβανόμενου σήματος πέφτει στην περιοχή Ζ2 .Δύο είδη λανθασμένων αποφάσεων  , παρόλα αυτά , θα ληφθούν .Μεταδίδεται το σήμα s1(t) , αλλά ο θόρυβος είναι τέτοιος ώστε το σημείο λαμβανόμενου σήματος πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ2 και έτσι ο δέκτης αποφασίζει υπέρ του σήματος s2(t). Εναλλακτικά , μεταδίδεται το σήμα s2(t) , αλλά ο θόρυβος είναι τέτοιος ώστε το σημείο λαμβανόμενου σήματος πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ1  και έτσι ο δέκτης αποφασίζει υπέρ του σήματος s1(t).
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Σχήμα (3.5.1) .Διάγραμμα χώρου σημάτων για ομόδυνο δυαδικό σύστημα PSK

Για να υπολογιστεί η πιθανότητα να γίνει σφάλμα του πρώτου είδους , σημειώνουμε από το σχήμα (3.5.1) ότι η περιοχή απόφασης που συνδυάζεται με το σύμβολο 1 ή το σήμα s1(t) περιγράφεται από 



Ζ1 : 0< x1 <
[image: image81.wmf]¥


Όπου     x1 =
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                               (3.5.6)


Η συνάρτηση πιθανοφάνειας , όταν μεταδίδεται το σύμβολο 0 ή το σήμα s2(t), ορίζεται από 
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Η υπό συνθήκη πιθανότητα να αποφασίσει ο δέκτης υπέρ του συμβόλου 1 , δεδομένου ότι μεταδόθηκε το σύμβολο 0 είναι συνεπώς 
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Θέτοντας   
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Και αλλάζοντας τη μεταβλητή ολοκλήρωσης από x1   σε ζ, μπορούμε να ξαναγράψουμε την εξ. (3.5.8)στη μορφή 
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όπου 
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 είναι η συμπληρωματική συνάρτηση σφάλματος .


Ανάλογα , μπορούμε να δείξουμε ότι Pe1, η υπό συνθήκη πιθανότητα να αποφασίσει ο δέκτης υπέρ του συμβόλου 0 , δεδομένου ότι μεταδόθηκε το σύμβολο 1 , έχει επίσης τη ίδια τιμή όπως στην εξ. (3.5.10) .Έτσι , λαμβάνοντας τη μέση τιμή των υπό συνθήκη πιθανοτήτων σφάλματος , Pe0 και  Pe1 , βρίσκουμε ότι η μέση τιμή της πιθανότητας σφάλματος συμβόλων για ομόδυνο δυαδικό PSK ισούται με 
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Τα σήματα με μεταλλαγή μετατόπισης φάσης είναι παραδείγματα ζωνοπερατών σημάτων . Μπορούμε ,λοιπόν, να εκφράσουμε ένα ζωνοπερατό σήμα s(t) συναρτήσει της μιγαδικής περιβάλλουσας του 
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 σαν το πραγματικό μέρος του γινομένου 
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exp(j2πfct) .Βασισμένοι σε αυτήν την αναπαράσταση , ορίζουμε την πυκνότητα φάσματος ισχύος βασικής ζώνης , SB(f) , ενός ζωνοπερατού σήματος  s(t) να είναι η μέση ισχύς της μιγαδικής του περιβάλλουσας 
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 συναρτήσει της συχνότητας  . Η πυκνότητα φάσματος ισχύος , SS(f) , του ζωνοπερατού σήματος s(t) , από μόνη της είναι , εκτός από ένα συντελεστή κλίμακας , μια μετατοπισμένη σε συχνότητα έκδοση της SB(f) , όπως φαίνεται από 



SS(f)=
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Είναι συνεπώς επαρκές να εκτιμηθεί η πυκνότητα φάσματος ισχύος βασικής ζώνης  SB(f) .Αυτή η πληροφορία είναι χρήσιμη στη  σχεδίαση συστημάτων γιατί υποδεικνύει μια εκτίμηση των απαιτήσεων σε εύρος ζώνης και της παρεμβολής που μπορεί να προκληθεί σε άλλα συστήματα .


Η μιγαδική περιβάλλουσα μιας δυαδικής κυματομορφής PSK αποτελείται μόνο απ’ τη συμφασική συνιστώσα .Επί πλέον , ανάλογα με το κατά πόσο έχουμε σύμβολο 0 ή 1 στην είσοδο του διαμορφωτή κατά την διάρκεια του διαστήματος 0≤t≤Τb  , βρίσκουμε ότι αυτή η συμφασική συνιστώσα ισούται με +g(t) ή με - g(t) , αντίστοιχα , όπου g(t)είναι η συνάρτηση μορφοποίησης συμβόλων που ορίζεται από 




g(t)=
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Υποθέτουμε  ότι η κυματομορφή εισόδου είναι μια τυχαία ακολουθία δυαδικών συμβόλων 1 και 0  που αναπαριστάνονται από παλμούς πλάτους +Α και –Α , αντίστοιχα . Οι παλμοί αυτοί δεν είναι συγχρονισμένοι  , έτσι ώστε η χρονική στιγμή έναρξης του πρώτου παλμού td να βρίσκεται ισοπίθανα οπουδήποτε μεταξύ μηδέν και Τ δευτερολέπτων .Δηλαδή , td είναι η τιμή δείγμα μιας ομοιόμορφα κατανεμημένης τυχαίας μεταβλητής Td , με συνάρτηση πυκνότητας πιθανότητας που ορίζεται από 
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Κατά την διάρκεια του χρονικού διαστήματος (n-1)<t-td<nT ,όπου το n είναι ακέραιος , η παρουσία του 1 ή 0 καθορίζεται από το ρίξιμο ενός κέρματος . 


Καθώς οι στάθμες +Α και –Α εμφανίζονται με την ίδια πιθανότητα, προκύπτει άμεσα ότι Ε[Χ(t)]=0, για κάθε t , και η μέση τιμή της ανέλιξης είναι συνεπώς μηδέν .


Για να βρούμε τη συνάρτηση αυτοσυσχέτισης RX(tk,ti), πρέπει να υπολογίσουμε το Ε[Χ(tκ), Χ(ti)] , όπου τα Χ(tk) και Χ(ti) είναι τυχαίες μεταβλητές που λαμβάνονται παρατηρώντας τη στοχαστική ανέλιξη Χ(t) τις χρονικές στιγμές 

tk και ti  , αντίστοιχα .


Θεωρείστε αρχικά την περίπτωση όπου | tk-ti | >Τ . Τότε οι τυχαίες μεταβλητές Χ(tk) και Χ(ti) εμφανίζονται σε διαφορετικά διαστήματα παλμών και είναι συνεπώς ανεξάρτητες .Έχουμε λοιπόν 




Ε[Χ(tκ), Χ(ti)]= Ε[Χ(tκ)] Ε[Χ(ti)] = 0 ,  | tk-ti | >Τ.    
                               (3.5.15)


Θεωρείστε στη συνέχεια την περίπτωση όπου | tk-ti | <Τ. με tk=0 και tk>ti .Σε μια τέτοια περίπτωση παρατηρούμε από το σχήμα (2.5.2) ότι οι τυχαίες μεταβλητές Χ(tκ) και Χ(ti)  εμφανίζονται στο ίδιο διάστημα παλμού εάν και μόνο εάν η καθυστέρηση td ικανοποιεί την συνθήκη td <Τ- | tk-ti | .Έτσι λαμβάνουμε την υπό συνθήκη προσδοκία :




Ε[Χ(tκ), Χ(ti)|td] =
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     (3.5.16)

Παίρνοντας τη μέση τιμή αυτού του αποτελέσματος για όλες τις δυνατές τιμές του td , λαμβάνουμε 

Ε[Χ(tκ),Χ(ti)]=
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Με ανάλογη αιτιολόγηση , για κάθε άλλη τιμή του tk , συμπεραίνουμε ότι η συνάρτηση αυτοσυσχέτισης μιας τυχαίας δυαδικής κυματομορφής  που αναπαριστάνεται από τη συνάρτηση δείγμα που φαίνεται στο σχήμα (3.5.2), είναι συνάρτηση μόνο της χρονικής διαφοράς  τ=| tk-ti | , όπως φαίνεται από 
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Σχήμα 3.5.2 Συνάρτηση δείγμα τυχαίας δυαδικής κυματομορφής 

Η πυκνότητα φάσματος ισχύος αυτής της ανέλιξης είναι συνεπώς 
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Χρησιμοποιώντας το μετασχηματισμό Fourier της τριγωνικής συνάρτησης  λαμβάνουμε 
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     (3.5.19)

Επειδή Εb=A2T/2 προκύπτει ότι η πυκνότητα φάσματος ισχύος βασικής ζώνης SB(f) δίδεται από τη σχέση



SB(f)=
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3.6 Ορθογωνική μεταλλαγή μετατόπισης φάσης (QPSK)

Όπως με τη δυαδική PSK, αυτή η διάταξη διαμόρφωσης χαρακτηρίζεται από το γεγονός ότι η πληροφορία που μεταφέρεται από το μεταδιδόμενο σήμα εμπεριέχεται στη φάση . Συγκεκριμένα , σε μια κυματομορφή ορθογωνικής μεταλλαγής φάσης (quadriphase-shift keying , QPSK)  , η φάση του φέροντος λαμβάνει μια από τις τέσσερις δυνατές τιμές , π/4 , 3π/4 , 5π/4 και 7π/4 όπως φαίνεται από 
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                     (3.6.1)

όπου i=1,2,3,4, Ε είναι η ενέργεια του μεταδιδόμενου σήματος ανά σύμβολο ,Τ  είναι η διάρκεια του συμβόλου και η συχνότητα του φέροντος fc  ισούται με nc/T για κάποιο σταθερό ακέραιο nc  .Κάθε δυνατή τιμή της φάσης αντιστοιχεί σε ένα μοναδικό ζευγάρι bit που ονομάζεται dibit . Έτσι , για παράδειγμα , μπορούμε να επιλέξουμε το παραπάνω σύνολο τιμών της φάσης για να αναπαριστά το παρακάτω σύνολο dibit : 10, 00, 01 και 11 .


Χρησιμοποιώντας μια πολύ γνωστή τριγωνομετρική ταυτότητα , μπορούμε να γράψουμε την εξ. (3.6.1) στην ισοδύναμη μορφή :
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  (3.6.2)

όπου i=1,2,3,4.Βασισμένοι σ’ αυτήν την αναπαράσταση , μπορούμε να κάνουμε τις παρακάτω παρατηρήσεις :

1. Υπάρχουν μόνο δύο συναρτήσεις ορθοκανονικής βάσης , φ1(t) και φ2(t) , που περιέχονται στην ανάπτυξη του s1(t) και η κατάλληλη μορφή για τις φ1(t) και φ2(t) και ορίζεται από 


     φ1(t)
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         και  





















 


      φ2(t)
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2. Υπάρχουν τέσσερα σημεία πληροφορίας και τα αντίστοιχα διανύσματα σήματος ορίζονται από 
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  (3.6.5)

Επομένως , ένα σήμα QPSK χαρακτηρίζεται από το ότι έχει διδιάστατο χώρο σημάτων (δηλαδή Ν=2) και τέσσερα σημεία πληροφορίας (δηλαδή Μ=4), όπως απεικονίζεται στο σχ.(3.6.1)
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Σχήμα 3.6.1  Διάγραμμα χώρου σημάτων για ομόδυνο σύστημα QPSK .


Το σχ.(3.6.2) δείχνει τις κυματομορφές που εμπλέκονται στην παραγωγή σήματος QPSK για τη δυαδική ακολουθία εισόδου 01101000. Το τμήμα (α) του σχήματος δείχνει τη δυαδική κυματομορφή εισόδου m(t) που αναπαριστάνεται στην πολική της μορφή , με το σύμβολο 1 να παριστάνεται από 
[image: image108.wmf]b
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 volt και το σύμβολο 0 να παριστάνεται από 
[image: image109.wmf]b
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 volt. Η δυαδική κυματομορφή εισόδου m(t) διαιρείται σε δύο ξεχωριστές δυαδικές κυματομορφές , m1(t) και m2(t) , αποτελούμενες από τα άρτια και περιττά  bit εισόδου , αντίστοιχα , όπως απεικονίζεται στο μέρος (β) του σχήματος .Σημειώστε ότι σε οποιοδήποτε διάστημα , τα πλάτη των m1(t) και m2(t) είναι ίσα με si1 και si2 , αντίστοιχα, ανάλογα με το dibit που μεταδίδεται .Επίσης σημειώστε ότι Ε=2Εb .Μπορούμε έτσι να εκφράσουμε την κυματομορφή QPSK , για όλες τις τιμές του χρόνου t , στην ακόλουθη μορφή 
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όπου 
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 παριστάνουν δύο δυαδικές κυματομορφές PSK. Αυτές οι διαμορφωμένες κυματομορφές φαίνονται στο τμήμα (γ) του σχ. (3.6.2) και προσθέτοντας , λαμβάνουμε την κυματομορφή QPSK που απεικονίζεται στο (δ) μέρος του σχήματος .


Για να πραγματοποιήσουμε τον κανόνα απόφασης , πρέπει να χωρίσουμε τον χώρο σημάτων σε τέσσερις περιοχές , όπως περιγράφεται παρακάτω :

· Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s1 .

· Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s2 .

· Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s3 .

· Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s4 .
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Σχήμα 3.6.2 .(α) Δυαδική κυματομορφή εισόδου m(t) σε πολική μορφή . (β) Αποσύνδεση της m(t) σε δύο νέες δυαδικές κυματομορφές m1(t) και m2(t) . (γ) PSK κυματομορφές m1(t)φ1(t)  και m2(t)φ2(t) . (δ) QPSK κυματομορφή s(t) .

Αυτό επιτυγχάνεται χαράσσοντας  τις κάθετες ευθείες που διαιρούν σε ίσα μέρη το τετράγωνο που σχηματίζεται ενώνοντας τα σημεία πληροφορίας και στη συνέχεια σημειώνοντας τις κατάλληλες περιοχές . Έτσι βρίσκουμε ότι οι περιοχές απόφασης είναι τεταρτημόρια των οποίων οι κορυφές συμπίπτουν με την αρχή των αξόνων . Αυτές οι περιοχές απόφασης σημειώνονται σαν Ζ1 ,Ζ2 , Ζ3 ,Ζ4 στο σχ.(3.6.1) , σύμφωνα με το σημείο πληροφορίας γύρω από το οποίο έχουν κατασκευαστεί .


Το λαμβανόμενο σήμα , x(t) , ορίζεται από 




[image: image114.wmf]x(t)=si(t) + w(t) ,   
[image: image115.wmf]T

t

0

£

£

      
[image: image116.wmf]4

,

3

,

2

,

1

i

=

                                        (3.6.6)

όπου w(t) είναι η συνάρτηση δείγμα μιας στοχαστικής ανέλιξης λευκού θορύβου Gauss μηδενικής μέσης τιμής και πυκνότητας φάσματος ισχύος Νο/2. Το διάνυσμα παρατήρησης , x,  ενός ομόδυνου δέκτη QPSK έχει δύο στοιχεία , x1 και x2  , τα οποία ορίζονται από 
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Έτσι τα x1 και x2 είναι δείγματα ανεξάρτητων τυχαίων μεταβλητών Gauss με μέσες τιμές ίσε με 
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  ,αντίστοιχα, και με κοινή μεταβλητότητα ίση με Νο/2 .


Ο κανόνας απόφασης είναι απλά να υποτεθεί ότι μεταδόθηκε το s1(t) εάν το σημείο λαμβανόμενου σήματος που αντιστοιχεί στο διάνυσμα παρατήρησης x πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ1 , ότι μεταδόθηκε το s2(t) εάν το σημείο λαμβανόμενου σήματος πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ2 , και ούτω  καθ΄ εξής . Μια εσφαλμένη απόφαση θα ληφθεί εάν , για παράδειγμα , μεταδόθηκε το σήμα s4(t) αλλά ο θόρυβος w(t) είναι τέτοιος ώστε το σημείο λαμβανόμενου σήματος να πέφτει έξω από την περιοχή Z4  . 


Σημειώνουμε ότι , λόγω της συμμετρίας των περιοχών απόφασης , η πιθανότητα σωστής ερμηνείας του σημείου λαμβανόμενου σήματος είναι η ίδια αδιαφορώντας γα το πιο συγκεκριμένο σήμα πραγματικά μεταδόθηκε . Υποθέστε , για  παράδειγμα , ότι γνωρίζουμε ότι μεταδόθηκε το σήμα s4(t) . Ο δέκτης τότε θα πάρει μια σωστή απόφαση με την προϋπόθεση ότι το σημείο λαμβανόμενου σήματος που αναπαριστάνεται από το διάνυσμα παρατήρησης x βρίσκεται μέσα στην περιοχή Z4  του διαγράμματος του χώρου σημάτων στο σχ.(3.6.1). Συνεπώς , για μια σωστή απόφαση όταν μεταδίδεται το σήμα s4(t) , τα στοιχεία x1 και x2 του διανύσματος παρατήρησης x πρέπει να είναι και τα δύο θετικά . Αυτό σημαίνει ότι η πιθανότητα σωστής απόφασης  , Pc , είναι ίση με την υπό συνθήκη πιθανότητα του συνδυασμένου γεγονότος x1 >0 και x2 > 0 , δοθέντος ότι , και για τα δύο , μεταδόθηκε το σήμα s4(t) . Επιπλέον , και το X1  και X2 είναι τυχαίες μεταβλητές Gauss με υπό συνθήκη μέση τιμή ίση με 
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  και μεταβλητότητα ίση με Νο/2 .Συνεπώς , μπορούμε να γράψουμε 
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όπου το πρώτο ολοκλήρωμα στο δεξιό μέλος είναι η υπό συνθήκη πιθανότητα του γεγονότος x1>0 και το δεύτερο ολοκλήρωμα είναι η υπό συνθήκη πιθανότητα του γεγονότος x2>0 , δοθέντος , και για τα δύο , ότι μεταδόθηκε το σήμα s4(t) .Έστω 
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Τότε , αλλάζοντας τις μεταβλητές ολοκλήρωσης από x1 και x2 σε z , μπορούμε να ξαναγράψουμε την εξ.(3.6.8) στη εξής μορφή 
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Ωστόσο , από τον ορισμό της συμπληρωματικής συνάρτησης σφάλματος , βρίσκουμε ότι 
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Επομένως , έχουμε ,


[image: image126.wmf])

N

2

E

(

erfc

4

1

)

N

2

E

(

erfc

2

1

1

)

N

2

E

(

erfc

2

1

1

P

o

2

o

2

o

c

+

-

=

ú

û

ù

ê

ë

é

-

=

       (3.6.12)

Η μέση πιθανότητα σφάλματος συμβόλων για ομόδυνη QPSK  συνεπώς 
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Στην περιοχή όπου (Ε/2Νο)>>1 , μπορούμε να αγνοήσουμε το δεύτερο όρο στο δεξιό μέλος της Εξ.(3.6.13) και έτσι να προσεγγίσουμε τον τύπο για τη μέση πιθανότητα σφάλματος συμβόλων της ομόδυνης QPSK σαν 
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Σε ένα σύστημα QPSK , σημειώνουμε ότι υπάρχουν δύο  bit ανά σύμβολό . Αυτό σημαίνει ότι η μεταδιδόμενη ενέργεια σήματος ανά σύμβολο είναι διπλάσια της ενέργειας σήματος ανά bit .Δηλαδή ,




    E=2Eb                                                                             (3.6.15)

Έτσι ,  εκφράζοντας  τη μέση πιθανότητα σφάλματος συμβόλων συναρτήσει του λόγου Eb/No , μπορούνε να γράψουμε 
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Στο σχ.(3.6.2) φαίνεται το δομικό διάγραμμα ενός τυπικού πομπού QPSK . Η δυαδική ακολουθία εισόδου αναπαριστάνεται στην πολική της μορφή , με τα σύμβολα 1 και 0 να  παριστάνονται από 
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volt , αντίστοιχα . Αυτή η δυαδική κυματομορφή διαιρείται μέσω ενός αποπολυπλέκτη σε δύο χωριστές δυαδικές κυματομορφές που αποτελούνται από τα περιττά και άρτια αριθμημένα bit της εισόδου . Αυτές οι δύο δυαδικές κυματομορφές συμβολίζονται με m1(t) και m2(t) .Σημειώνουμε ότι σε οποιοδήποτε διάστημα , τα πλάτη των m1(t) και m2(t) είναι ίσα με si1  και si1 , αντίστοιχα , ανάλογα με το συγκεκριμένο dibit που μεταδίδεται .Οι δύο δυαδικές κυματομορφές m1(t) και m2(t) χρησιμοποιούνται για να διαμορφώσουν ένα ζευγάρι ορθογωνικών φερόντων ή συναρτήσεων ορθοκανονικής βάσης 
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 .Το αποτέλεσμα είναι ένα ζευγάρι δυαδικών σημάτων PSK , τα οποία μπορεί να φωραθούν ανεξάρτητα εξαιτίας της ορθογωνιότητας  των φ1(t) και φ2(t) . Τελικά , οι δύο δυαδικές κυματομορφές PSK προστίθενται για να παράγουν την επιθυμητή κυματομοφή QPSK  . Σημειώστε ότι η διάρκεια του συμβόλου , Τ , μιας κυματομορφής QPSK είναι δυο φορές πιο μεγάλη από την διάρκεια του bit , Tb , της δυαδικής κυματομορφής εισόδου . Αυτό σημαίνει ότι για δοσμένο ρυθμό bit 1/Τb , μια κυματομορφή QPSK απαιτεί το μισό εύρος ζώνης μετάδοσης από ότι η αντίστοιχη δυαδική κυματομορφή PSK . Ισοδύναμα , για δοσμένο εύρος ζώνης μετάδοσης , η κυματομορφή QPSK μεταφέρει δύο φορές περισσότερα bit πληροφορίας από την αντίστοιχη δυαδική κυματομορφή PSK .
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Σχήμα 3.6.4. (α)Πομπός και (β) δέκτης  QPSK  .

Όσο αναφορά τα φασματικά χαρακτηριστικά των σημάτων QPSK , πρέπει να υποθέσουμε ότι η δυαδική κυματομορφή στην είσοδο του διαμορφωτή είναι τυχαία , με τα σύμβολα 1 και 0 ισοπίθανα και με τα σύμβολα που μεταδίδονται σε γειτονικές χρονικές σχισμές να είναι στατιστικά ανεξάρτητα . Μπορούμε να κάνουμε τις παρακάτω παρατηρήσεις αναφερόμενοι στη συμφασική και ορθογωνική συνιστώσα ενός σήματος QPSK:
1. Ανάλογα με το dibit που μεταδίδεται στη διάρκεια του διαστήματος  
[image: image135.wmf]b

b

T

t

T

£

£

-

 , η συμφασική συνιστώσα ισούται με +g(t) και παρόμοια για την ορθογωνική συνιστώσα . Το g(t) συμβολίζει τη συνάρτηση μορφοποίησης συμβόλων που ορίζεται από 
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                                               (3.6.17)        Έτσι , χρησιμοποιώντας τα αποτελέσματα της παραγράφου (3.5) βρίσκουμε ότι η συμφασική και η ορθογωνική συνιστώσα έχουν την ίδια πυκνότητα φάσματος ισχύος , δηλαδή , Εsinc2(Tf) .

2 . Η συμφασική και η ορθογωνική συνιστώσα είναι στατιστικά ανεξάρτητες . Επομένως , η πυκνότητα φάσματος ισχύος βασικής ζώνης του σήματος QPSK ισούται με το άθροισμα των επί μέρους πυκνοτήτων φάσματος ισχύος της συμφασικής και της ορθογωνικής συνιστώσας και έστι μπορούμε να γράψουμε
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3.7 Ορθογωνική Διαμόρφωση Πλάτους (QAM)
Η πολυπλεξία ορθογωνικών φερόντων ή ορθογωνική διαμόρφωση πλάτους (Quadrature-amplitude modulation QAM)  επιτρέπει σε δύο διαμορφωμένα σήματα DSBSC (προερχόμενα από την εφαρμογή δύο ανεξάρτητων σημάτων πληροφορίας ) να καταλάβουν το ίδιο εύρος ζώνης μετάδοσης και επιπλέον επιτρέπει το διαχωρισμό των δύο σημάτων πληροφορίας στην έξοδο του δέκτη . Είναι συνεπώς μια διάταξη εξοικονόμησης εύρους ζώνης .Αποτελεί γενίκευση της PSK κατά την  έννοια ότι ο σηματικός της αστερισμός είναι δισδιάστατος  (τα σημεία του παριστώνται επί του επιπέδου πλατών – φάσεων ) .

Το δομικό διάγραμμα του συστήματος ορθογωνικής διαμόρφωσης πλάτους φαίνεται στο σχ.(3.7.1) .Το τμήμα του πομπού του συστήματος , που φαίνεται στο τμήμα (α) του σχήματος  , περιλαμβάνει  τη χρήση δύο ξεχωριστών διαμορφωτών γινομένου που τροφοδοτούνται από δύο φέροντα της ίδιας συχνότητας αλλά με διαφορά στη φάση κατά 90 μοίρες  . Το διαμορφωμένο σήμα αποτελείται από το άθροισμα αυτών των δύο εξόδων των διαμορφωτών γινομένου , όπως φαίνεται από 
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όπου τα m1(t) και m2(t) συμβολίζουν τα δύο διαφορετικά σήματα πληροφορίας , που εφαρμόζονται στους δυο διαμορφωτές γινομένου . Έτσι , η s(t) καταλαμβάνει εύρος ζώνης μετάδοσης 2W , με κέντρο τη συχνότητα φέροντος fc , όπου W είναι το εύρος ζώνης πληροφορίας του m1(t) και m2(t) . Συμφωνά με την Εξ.(3.7.1) μπορούμε να δούμε το Acm1(t) σαν την συμφασική συνιστώσα του πολυπλεγμένου (ζωνοπερατού ) σήματος s(t) και το - Acm2(t) σαν την ορθογωνική του συνιστώσα . 


Το τμήμα του δέκτη του συστήματος φαίνεται στο τμήμα (β) του σχ(3.7.1) .Το πολυπλεγμένο σήμα εφαρμόζεται ταυτόχρονα σε δύο διαφορετικούς ομόδυνους  διαφορετικούς φωρατές , οι οποίοι τροφοδοτούνται με δύο τοπικά φέροντα της ίδιας συχνότητας , αλλά με διαφορά στη φάση κατά 90 μοίρες .Η έξοδος του ενός αποδιαμορφωτή είναι (1/2) Acm1(t) , ενώ η έξοδος του δεύτερου αποδιαμορφωτή είναι (1/2)Acm2(t).

Για να λειτουργεί ικανοποιητικά  το σύστημα , είναι σημαντικό να διατηρούνται οι σωστές σχέσεις φάσης και συχνότητας   μεταξύ των τοπικών ταλαντωτών που χρησιμοποιούνται στο πομπό και στο δέκτη του συστήματος.

Μία μέθοδος για να επιτευχθεί η παραπάνω προϋπόθεση είναι η μετάδοση παλμών συγχρονισμού .
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Σχήμα (3.7.1) Σύστημα πολυπλεξίας ορθογωνικών φερόντων .

Στο σχ(3.7.2) δείχνεται ο σηματικός αστερισμός QAM 16 σημείων (Μ=16) επί ορθογωνικού πλέγματος .Κάθε σημείο του αστερισμού , mi, i=1,2,….16 , περιγράφεται με τις συνιστώσες του (yiI , yiO), κωδικοποιεί δε ένα μοναδικό συνδυασμό 4 bits . Στο σχ.(3.7.2 ) η αντιστοιχία τετράδων bits στα σημεία του αστερισμού έγινε κατά Gray (κάθε συνδυασμός διαφέρει από τους γειτονικούς  κατά ένα bit ) , έτσι ώστε   ,  για δεδομένη πιθανότητα εσφαλμένης ανίχνευσης συμβόλου , να ελαχιστοποιείται ο μέσος ρυθμός σφάλματος ψηφίου –bit error rate .
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Σχήμα (3.7.2) (α) Σηματικός αστερισμός QAM , 16 σημείων , ορθογωνικού πλέγματος (β)Ανάλυση σε δύο μονοδιάστατους αστερισμούς 4 σημείων έκαστος (κεφ6 σελ 32, Ψηφιακές επικοινωνίες )

Το σχ.(3.7.2) δείχνει την ανάλυση του σηματικού αστερισμού σε δύο μονοδιάστατους αστερισμούς των τεσσάρων σημείων . Εν γένει , σηματικός αστερισμός ορθογωνίου πλέγματος Μ σημείων , αναλύεται σε δυο μονοδιάστατους των L=
[image: image141.wmf]M

 σημείων . Η ιδέα τώρα είναι ότι ο καθένας από τους δύο μονοδιάστατους αστερισμούς μπορεί να χρησιμοποιηθεί για την παραγωγή δύο ανεξάρτητων και ορθογώνιων μεταξύ τους συνιστωσών σήματος που με υπέρθεση δίνουν το τελικό σήμα QAM. ¨εδώ βασίζεται και η δομή του πομπού QAM , στη βασική περίοδο Τ ο  αποπλέκτης τροφοδοτεί τους δύο κλάδους με log2L (=0.5log2M) bits  τον καθένα , οι δε γεννήτριες πλατών παράγουν πλάτη σύμφωνα με την κωδικοποίηση των μονοδιάστατων αστερισμών .

Συμπεριφορά της QAM στο θόρυβο 

Ένα άνω φράγμα της πιθανότητας εσφαλμένης ανίχνευσης συμβόλου για την QAM μπορεί πάντα να υπολογιστεί με βάση τη παρακάτω σχέση 
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Για πλήρεις ορθογωνικούς αστερισμούς , ωστόσο , που επιτρέπουν το διαχωρισμό σε δύο μονοδιάστατα και ανεξάρτητα συστήματα , μια απλούστερη προσέγγιση μπορεί να διατυπωθεί ως :

Το σήμα QAM γράφεται σαν άθροισμα δύο ορθογωνίων και ανεξάρτητων μεταξύ τους συνιστωσών ως εξής 
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με μέση ενέργεια
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λόγω συμμετρίας ως προς το μηδέν. Αν d είναι το βήμα του ορθογωνικού πλέγματος , τότε η μέση τιμή του τετραγώνου κάθε μίας από τις συνιστώσες yiI  και yiQ μπορεί να γραφεί ως εξής 
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Επειδή οι δύο συνιστώσες του σήματος QAM είναι ανεξάρτητες , η πιθανότητα σωστής ανίχνευσης συμβόλου στο δέκτη μπορεί να γραφεί ως 
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 , όπου Pe η πιθανότητα σφάλματος σε κάθε μια συνιστώσα χωριστά. Εύκολα μπορεί να δειχθεί ότι η πιθανότητα εσφαλμένης ανίχνευσης συμβόλου συστήματος με σηματικό αστερισμό L σημείων κείμενων επί ευθείας γραμμής σε ίσες αποστάσεις  d μεταξύ τους δίδεται από τη σχέση 
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                                             (3.7.6)

Ο συνδυασμός των προηγούμενων σχέσεων δίνει 
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οπότε με 
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Όπου Εαν η μέση ενέργεια ανά εκπεμπόμενο παλμό . Αξίζει να αναφέρουμε ότι οι εκπεμπόμενοι παλμοί δεν έχουν την ίδια ενέργεια λόγω διαφορετικού πλάτους . 

Φασματικά Χαρακτηριστικά QAM

Εξετάζοντας και πάλι την περίπτωση πλήρους ορθογωνικού πλέγματος , έχουμε το σήμα QAM ως ακολουθία στοιχειωδών σημάτων , καθένα από τα οποία είναι άθροισμα δύο ορθογωνίων , ανεξάρτητων συνιστωσών , δηλ.
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με ισοδύναμο βαθυπερατό σήμα το 
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Στις παραπάνω σχέσεις υποθέτουμε κατά τα γνωστά ότι κατά το n-οστό διάστημα εκπομπής εκπέμπεται το σήμα si(t) που αντιστοιχεί στο σύμβολο , mi . Όταν τα αποστελλόμενα σύμβολα , είναι ισοπίθανα , ισχύουν οι σχέσεις ,
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                               (3.7.11)

από όπου εύκολα προκύπτει ότι τι φάσμα του QAM σήματος είναι ανάλογο της Sα2(πfT) , όπου Τ η διάρκεια του συμβόλου (Τ=log2MTb).

Αυτό που εξετάστηκε ως τώρα , σε σχέση με τη συμπεριφορά των διαφόρων τύπων ψηφιακής διαμόρφωσης / αποδιαμόρφωσης στο θόρυβο, ήταν η πιθανότητα εσφαλμένης  ανίχνευσης συμβόλου , Pe . Ωστόσο , αυτό που τελικά ενδιαφέρει και που αποτελεί δίκαιο κριτήριο για τη σύγκριση των διαφόρων σχημάτων διαμόρφωσης μεταξύ τους , είναι η πιθανότητα εσφαλμένου bit , Pb , ή ισοδύναμα , ο ρυθμός εσφαλμένων bits (BER) .Στην περίπτωση της QAM με κωδικοποίηση Gray έχουμε 


[image: image156.wmf]M

log

P

P

2

e

b

=




 

                   (3.7.12)

Εδώ , οι αποστάσεις μεταξύ των σημείων του σηματικού αστερισμού διαφέρουν , με αποτέλεσμα να διαφέρουν και οι πιθανότητες εσφαλμένης επιλογής του καθενός από αυτά .Με τη ν προσεγγιστική παραδοχή , ωστόσο , ότι σε περίπτωση λάθους θα επιλεγεί μόνον ένα από τα αμέσως γειτονικά του αποσταλέντος συμβόλου  , και με κωδικοποίηση Gray , η πιθανότητα εσφαλμένης ανίχνευσης συμβόλου ταυτίζεται με την πιθανότητα εσφαλμένου bit σε σύνολο N=log2M . Έτσι καταλήγουμε στην εξ.(3.7.12)

4.Tρίθυροι Διαιρέτες/αθροιστές   ισχύος(Wilkinson Combiner)

4.Εισαγωγή


Οι διαιρέτες/αθροιστές  ισχύος χρησιμοποιούνται  για την διαίρεση/αθροιση  της ισχύος μιας πηγής σε δυο κύματα με μηδενική διαφορά  φάσης μεταξύ τους .


Οι προδιαγραφές που πρέπει να ικανοποιούνται από τον διαιρέτη είναι:

· Οποιαδήποτε θύρα πρέπει να είναι προσαρμοσμένη όταν στις δύο άλλες θύρες έχουμε συνδέσει την αντίσταση Ζο .

· Η ισχύς που εισέρχεται στη θύρα εισόδου πρέπει να διαιρείται ίση στις άλλες δύο θύρες .

· Όταν σε όλες τις θύρες έχουν συνδεθεί φορτία με αντίσταση Ζο δεν πρέπει να έχουμε σύζευξη μεταξύ των θυρών 2 και 3.

Ο ιδανικός λοιπόν διαιρέτης /αθροιστής ισχύος πρέπει να έχει σαν μήτρα σκέδασης S την 
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                                   (4.1)

Για την υλοποίηση του αντίστοιχου μικροκυματικού κυκλώματος πρέπει να χρησιμοποιηθούν στοιχεία που καταναλώνουν ενέργεια αφού η 
[image: image158.wmf]S

 της (4.1)  αντιπροσωπεύει ένα τρίθυρο με ωμικές απώλειες . Πράγματι για τη δεύτερη και τρίτη γραμμή έχουμε  | S21|2 = ½<1 και  | S31|2 = ½<1 . O πιο συνηθισμένος τρόπος υλοποίησης του διαιρέτη είναι αυτός του σχήματος (4.1) που είναι γνωστός ως Wilkinson Combiner, όπου μεταξύ των θυρών 2 και 3 συνδέεται μια ωμική αντίσταση R. Η τιμή της είναι ίση με 2 Ζο  , ενώ η τιμή της χαρακτηριστικής αντίστασης Ζο’ των δύο συμμετρικών γραμμών μεταφοράς υπολογίζεται μέσω της απαίτησης, η αντίσταση εισόδου του κυκλώματος να είναι ίση με Ζο  όταν στις εξόδους έχουν συνδεθεί   φορτία Ζο  . Λόγο της συμμετρίας οι τάσεις στις θύρες 2 και 3 πρέπει να είναι  ίσες , με αποτέλεσμα να μην έχουμε διέλευση ρεύματος από την αντίσταση R . Θεωρούμε επομένως ότι η κάθε γραμμή μεταφοράς μήκους  λ/4 και χαρακτηριστικής αντίστασης Ζο’  , μετατρέπει την αντίσταση εξόδου της Ζο   σε αντίσταση εισόδου 2 Ζο  με αποτέλεσμα στο σημείο Α να παρουσιάζονται δύο εν παραλλήλω αντιστάσεις με τιμή 2Ζο    η κάθε μια .Μπορούμε λοιπόν να υπολογίσουμε την τιμή της Ζο’=
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Σχήμα 4.1. Wilkinson Combiner
2.Υλοποίηση του Wilkinson Combiner
Έχοντας ως αντίσταση αναφοράς τα 50 Ω , η χαρακτηριστική αντίσταση των γραμμών μεταφοράς του Wilkinson Combiner θα είναι Ζο΄=
[image: image161.wmf]2

Ζο = 70,7 Ω , το οποίο αντιστοιχεί σε  πλάτος 0,61 mm . Όσο για το μήκος της γραμμής  απαιτείται να είναι λ/4 ή 7,4 mm , όπως εύκολα υπολογίζεται από τον παρακάτω τύπο . 
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Φυσικά αυτές οι τιμές ισχύουν μόνο για συχνότητα φέροντος Fc=5,5 GHz , και μεταβάλλονται καθώς αλλάζει η συχνότητα . Πάντως  το εύρος ζώνης λειτουργίας του διαιρέτη ισχύος είναι πολύ μεγαλύτερο από το εύρος ζώνης που εμείς απαιτούμαι . 

Σχεδιάστηκαν διάφορα μικροκυματικά κυκλώματα με χρήση του σχεδιαστικού προγράμματος ADS . Το πρώτο  κύκλωμα που προέκυψε φαίνεται στο σχήμα  (4.2) .
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Σχήμα  4.1 . Το σχεδιαστικό πλάνο του Wilkinson Combiner
Οι τιμές των μηκών των στοιχείων δεν είναι ίδιες με τις θεωρητικές , και υπολογίστηκαν εφαρμόζοντας την δυνατότητα βελτιστοποιήσεις που παρέχει το σχεδιαστικό πρόγραμμα ADS . Στο σχήμα  (4.2),(4.3) και (4.4) φαίνονται οι   s-παράμετροι του τρίθυρου συναρτήσει της συχνότητας .
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                  Σχήμα 4.2


Συντελεστές ανάκλασης στις θύρες του τρίθυρου .(Τιμές  σε   dB ).
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               Σχήμα (4.3)


 Συντελεστής μετάδοσης από την θύρα εισόδου 1 στις θύρες εξόδου 2 και 3 . (Τιμές  σε   dB )
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           Σχήμα (4.4)

Συντελεστής απομόνωσης μεταξύ των θυρών 2 και 3


Παρατηρούμε τον συντονισμό γύρω από την κεντρική συχνότητα των 5,5 γιγάκυκλων , γεγονός  επιθυμητό . Όσο αναφορά τους συντελεστές διάδοσης S21 και S31  , βλέπουμε ότι διατηρούν μια ιδιαίτερα σταθερή τιμή σε όλο το επιθυμητό εύρος ζώνης . Τέλος δεν πρέπει να ξεχνάμε ότι λόγω συμμετρίας του κυκλώματος  και της χρησιμοποίησης παθητικών στοιχείων ισχύουν οι σχέσεις S12 =S21=S31=S13  και S32=S23 .


Στο σχήμα (4.5) παρουσιάζουμε τη μορφή σε φυσικό επίπεδο (layout) του Wilkinson Combiner , ενώ στο σχήματα (4.6),(4.7)και (4.8) παρουσιάζονται οι S-παράμετροι μετά την ηλεκτρομαγνητική προσομοίωση (Momentum Simulation) με χρήση του προγράμματος ADS. 
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Σχήμα (4.5) .Wilkinson Combiner layout
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      Σχήμα (4.6) 

              

     Συντελεστές ανάκλασης στις θύρες  εισόδου και εξόδου
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        Σχήμα (4.7)






           Συντελεστές διάδοσης
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Σχήμα (4.8) 






Συντελεστής απομόνωσης


Παρατηρούμε ότι υπάρχουν  κάποιες διαφορές σε σχέση με τα προηγούμενα αποτελέσματα ,παρόλα αυτά τα αποτελέσματα είναι ιδιαίτερα ικανοποιητικά αφού τόσο οι συντελεστές ανάκλασης , όσο και οι συντελεστές απομόνωσης έχουν τιμές μικρότερες των –20 dB σε όλο το εύρος ζώνης λειτουργίας του αθροιστή ισχύος .Ομοίως οι συντελεστές μετάδοσης διατηρούν μια τιμή μεταξύ των –3 dB και των –3,09 dB .

3.Υλοποίηση του Wilkinson Combiner με χρήση του εργαλείου σχεδίασης Smart Design του ADS
 
Με χρήση του Smart Assistant , μπορέσαμε να πάρουμε άλλη μια υλοποίηση του Wilkinson Combiner .Εκτός από τον ελάχιστο χρόνο για την σχεδίαση του , το κύκλωμα έχει άλλα δυο πλεονεκτήματα ,έχει πολύ μικρό μέγεθος και συμπαγείς διαστάσεις αφού δεν ξεπερνα σε πλάτος τα 5.5 mm ενώ και το μήκος του είναι μόλις 8.53 mm, ενώ διατηρεί πολύ καλές και σταθερές τιμές για τις S-παραμέτρους πολύ οντά σε αυτές του ιδανικού αθροιστή ισχύος . Στα σχήματα (4.9) ,(4.10) ,(4.11), (4.12) και (4.13) δίνονται τα διαγράμματα απόδοσης και η μορφή του .
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Σχήμα (4.9) 
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Σχήμα (4.10). Layout μορφή
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         Σχήμα (4.11) Παράμετροι σκέδασης 
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Σχήμα (4.12) Παράμετροι διάδοσης
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Σχήμα (4.13) Παράμετροι απομόνωσης
5.Κατευθυντικός Συζεύκτης 90-μοιρών ( Quadrature Coupler)

5.1.Εισαγωγή


Ο κατευθυντικός συζεύκτης 90-μοιρών χρησιμοποιείται για τη δημιουργία των συναρτήσεων ορθοκανονικής βάσης Φ1=
[image: image175.wmf]T

/

2

 cos(2πfc) και Φ2=
[image: image176.wmf]T

/
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 sin(2πfc) με την βοήθεια των οποίων πραγματοποιούμε την διαμόρφωση των σημάτων πληροφορίας .


Ο κατευθυντικός συζεύκτης  90-μοιρών είναι ένα τετράθυρο ,που πρέπει να πληρεί  τις παρακάτω προϋποθέσεις :
· Όλες οι θύρες πρέπει να είναι προσαρμοσμένες 

· Η ισχύς που εισέρχεται στη μια είσοδο να διαιρείται ίση σε άλλες δύο

· Στις θύρες εξόδου το σήμα πρέπει να έχει διαφορά φάσης 90-μοιρών 

· Η τέταρτη θύρα πρέπει να είναι απομονωμένη

5.2.Κατευθυντικός συζεύκτης τύπου βροχογραμμών (Branch Coupler)


Το σχήμα 1.1 δείχνει ένα συζέυκτη τύπου βροχογραμμών. Αποτελείται από δύο γραμμές μεταφοράς μήκους λ/4 και χαρακτηριστικής αντίστασης Ζp , οι οποίοι ενώνονται με δύο γραμμές ιδίου μήκους και χαρακτηριστικής αντίστασης Ζs  . Από προσεκτική επιλογή  των  τιμών των χαρακτηριστικών αντιστάσεων , το κύκλωμα μπορεί να λειτουργήσει ως κατευθυντικός συζεύκτης .
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                                                Σχήμα 5.1


             Στην  κεντρική συχνότητα οι παράμετροι σκέδασης δίνονται από τους ακόλουθους τύπους 






S21= - j
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                                                   S21= - 
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                                                  S11=0          
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                                                  S41=0          



                (5.4)


Όπου Ζο δηλώνει την αντίσταση στις θύρες του κυκλώματος .Οι παράμετροι σκέδασης όμως πρέπει να ικανοποιούν επίσης και την ακόλουθη συνθήκη , η οποία απορρέει από την αρχή διατήρησης της ενέργειας .




| S21 | 2 +  | S31 | 2   = 1                                                         (5.5)   

όπου υποθέσαμε ότι  S11=S41= 0 . Εάν αντικαταστήσουμε τις παραμέτρους σκέδασης από τις εξισώσεις  (1.1)   και (1.2)  στην (1.5) , βρίσκουμε ότι οι Ζs και Ζp πρέπει να ικανοποιούν την ακόλουθη συνθήκη 
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Ο κατευθυντικός συζεύκτης τύπου βροχογραμμών έχει δύο άξονες συμμετρίας , οπότε η μήτρα σκέδασης μπορεί να εκφραστεί ακολούθως
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Στην δικιά  μας  περίπτωση το Ζο= 50 Ω και σύμφωνα με τις αρχικές προδιαγραφές  η μήτρα σκέδασης (5.7) μας δίνει 
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με Ζs=35.4 Ω και Zp=50Ω .


Ένας τέτοιος συζεύκτης είναι τέλεια προσαρμοσμένος μόνο στην κεντρική συχνότητα , όπου μόνο εκεί μπορούμε να επιτύχουμε μηδενικές  τιμές  στις παραμέτρους ανάκλασης στις θύρες του τετράθυρου , ενώ έχουμε και πλήρη απομόνωση μεταξύ των μη συζευγμένων  θυρών , όπως επίσης η διαφορά φάσης μεταξύ των εξόδων του συζέυκτη έχει την επιθυμητή τιμή .


Όπως θα δειχθεί και στην συνέχεια το εύρος ζώνης του είναι περίπου το 20% της κεντρικής συχνότητας .Στο όριο αυτό ο λόγος στασίμων κυμάτων στις θύρες του τετράθυρου φτάνει την τιμή 2 . Ομοίως η απομόνωση μεταξύ των μη συζευγμένων θυρών πέφτει στα 15 dB σε συχνότητες 10% μακριά από την κεντρική συχνότητα .Τα αναμενόμενα αυτά αποτελέσματα δεν επηρεάζουν ιδιαίτερα την λειτουργία του αποδιαμορφωτή , αφού το εύρος λειτουργίας του είναι το 10% της κεντρικής συχνότητας . Ένας κατευθυντικός συζεύκτης 3-dB είναι γνωστός και ως υβριδικό 90-μοιρών . 


Στα σχήματα (5.2) , (5.3) ,(5.4) δίνονται τα σχεδιαγράμματα και τα αποτελέσματα από την εξομοίωση ενός κατευθυντικού συζέυκτη όπως σχεδιάστηκε με χρήση του προγράμματος ADS. 
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                           Σχήμα (5.2)
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Σχήμα (5.3) .Παράμετροι διάδοσης 

Βλέπουμε πως η μέγιστη διαφορά τους βρίσκεται στα 0.4 dB, τιμή αν και όχι πάρα πολύ καλή εντούτοις ικανοποιητική . Στο σχήμα (5.4) που ακολουθεί υπάρχει η διαφορά τους συναρτήσει της συχνότητας .
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                              Σχήμα (5.4) . DdB=dB(S(3,1))-dB(S(2,1))  
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                                         Σχήμα (5.5).Λόγοι στάσίμων κυμάτων

Όπως περιμέναμε και από την θεωρία βλέπουμε ότι παίρνουν την τιμή 2 στα 4,5 και 6.6 GHz , περίπου δηλαδή 20% μακριά από την κεντρική συχνότητα των 5,5 GHz .
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Σχήμα (5.6) .Διαφορά φάσης των εξόδων 2 και 3 
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           Σχήμα (5.7) .Παράμετρος απομόνωσης 

[image: image189.wmf]
Σχήμα (5.9).  Φυσική μορφή του κατευθυντικού συζεύκτη


Στην συνέχεια εκτελέσαμε ημεκτρομαγνητική εξομοίωση όπου και λάβαμε τα παρακάτω αποτελέσματα .
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    σχήμα (5.10) .Παράμετροι διάδοσης
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Σχήμα (5.11) . Διαφορά φάσης 
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σχήμα (5.12) . Παράμετροι ανάκλασης των θυρών καθώς και συντελεστής απομόνωσης .


Παρατηρούμε ότι τα αποτελέσματα παραμένουν μέσα στα προκαθορισμένα όρια , αφού τόσο η διαφορά φάσης έχει μέγιστη απόκλιση 2 μοίρες , ενώ και η διαφορά ισχύος δεν ξεπερνάει το 1dB .

5.3. Μέθοδος μείωσης μήκους γραμμών μεταφοράς 


Γνωρίζουμε ότι το θεωρητικό μοντέλο μιας γραμμής μεταφοράς περιλαμβάνει κατανεμημένη αυτεπαγωγή σε σειρά με κατανεμημένη χωρητικότητα παράλληλα προς τη γη . Επομένως μια γραμμή μεταφοράς μικρότερου μήκους από το αρχικό θα έχει και μικρότερη αυτεπαγωγή και χωρητικότητα . Η μείωση της αυτεπαγωγής μπορεί να αντισταθμιστεί αυξάνοντας τη χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής μεταφοράς , ενώ για να αντισταθμίσουμε την μειωμένη χωρητικότητα , μπορούμε να τοποθετήσουμε συγκεντρωμένους πυκνωτές στα άκρα της γραμμής μεταφοράς . Στο σχήμα  (5.13) ,φαίνονται τόσο η αρχική γραμμή μεταφοράς μήκους λ/4 , καθώς επίσης και η ισοδύναμη τοπολογία της . 
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Σχήμα 5.13. (a)Γραμμή μεταφοράς μήκους λ/4. (b) Μειωμένου μήκους κύκλωμα ισοδύναμου της γραμμής μεταφοράς μήκους λ/4 .

Για την αρχική γραμμή μεταφοράς η μήτρα ABCD δίνεται από την σχέση  (5.9)
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Το κύκλωμα με το οποίο αντικαταστήσαμε την γραμμή μεταφοράς λ/4, έχει χαρακτηριστική αντίσταση Ζ > Ζc ,και  ηλεκτρικό μήκος θ < 90ο και μήτρα μεταφοράς ABCD :
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                (5.10)


Εύκολα αποδεικνύεται ότι η σχέση 1.10 ταυτίζεται με την 1.9 όταν 
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5.4.Κατευθυντικός συζεύκτης 90 μοιρών μειωμένου μήκους 


Χρησιμοποιώντας την παραπάνω θεωρία , και θεωρώντας ότι οι νέες γραμμές μεταφοράς έχουν χαρακτηριστική αντίσταση Ζο/
[image: image198.wmf]2

 , προκύπτει ότι ο νέος συζεύκτης θα αποτελείται από γραμμές μεταφοράς μήκους λ/8 και λ/12 ενώ θα πρέπει να τοποθετηθούν και πυκνωτές 0,97 pF .  Παρακάτω παραθέτουμε το σχέδιο καθώς και γραφικές παραστάσεις των αποτελεσμάτων . Οι τιμές των στοιχείων που χρησιμοποιήσαμε είναι ελαφρώς αλλαγμένες αφού με την διαδικασίας βελτιστοποίησης επιτύχαμε  τα καλύτερα αποτελέσματα .
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Σχήμα (1.14)
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Σχήμα 5.15
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Σχήμα 5.16
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Σχήμα 5.17


Όπως και αναμέναμε τα αποτελέσματα είναι χειρότερα από τον συζεύκτη με γραμμές μεταφοράς λ/4  .Αυτό οφείλεται στο χειρότερο εύρος ζώνης που έχει . Παρόλα αυτά το συνολικό του μήκος είναι μειωμένο στο μισό σε σχέση με τον συμβατικό κατευθυντικό συζεύκτη , γεγονός που τον κάνει κατάλληλο για χρησιμοποίηση όταν ο χώρος που καταλαμβάνει είναι σημαντικό στοιχείο στην σχεδίαση ,όπως σε εφαρμογές  μονολιθικών ολοκληρωμένων κυκλωμάτων .  

6. Σύστημα Τοπικού Ταλαντωτή 

6.1.Γενικά


Όπως έχει αναφερθεί προηγουμένως η σημασία ενός ταλαντωτή με μικρό κόστος με επίσης μικρό φασικό θόρυβο είναι σημαντική προϋπόθεση για την ομαλή  λειτουργία  του συστήματος .  Το σύστημα του ταλαντωτή πρέπει να παράγει ένα καθαρό φέρον με συχνότητα από τα 5,1 GHz μέχρι τα 5,9 GHz . Η ύπαρξη ενός βρόγχου κλειδώματος φάσης είναι αναγκαία για την ανάκτηση της συχνότητας του φέροντος . 


Η διάταξη που σχεδιάσθηκε προβλέπει έναν ταλαντωτή , που μπορεί να παράγει φέροντα με συχνότητες από 2,5 έως 3 GHz . Στην συνέχεια ακολουθεί ένας διαπλασιαστής συχνότητας που μας δίνει στην έξοδο του τις ζητούμενες τιμές συχνότητας που απαιτούμε . Ακολουθoύν 2 ενισχυτές χαμηλού θορύβου (LNA) που θα αντισταθμίσουν  τις απώλειες στην ισχύ τόσο από τον πολλαπλασιαστή όσο και από το επερχόμενο ζωνοδιαβατό φίλτρο , το οποίο θα αποκόψει τις αρμονικές που δεν μας ενδιαφέρουν .  Ο λόγος που δεν χρησιμοποιήθηκε ταλαντωτής που να λειτουργεί στις συχνότητες 5 έως 6 GHz , έχει να κάνει με το γεγονός της ανυπαρξίας ανάλογου ταλαντωτή σε αυτές τις συχνότητες , με το συγκεκριμένο εύρος ζώνης λειτουργίας και φυσικά με αποδεκτό κόστος . Στο σχήμα 6.1 παρουσιάζεται η συγκεκριμένη τοπολογία .
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Σχήμα 6.1


Τα στοιχεία που χρησιμοποιήθηκαν παρουσιάζονται στους παρακάτω πίνακες μαζί με τα κυριότερα χαρακτηριστικά τους . Από την εταιρία  ‘ Z Communications ‘ επιλέχθηκε ο VCO με κωδικό V805ME06 . 

	Συχνότητα λειτουργίας (MHz)
	Φασικός θόρυβος

(dBc/Hz)
	Ισχύς εξόδου 

(dBm)
	Τάση Τροφοδοσίας 

(Volt)

	2450 έως  3050
	-66 / 1 KHz
-90 / 10 KHz
	2.00 ± 3.00
	5


                       Πίνακας 6.1 .Χαρακτηριστικά Ταλαντωτή 

Για τον ενισχυτή επιλέχθηκε ο HMC408  της εταιρίας ‘Hittite ‘ . 

	Συχνότητα λειτουργίας (MHz)
	 5100  έως 5900 

	Κέρδος (dB)
	20

	Συντελεστής ανάκλασης εισόδου (dB)
	8

	Συντελεστής ανάκλασης εξόδου (dB)
	6

	Σημείο σύμπτυξης (IP3)         (dBm)
	27 (Icq=750 mA)

23 (Icq=500 mA)

	Ισχύς κορεσμού           (dBm)
	31

	Συντελεστής θορύβου (dB)
	6

	 Ένταση ρεύματος τροφοδοσίας (mA)
	0.002 εως 750

	Ένταση ρεύματος ελέγχου  (mA)
	14




Πίνακας 6.2 . Χαρακτηριστικά ενισχυτή . 


Όσο για την απομάκρυνση των μη επιθυμητών αρμονικών , σχεδιάστηκε ένα μικροκυματικά φίλτρο τύπου Hairpin .


Στο διάγραμμα του σχήματος 6.2 παρουσιάζονται τα αποτελέσματα των εξομοιώσεων . Στόχος ήταν η ισχύς εξόδου να είναι περίπου 13 dBm . 
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Σχήμα 6.2 . Έξοδος του ταλαντωτή 

Παρατηρείται ότι παρόλο που χρησιμοποιήθηκε ζωνοδιαβατό φίλτρο μετά την ενίσχυση του φέροντος , εντούτοις η τέταρτη αρμονική του ταλαντωτή δεν καταπιέζεται στον ίδιο βαθμό με τις υπόλοιπες . Το πρόβλημα αυτό παίρνει κάποιες διαστάσεις μόνο στην περίπτωση που απαιτείται φέρον στα 5,5 GHz  , και όχι σε όλο το εύρος , αφού σε κάθε άλλη περίπτωση  η συγκεκριμένη αρμονική θα απορριφθεί  από τον κατευθυντικό συζεύκτη των 90 μοιρών που ακολουθεί . Στα 11 GHz μόνο παρουσιάζει έναν δεύτερο συντονισμό με συντελεστή ανάκλασης εισόδου –9 dB  .
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Σχήμα 6.3. S11 του κατευθυντικού συζεύκτη των 90 μοιρών. 


Η τοποθέτηση ενός βαθυπερατού φίλτρου αμέσως μετά το ζωνοπερατό αποτελεί μια λύση , η οποία όμως μπορεί να θεωρηθεί και ως υπερβολική , αφού και χωρίς την τοποθέτηση του η ισχύς της αρμονικής μετά τον  κατευθυντικού συζεύκτη είναι μικρότερη από –20 dBm . Εάν τοποθετηθεί και το  βαθυπερατό φίλτρο τότε προκύπτουν τα κάτωθι αποτελέσματα .    
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Σχήμα 6.4. Έξοδος του υποσυστήματος του ταλαντωτή με προσθήκη βαθυπερατού φίλτρου .  

6.2. Φίλτρο τύπου  ¨χτένα¨ (Hairpin)

Τα μικροκυματικά φίλτρα , που χρησιμοποιούνται στα RF κυκλώματα , είναι παθητικά δίθυρα που επιτρέπουν τη μεταφορά ισχύος σ’ ένα προσαρμοσμένο φορτίο από μια πηγή σύμφωνα με μία προκαθορισμένη συνάρτηση της εξασθένησης με τη συχνότητα . 

Τα μικροκυματικά φίλτρα υλοποιούνται συνήθως με την σύνδεση σε σειρά ενός αριθμού συντονισμένων στοιχείων . Στο φίλτρο Hairpin τα στοιχεία συντονισμού δημιουργούνται από τη σύζευξη των αναδιπλωμένων  σε σχήμα Π τμημάτων μικροταινίας .  Άλλωστε , το φίλτρο Hairpin μπορεί βασικά να θεωρηθεί ως μια  διπλωμένη έκδοση ενός φίλτρου συζευγμένων παράλληλων  στελεχών μήκους λ/2 . Είναι όμως πολύ μικρότερο σε μέγεθος , ενώ έχει περίπου την ίδια απόδοση . Καθώς αυξάνεται η συχνότητα λειτουργίας του , ο λόγος μήκους προς πλάτος γίνεται μικρότερος για δεδομένο πάχος υποστρώματος , οπότε η δίπλωση του στελέχους γίνεται μη πρακτική . Για αυτόν το λόγο , αυτού του τύπου τα φίλτρα είναι κατάλληλα για μικρές σχετικά συχνότητες . Επιπλέον το φίλτρο Hairpin έχει μεγαλύτερο μέγεθος από τα φίλτρα interdigital και comblime . Εξαιτίας όμως του γεγονότος  ότι δεν απαιτείται γείωση , είναι κατάλληλο για μαζική παραγωγή  καθώς ένας μεγάλος αριθμός φίλτρων μπορεί να τυπωθεί συγχρόνως σε ένα μοναδικό υπόστρωμα , με αποτέλεσμα την μείωση του κόστους . Εξάλλου σε κυκλώματα που κάνουν χρήση μικροταινιακών γραμμών μεταφοράς η σύνδεση με τη γη είναι μια δύσκολη και ακριβή εργασία και εάν δεν υπάρχουν ιδιαίτεροι περιορισμοί στην εκμετάλλευση χώρου ,είναι καλύτερο να αποφεύγονται .  

Για τον σχεδιασμό ενός Hairpin φίλτρου έχουν προταθεί διάφορες μέθοδοι . Αν και κάποιος , μπορεί να χρησιμοποιήσει τις εξισώσεις  για φίλτρο παράλληλων στελεχών , εδώ , η γραμμή μεταφοράς που ενώνει τα δύο ¨πόδια¨ του στελέχους , μειώνει το μήκος των συζευγμένων τμημάτων με αποτέλεσμα να είναι μικρότερα από λ/4 . Επιπλέον , το σημείο καμπής είναι σημείο  ασυνέχειας και δύσκολα μπορεί να υπολογιστεί ο βαθμός που επηρεάζει το κύκλωμα . Δεν πρέπει να ξεχνάει επίσης ότι λόγο της γεωμετρίας του σχήματος του φίλτρου , πραγματοποιούνται και συζεύξεις μεταξύ μη γειτονικών στελεχών γεγονός που περιπλέκει ακόμα περισσότερο την σχεδίαση του .  Παρόλα αυτά , χρησιμοποιώντας το ζωνοπερατό σχέδιο για παράλληλη σύζευξη (σχήμα 6.5 ), μέσα από μια διαδικασία βελτιστοποίησης σε έναν υπολογιστή με χρήση κατάλληλων σχεδιαστικών προγραμμάτων που υπάρχουν διαθέσιμα , μπορούμε να επιτύχουμε έναν εξαιρετικά γρήγορο σχεδιασμό του φίλτρου .   
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Σχήμα 6.5 Φίλτρο Hairpin  

Το πρώτο βήμα στον σχεδιασμό του είναι ο προσδιορισμός των προδιαγραφών του , ώστε να επιλεγεί και η τάξη του φίλτρου . Εξαιτίας του διπλασιασμού της συχνότητας του τοπικού ταλαντωτή , κάθε ανεπιθύμητο παράγωγό του θα πρέπει να καταπιέζεται ώστε να μην επηρεάζει το μίκτη . Σύμφωνα λοιπόν με τις απαιτήσεις , θα πρέπει το φίλτρο να αποκόπτει κάθε συχνότητα που δεν βρίσκεται στη περιοχή των 5 μέχρι και 6 GHz . Φυσικά στην εφαρμογή αυτή το φαινόμενο της καθυστέρησης φάσης δεν παίζει κανένα ρόλο , αφού ουσιαστικό μας ενδιαφέρει μόνο μία συχνότητα , αυτή του ανάλογου καναλιού που θα επιλεγεί  για την μετάδοση . Μια απόσβεση της τάξεως των 30 dB στα 4,6 GHz καθώς και στα 6,4 GHz θεωρείται πάρα πολύ ικανοποιητική .  


Κάνοντας χρήση του μετασχηματισμού 
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 , όπου ω/ω1  είναι η κανονικοποιημένη συχνότητα , fo είναι η κεντρική συχνότητα  και BW το εύρος ζώνης  .  Από το νομόγραμμα για τα φίλτρα Chebyshev εύκολα διαπιστώνουμε ότι ο αριθμός των στελεχών πρέπει να είναι  επτά . 

Στην συνέχεια με χρήση του προγράμματος σχεδίασης ADS , σχεδιάσαμε και προσομοιώσαμε το φίλτρο , πρώτα σε σχηματική μορφή  και στη συνέχεια εκτελέσαμε μια ηλεκτρομαγνητική εξομοίωση όπου και πήραμε τα τελικά αποτελέσματα .Αρχικά το φίλτρο αποτελείται από 7 ίδια στελέχη με μήκος λ/4 και πλάτος αντίστοιχό των 50 Ωhm Στην συνέχεια με μια διαδικασία βελτιστοποίησης προσεγγίζεται η ζητούμενη απόκριση .Είναι αρκετά ενδιαφέρον να παρατηρήσουμε ότι οι αρχικές εξομοιώσεις στο Schematic mode του ADS διαφέρουν πάρα πολύ από τις αντίστοιχες ηλεκτρομαγνητικές που πραγματοποιήθηκαν με το Momentum και οι οποίες είναι πολύ πιο κοντά σε ρεαλιστικές τιμές .Παρακάτω παραθέτω τα αποτελέσματα της ηλεκτρομαγνητικής προσομοίωσης καθώς και το αντίστοιχο σχέδιο .
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Σχήμα 6.6 .Hairpin φίλτρο 
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Σχήμα 6.7 .Παρουσίαση των  S παραμέτρων του φίλτρου 

Το πλάτος των γραμμών μεταφοράς είναι 0.25 mm ενώ στις δύο εξόδους γίνεται 1.25 mm . Το μήκος των συζευγμένων γραμμών φτάνει τα 8 mm , το οποίο είναι ελάχιστα μικρότερο από το μήκος λ/4 το οποίο είναι 8.35 mm . Στις εξόδους τα τμήματα πλάτους 1.25 mm έχουν μήκος 0,85 mm ενώ τα τμήματα πλάτους 0,8 mm έχουν μήκος 0,4 mm . Τα διάκενα μεταξύ των συζευγμένων γραμμών είναι 0,25 mm για το S1 και 0,3 mm για όλα τα υπόλοιπα .  Τέλος τα L1, L2 , L3 , και L4 έχουν μήκη 0,5 mm , 1,6 mm ,  1,35 mm  και 1,34 mm αντίστοιχα . Το φίλτρο είναι απόλυτα συμμετρικό ως προς τον κατακόρυφο άξονά του . 

7.Βαθυπερατό Φίλτρό 


Για την απομόνωση του IF σήματος στις εξόδους των μικτών απαιτείται η εισαγωγή των αντίστοιχων φίλτρων  . Βασικές προϋποθέσεις που πρέπει να πληρούνται είναι η απότομη μετάβαση στην ζώνη αποκοπείς , αλλά και να είναι  όσο το δυνατόν πιο επίπεδη η συνάρτηση μεταφοράς στην περιοχή διέλευσης (maximally flat) . Επίσης  απαιτείται η αποφυγή του κυματισμού ή της υπέρβασης στην έξοδο , εξαιτίας των παλμικών σημάτων που μεταδίδονται . Για αυτόν τον λόγο η μετατόπιση φάσης μεταξύ εισόδου και εξόδου του φίλτρου , θα πρέπει να είναι γραμμική συνάρτηση της συχνότητας , δηλαδή η συνάρτηση καθυστέρησης ομάδας θα πρέπει να είναι σταθερή . Το αποτέλεσμα της διαδικασίας αυτής , είναι όλες οι συνιστώσες συχνότητες του σήματος να υποστούν  την ίδια καθυστέρηση , και να μην έχουμε παραμόρφωση της κυματομορφής στην έξοδο .


Τα φίλτρα που ικανοποιούν καλύτερα τις παραπάνω προϋπόθεσης  και με λογικό αριθμό απαιτούμενων στοιχείων , είναι τα ελλειπτικά φίλτρα  .Υπερτερούν τόσο τον Chebyshev και  Butterworth ως προς την παραμόρφωση του σήματος στην έξοδο , όσο και των Bessel και Thomson  , αφού έχουν μεγαλύτερη και πιο απότομη απόσβεση , πλησιάζοντας την  συμπεριφορά ενός ιδανικού .


Η σχεδίαση τους  έγινε με χρήση του προγράμματος E-Syn , μέρος του ADS . Απαιτώντας απόσβεση πάνω από 30 dB στα 30 MHz , και κυμάτωση στη ζώνη διέλευσης 0.01 dB , υπολογίζεται εύκολα ο βαθμός του φίλτρου μέσο του  σχήματος 1 και τον εξισώσεων 7.1 και 7.2 .
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Σχήμα 1. Νομόγραμμα υπολογισμού βαθμού Ν ενός ελλειπτικού φίλτρου
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(7.1)

Όπου Αp είναι η κυμάτωση στην ζώνη διέλευσης .



Y=Αs+20log(1/ε)                       





(7.2)

Όπου Y είναι ο κάθετος άξονας του νομογράμματος του σχήματος 7.1 . 


Κατά την αντικατάσταση όμως των ιδανικών τιμών των στοιχείων , από πραγματικά στοιχεία , όπως αυτά είναι μοντελοποιημένα στις βιβλιοθήκες του ADS , παρουσιάσθηκε απόκλιση από τα αναμενόμενα αποτελέσματα . Αυτό είχε ως αποτέλεσμα την αύξηση του βαθμού Ν του φίλτρου  , και αύξηση των στοιχείων που θα χρησιμοποιηθούν . Το τελικό φίλτρο που σχεδιάσθηκε είναι  7ου βαθμού ,όπως παρουσιάζεται και στο σχήμα 7.2 .Στο σχήμα 7.3 και 7.4 παρουσιάζονται τα αποτελέσματα τον προσομοιώσεων και στον πίνακα 7.1 τα στοιχεία που χρησιμοποιήθηκαν[image: image213.wmf]sl_act_IC1210_J_19960828
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Σχήμα 7.1  . Ελλειπτικό φίλτρο 
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Σχήμα 7.2 . Διάγραμμα κέρδους 
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Σχέδια 7.4. Διάγραμμα καθυστέρησης ομάδας 


Συνολικά χρησιμοποιήθηκαν 21 στοιχεία . Στον πίνακα 7.1 παρουσιάζεται κάθε βαθμίδα ξεχωριστά με τα στοιχεία που απαιτήθηκαν .

	1η βαθμίδα
	2η βαθμίδα
	3η βαθμίδα
	4η βαθμίδα
	5η βαθμίδα
	6η βαθμίδα
	7η βαθμίδα

	56  nH
	56 nH
	470 nH
	680 nH
	680 nH
	560 nH
	150 nH

	22 nH 
	680 nH
	180 nH
	82 nH
	47 nH
	270 nH
	100 nH 

	43 pF
	27 pF
	120 pF
	150 pF
	160 pF
	82 pF
	3,6 pF


Επίσης χρησιμοποιήθηκε και ένα ακόμα πηνίο στην έξοδο του φίλτρου με τιμή 3,3 nH .

8.Προσομοιώσεις 

8.1. Γενικά 


Έχοντας σχεδιάσει τα επί μέρους τμήματα  , προχωρούμε στην εξομοίωση του διαμορφωτή .  Στο σχήμα 8.1 παρουσιάζεται ο αποδιαμορφωτής , όπως χρησιμοποιήθηκε κατά την HB εξομοίωση . Όσο αναφορά τον μίκτη , τα χαρακτηριστικά του οποίου χρησιμοποιήθηκαν , στο πίνακα 8.1 παρουσιάζονται τα κυριότερα στοιχεία του , η εταιρία προέλευσης και ο κωδικός του προϊόντος .
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Σχήμα 8.1 .Αποδιαμορφωτής .

	Συχνότητες λειτουργίας 
RF, LO (GHz)
	Κέρδος Μετατροπής 

(Conversion Loss) (dB)
	Συντελεστής Θορύβου

(Noise Figure)
(dB)
	LO to RF
Απομόνωση 

(dB)
	LO to IF

Απομόν. 

(dB)
	IP3
5.2 GHz

5.8 GHz
	1 dB

Compression

Gain

(dB)

	4.5 – 6.0
	6.5
	6.5
	30
	25
	16

18
	10


Πίνακας 8.1 . Στοιχεία του Μίκτη HMC218  της εταιρίας ‘Hittite’ .


Τα αποτελέσματα που προέκυψαν παρουσιάζονται παρακάτω . Πρώτα παρουσιάζουμε την διαφορά ισχύος στα δύο κανάλια τόσο για τα 5,5 GHz  , όσο και για τα 5,1 GHz . επιπλέον παρουσιάζεται και η διαφορά των I και Q ως προς την φάση . Ιδανική τιμή είναι οι 90 μοίρες . 
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Σχήμα 8.2 . Αρμονικές στην έξοδο του αποδιαμορφωτή με συχνότητα φέροντος τα 5,1 GHz.
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Σχήμα 8.3 . Αρμονικές στην έξοδο του αποδιαμορφωτή με συχνότητα φέροντος τα 5,5 GHz

	Διαφορά ισχύος μεταξύ Ι και  Q στα 5,5 GHz
	Διαφορά ισχύος μεταξύ Ι και  Q στα 5,1 GHz

	                       0.022
	                            0,008


Πίνακα  8.3

Είναι εμφανές ότι οι αρμονικές που βρίσκονται πάνω από τα 20 MHz είναι καταπιεσμένες κατά τουλάχιστον 50 dB . Επιπλέον οι διαφορές ισχύος μεταξύ των I και Q  είναι πάρα πολύ μικρές . 

Στα δύο παρακάτω διαγράμματα παρουσιάζονται οι διαφορές στην φάση .
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Σχήμα 8.4 . Διαφορά φάσης μεταξύ Ι και  Q , με συχνότητα φέροντος τα 5,5 GHz .
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Σχήμα 8.5 . Διαφορά φάσης μεταξύ Ι και  Q , με συχνότητα φέροντος τα 5,1 GHz

	Διαφορά φάσης μεταξύ Ι και  Q στα 5,5 GHz
	Διαφορά φάσης μεταξύ Ι και  Q στα 5,1 GHz

	                       0.021
	                            1,454


Πίνακα  8.4


Είναι εμφανής η μη ιδανικότητα του αποδιαμορφωτή καθώς απομακρυνόμαστε από την κεντρική συχνότητα , γεγονός που οφείλεται στο εξαιρετικά μεγάλο εύρος συχνοτήτων που απαιτείται . 


Στο διάγραμμα 7.6 παρουσιάζεται ο θόρυβος που εμφανίζεται στην Ι έξοδο  εξαιτίας του φασικού θορύβου του ταλαντωτή . 
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Σχήμα 8.6 . Φασικός θόρυβος στην έξοδο του Ι έξοδο.


Τέλος ο συντελεστής θορύβου βρέθηκε ίσος  με NF=38.453 dB .   

8.2 Ψηφιακή Επεξεργασία Σήματος(DSP)

8.2.1.Πηγή Σήματος 

Με την χρήση  του συγκεκριμένου μέρους του προγράμματος μας δίνεται η δυνατότητα  να εισάγουμε τα στοιχεία που έχουν σχεδιαστεί με τις κλασσικές  μεθόδους σε ολοκληρωμένα τηλεπικοινωνιακά συστήματα  ,  και να γίνει μια πρώτη εκτίμηση  της αποτελεσματικότητας τους . 

Στην προκειμένη περίπτωση ένα από τα σημαντικότερα κομμάτια είναι η σχεδίαση της κατάλληλης πηγής σήματος . Στο σχ.1 φαίνεται μια κατάλληλη πηγή
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Σχήμα 8.2.1

Το τμήμα που αναγράφεται ως ‘Bits’ λειτουργεί ως πηγή ψηφίων και αποτελεί το τμήμα που περιέχει το σήμα  πληροφορίας . Το πακέτο ψηφίων εισάγεται στο τμήμα “ sub_DATA_FEC “  όπου κωδικοποιείται ανάλογα με τον ρυθμό δεδομένων που θέλουμε να εκπέμψουμε , ενώ προστίθονται  τα έξη μηδενικά στην ¨ουρά¨ του πακέτου  μετάδοσης  όπως ορίζει το πρωτόκολλο . Στην συνέχεια έχουμε την διαμόρφωση ανάλογα και πάλι με ρυθμό μετάδοσης όπου και μπορούμε να έχουμε BPSK , QPSK , 16-QAM και 64-QAM . Σε κάθε περίπτωση πρέπει φυσικά να τοποθετήσουμε το κατάλληλο στοιχειό από την ανάλογη βιβλιοθήκη . Στο σχήμα 1 έχει τοποθετηθεί διαμορφωτής για 64-QAM αφού αποτελεί πηγή  για ρυθμό μετάδοσης 54 Mbps . Τα αντίστοιχα τμήματα που αναγράφονται ως “ sub_SIGNAL_FEC ” και  “ WLAN_BPSKCoder “ δημιουργούν τα ψηφία ελέγχου του διαύλου . Τελευταίο μέρος της πηγής αποτελείται από το τμήμα το οποίο εκτελεί τον αντίστροφο  μετασχηματισμό Fourier και εισάγει τα υπο-φέροντα  καθώς επίσης και το φρουρό διαλείμματος ( Guard interval ) . Όλα τα παραπάνω στοιχεία έχουν σαν ορίσματα  τον εκάστοτε ρυθμό μετάδοσης δεδομένων , όπως επίσης και μερικά στοιχεία που είναι συνυφασμένα με αυτόν : 

· Το μέγεθος r του αντίστροφου μετασχηματισμού Fourier και πρέπει να ικανοποιεί την σχέση  , Μέγεθος πακέτου που εισέρχεται[image: image223.png]


2r .
· Tον αριθμό των κωδικοποιημένων ψηφίων (bit) ανά σύμβολο (NDBPS),ο οποίος εξαρτάται από τον ρυθμό μετάδοσης και καθορίζει τον αντίστοιχο αριθμό bit του κάθε συμβόλου σύμφωνα με τη σχέση NSYM = Ceiling ((16 + 8 × LENGTH + 6)/NDBPS) 

Όπου LENGTH το μήκος του κάθε πακέτου , και Ceiling μια συνάρτηση που επιστρέφει τον μικρότερο ακέραιο αριθμό , μεγαλύτερο του ορίσματος της συνάρτησης 

· Την διαμόρφωση που εφαρμόζεται (BPSK , QPSK , QAM16 και 64)

· Το μέγεθος του πακέτου μετάδοσης (LENGTH ).

 Το τελικό στάδιο είναι η εισαγωγή στο σύστημα του διαμορφωτή που έχει σχεδιαστεί . Είναι σημαντικό να τονίσουμε εδώ ότι μπορούμε να ακολουθήσουμε δυο διαφορετικούς δρόμους για την εξομοίωση του συστήματος  . Ο πρώτος είναι να χρησιμοποιήσουμε τους  διαμορφωτές / αποδιαμορφωτές που υπάρχουν στην έτοιμη βιβλιοθήκη του προγράμματος και απλά να εισάγουμε τα κατάλληλα δεδομένα όπως αυτά προκύπτουν από τους πίνακες της παραγράφου 8.1  . Ο δεύτερος είναι να εισάγουμε το κύκλωμα που έχουμε σχεδιάσει και να το προσαρμόσουμε . Η δεύτερη μέθοδος αν και μας δίνει ακριβέστερα αποτελέσματα απαιτεί πολύ περισσότερο χρόνο για να πραγματοποιήσει μια εξομοίωση , σε βαθμό που την καθιστά αδύνατη σε ορισμένες περιπτώσεις όπως τον υπολογισμό του ρυθμό μετάδοσης εσφαλμένων ψηφίων – πακέτων (BER-PER) . Παρόλα αυτά θα παρουσιαστούν  και οι δυο μέθοδοι καθώς και τα αποτελέσματα αυτών όπου είναι δυνατόν . 


Κατά την δεύτερη μέθοδο είναι ιδιαίτερα σημαντικό να γίνει σωστή προσαρμογή των μικροκυματικών στοιχείων με τα αντίστοιχα μαθηματικά μοντέλα που χρησιμοποιούνται . Αυτό  επιτυγχάνεται  με την τοποθέτηση ενός στοιχείου με το όνομα ‘EnvOutSelestor’ με βασικό όρισμα της συχνότητα του σήματος  στην έξοδο του διαμορφωτή , έτσι ώστε να επιλεγεί η επιθυμητή κυματομορφή  . Επιπλέον το όλο σύστημα απαιτεί δυο ελεγκτές  προσομοίωσης , ένα που θα ελέγχει το DSP μέρος , και ένα δεύτερο που εκτελεί την αντίστοιχη προσομοίωση στο RF μέρος  .Ο δεύτερος δεν μπορεί να είναι παρά μόνο  “Envelope Simulator ” ή “ Transient Simulator “ . Στην προκειμένη περίπτωση προτιμήθηκε ο  “Envelope Simulator ” καθώς απαιτεί μικρότερο χρόνο προσομοίωσης . Από τις διάφορες παραμέτρους που ορίζονται , η σημαντικότερη  είναι το  “Time Step “ το οποίο πρέπει να έχει τιμή στον  “Envelope Simulator ”,  ίση ή και μικρότερη σε σχέση με το time step που ορίζεται στο DSP . Επιπλέον τα RF στοιχεία απαιτούν ως δεδομένα εισόδου στοιχεία εξαρτώμενα από τον χρόνο , σε αντίθεση με τα στοιχεία του DSP που επεξεργάζονται και αριθμούς . Είναι λοιπόν είναι απαραίτητη η τοποθέτηση μετατροπέων αριθμών σε χρονικά σήματα πριν τα RF στοιχεία .


 Στα παρακάτω διαγράμματα παραθέτουμε τα φάσματα συχνοτήτων  τριών κυκλωμάτων . Το πρώτο αποτελείται από ιδανικά στοιχεία , το δεύτερο αποτελείται από ιδανικά στοιχεία στα οποία εισάγουμε τις μη ιδανικότητες του RF στοιχείου (διαφορά φάσης και διαφορά πλάτους στις εξόδους του διαμορφωτή , στάθμη θορύβου (NF) ) , και το τρίτο αποτελείται από το RF σχέδια προσαρμοσμένο στο DSP κύκλωμα .Επιπλέον δίνονται οι μετρήσεις για δύο διαφορετικές συχνότητες , τα 5,5 GHz καθώς και στα 5,1 GHz . Η πρώτη συχνότητα είναι η συχνότητα στην οποία είναι προσαρμοσμένα όλα τα μικροκυματικά στοιχεία και για αυτόν τον λόγο περιμένουμε τα καλύτερα αποτελέσματα , ενώ  η  δεύτερη αποτελεί τα κάτω όριο στο οποίο μπορούμε να εκπέμπουμε βάση του πρωτοκόλλου . 
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Σχήμα 8.2.2 . Φάσμα συχνότητας Ιδανικών στοιχείων στα 5,5 GHz
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Σχήμα 8.2.3 . Φάσμα συχνοτήτων με ιδανικά στοιχεία με παραμέτρους από





τα RF στοιχεία 
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Σχήμα 8.2.4 . Φάσμα συχνοτήτων με χρήση RF στοιχείων 

Είναι προφανές από τα παραπάνω διαγράμματα , ότι οι εξομοιώσεις που πραγματοποιήθηκαν με ιδανικά στοιχεία (DSP components) παρουσιάζουν μια βελτιωμένη εικόνα καθώς έχουν ένα πιο ομαλό φάσμα , χωρίς όμως να υστερεί η τελευταία εξομοίωση αρκετά . Είναι μάλιστα εμφανής η καταπίεση του φέροντος των 5,5 GHz και στα τρία διαγράμματα .  Κάτι αντίστοιχο δεν παρατηρείται σε αντίστοιχη προσομοίωση στη συχνότητα των 5,1 GHz  όταν τοποθετείται ο διαμορφωτής που έχει σχεδιαστεί  , όπως φαίνετε στο παρακάτω διάγραμμα . Η μικρή αυτή μετατόπιση οφείλεται προφανώς στο γεγονός ότι το εύρος ζώνης που απαιτείται είναι περίπου το 20%  της κεντρικής συχνότητας ,με αποτέλεσμα οι αποκλίσεις των διάφορων μικροκυματικών στοιχείων να είναι εμφανής στο τελικό αποτέλεσμα 
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Σχήμα 8.2.5. Φάσμα συχνοτήτων με κεντρική συχνότητα τα 5,1 GHz 

8.2.2.Διάγραμμα Αστέρα (Constellation) και μέτρηση EVM
Αφού το σήμα προς μετάδοση  έχει διαμορφωθεί  , ακολουθώντας την αντίστροφη διεργασία  ανακτάται το αρχικό σήμα , σύμφωνα με το παρακάτω σχήμα 
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Σχήμα 8.2.6 . Αποδιαμορφωτής 

Το σήμα περνώντας από το παραπάνω υποσύστημα υποβιβάζεται στην αρχική συχνότητα βασικής ζώνης , ενώ δίνεται η δυνατότητα να προστεθεί  και θόρυβος , για να υπάρχει μια πιο ρεαλιστική εικόνα . Στην συνέχεια εισάγεται στο υποσύστημα (Receiver σχήμα 8.7.2 ) που θα εκτελέσει τον μετασχηματισμό Fourier , αφού πρώτα γίνει ο απαιτούμενος συγχρονισμός .Επιπλέον αφαιρείται ο φρουρός διαλείμματος (Guard interval) . Ο διαχωρισμός των 4 πιλοτικών υπό-φερόντων από τα 48 υπό–φέρονται δεδομένων πραγματοποιείται στο ‘DemuxOFDMSym’ και στο ‘΅WLAN_DemuxSigData’ . Στο σχήμα 8.7.2 παρουσιάζεται η διάταξη .  
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Σχήμα 8.7.2 .Διάταξη δέκτη 

Στα παρακάτω διαγράμματα βλέπουμε τους σηματικούς αστέρες διαφόρων προσομοιώσεων  . Αναφέρονται σε δύο ρυθμούς μετάδοσης δεδομένων , τα 54 Mbps και  24 Mbps , αφού απαιτούν και διαφορετική διαμόρφωση (64-QAM και 16-QAM αντίστοιχα) καθώς επίσης και σε δύο διαφορετικά κανάλια , με κεντρικές συχνότητες τους 5,5  και 5,1 γιγάκυκλους . Για τις περιπτώσεις που ακολουθείται η  διαμόρφωση BPSK ή QPSΚ τα αποτελέσματα είναι σαφώς καλύτερα ,  αφού η απόσταση των σημείων-συμβόλων  στους σηματικούς αστέρες είναι αρκετά μεγαλύτερη , μειώνοντας με αυτόν τον τρόπο την πιθανότητα λάθους μετάδοσης συμβόλου . Στο σχήμα 2.3 και 2.4 είναι οι αστέρες που προκύπτουν  από ιδανικό σύστημα για τους 2 παραπάνω  ρυθμούς μετάδοσης .
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Σχήμα 8.2.8 . Σηματικός αστέρας με διαμόρφωση 64-QAM
[image: image231.wmf]-1.0

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

-1.2

1.2

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

-1.0

1.0

real(DATA)

imag(DATA)


              Σχήμα 8.2.9 . Σηματικός αστέρας για διαμόρφωση 16-QAM .


Στα σχήματα 2.5 και 2.6 αντίστοιχα παρουσιάζονται οι σηματικοί αστέρες που προκύπτουν από τις εξομοιώσεις , με εισαγωγή των αποκλίσεων του διαμορφωτή  και αποδιαμορφωτή . Η κεντρική συχνότητα είναι τα 5,5 GHz
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Σχήμα 8.2.10 . Σηματικός αστέρας διαμόρφωσης 16-QAM στα 5,5 GHz 
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    Σχήμα 8.2.11 .Σηματικός αστέρας 64-QAM  στα 5,5 GHz

Στα σχήματα 2.7 και 2.8 παρουσιάζονται τα αντίστοιχα γραφήματα με κεντρική συχνότητα τα 5,1 GHz . 

[image: image234.wmf]-1.2

-1.0

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

1.2

-1.4

1.4

-1.0

-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

-1.2

1.2

real(DATA)

imag(DATA)


           Σχήμα 8.2.12  . Σηματικός αστέρας 64-QAM  στα 5,1 GHz
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Σχήμα 8.2.13 . Σηματικός αστέρας διαμόρφωσης 16-QAM στα 5,1 GHz 

Είναι εμφανές ότι οι διαφορές μεταξύ του ιδανικού συστήματος και του συστήματος με τις αποκλίσεις είναι ιδιαίτερα μικρές όσο αναφορά τις εξομοιώσεις με κεντρική συχνότητα τα 5,5 GHz . Δεν ισχύει το ίδιο όμως όταν η κεντρική συχνότητα βρίσκεται στα 5,1 GHz , γεγονός αναμενόμενο άλλωστε αφού σε αυτές τις συχνότητες οι αποκλίσεις είναι μεγαλύτερες . 

Μια καλύτερη άποψη για τις διαφορές των παραπάνω διαγραμμάτων είναι δυνατόν να ληφθεί με τον υπολογισμό του EVM (Error Vector Magnitude )  . Κατά την διαδικασία υπολογισμού  συγκρίνεται το κάθε σύμβολο (η θέση του πάνω στο σηματικό αστέρα  ) με το αντίστοιχο ιδανικό και δίνεται η μεταξύ τους ευκλείδεια απόσταση πάνω στον αστέρα . Παρακάτω δίνεται ένας συγκεντρωτικός πίνακας με τις μέσες τιμές του EVM σε κάθε προσομοίωση . 
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Επίσης παρουσιάζονται και τα αντίστοιχα διαγράμματα από τα οποία προέκυψαν οι παραπάνω μέσες τιμές 
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Σχήμα 8.2.14. EVM ιδανικού συστήματος 16-QAM  και 64-QAM στα  5,5 GHz 
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Σχήμα 8.2.15 . EVM μη ιδανικού συστήματος 16-QAM και 64-QAM στα 5,5 GHz
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Σχήμα 8.2.16 . EVM μη ιδανικού συστήματος 16-QAM και 64-QAM στα 5,1 GHz
8.2.3. Υπολογισμός του BER/PER (Bit and Packet Error Rate)

Για τον υπολογισμό του PER απαιτείται πρώτα ο υπολογισμός   κάποιων παραμέτρων . Η πρώτη παράμετρος είναι η  ισχύς ανά μεταδιδόμενο bit  Eb , που δίνεται από την παρακάτω εξίσωση 
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                  (8.3.1)

όπου Ps είναι η λαμβανόμενη ισχύς σήματος , TFFT=IFFT/FFT περίοδος (3,2 μsec για το πρότυπο ΙΕΕΕ802.11α)  , TSYM το διάκενο ανάμεσα σε δύο σύμβολα (4 μsec για το πρότυπο ΙΕΕΕ802.11α) , NDBPS  ο αριθμός των  bit  δεδομένων ανά OFDM σύμβολο (εξαρτάται από τον ρυθμό μετάδοσης δεδομένων ) . Η σχέση μεταξύ  NDBPS και TSYM είναι 
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   (8.3.2)

όπου Rb  είναι ο ρυθμός δεδομένων .

Από 3.1 και 3.2 προκύπτει 
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   (8.3.3)


Η ισχύς θορύβου ανά  bit  μπορεί να υπολογιστεί από 

[image: image245.png]=2x0"xT,











   (8.3.4)

όπου Ts  είναι ο ρυθμός δειγματοληψίας .

Οπότε ο λόγος Eb/N0 μπορεί να υπολογιστεί ως
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όπου σ2  είναι η διακύμανση θορύβου και δίνεται  από την σχέση 
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   (8.3.6)

Η πυκνότητα θορύβου δίνεται τέλος  από την σχέση 
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Για την εξομοίωση και τον υπολογισμό του PER τοποθετείται ένα στοιχείο από την βιβλιοθήκη του DSP που προσθέτει τον θόρυβο σύμφωνα με την  παρακάτω σχέση 
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  (8.3.8)

Στο σχήμα (8.2.17) παρουσιάζεται το σχέδιο  του συστήματος για τον υπολογισμό του PER .Είναι διακριτό το στοιχείο θορύβου , ο οποίος περιγράφεται από την σχέση (8.3.8) , ανάμεσα στον διαμορφωτή και αποδιαμορφωτή . Ένα αρνητικό στοιχείο σε τέτοιου είδους μετρήσεις είναι η απαίτηση για μεγάλα πακέτα PSDU μήκους τουλάχιστον 1000 bits , γεγονός που κάνει τις εξομοιώσεις ιδιαίτερα χρονοβόρες . Ιδίως εάν τοποθετηθούν τα RF στοιχεία , οι χρόνοι είναι απογοητευτικοί . Μείωση του μήκους των πακέτων ή του χρόνου του ελεγκτή εξομοίωσης  δεν έχει αποδεκτά αποτελέσματα καθώς παρατηρούνται ανακριβή ή ελλείπει στοιχεία . 


Στο σχήμα (8.2.18) παρουσιάζεται  το διάγραμμα για την μέτρηση  PER σε σύστημα με ρυθμό μετάδοσης  48 Mbps  σε τρεις περιπτώσεις  , στην περίπτωση ιδανικού διαμορφωτή /αποδιαμορφωτή  και σε μη ιδανικού με κεντρική συχνότητα 5,5 GHz και 5,1 GHz . 
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Σχέδιο 8.2.18
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Σχέδιο 8.2.19. Μέτρηση PER .

8.3 Συμπεράσματα

Οι παραπάνω προσομοιώσεις έδειξαν την δυνατότητα του σχεδίου να αντεπεξέλθει στις απαιτήσεις ενός ασύρματου δικτύου . Μάλιστα μπορεί να χρησιμοποιηθεί για όλο το εύρος συχνοτήτων που ορίζει το πρωτόκολλο 802.11 a ,με επακόλουθο την παγκόσμια χρήση του .Το γεγονός ότι οι αποδόσεις του διαμορφωτή στα κάτω και άνω όρια αυτών των συχνοτήτων υπολείπονται  σε σχέση με τις αντίστοιχες στα 5,5 GHz δεν αποτελούν ουσιαστικό μειονέκτημα .Θα μπορούσε να χρησιμοποιηθεί κάποιος ενεργός στροφέας φάσης για να εξασφαλίσει την απαιτούμενη ορθογωνιότητα ή να σχεδιαστεί ο κατευθυντικός συζεύκτης ανάλογα με την χώρα στην οποία θα χρησιμοποιηθεί . Μερικές βελτιώσεις θα μπορούσαν να γίνουν σε σχέση και με το σύστημα του τοπικού ταλαντωτή ώστε να γίνει αποδοτικότερο με μικρότερες ενεργειακές απαιτήσεις  , και φθηνότερο στην κατασκευή του .   


 Η χρήση ασύρματων δικτύων αν και ακόμα δεν είναι ιδιαίτερα εμπορική , μπορεί να λύση αρκετά προβλήματα σε σχέση με την εύκολη και γρήγορη  σύνδεση τερματικών σε δίκτυα . Μέχρι στιγμής η μόνη δυνατότητα σύνδεσης φορητών υπολογιστών στο Internet είναι είτε μέσω των εταιριών κινητής τεχνολογίας είτε με δορυφορική σύνδεση, λύσεις με μικρές δυνατότητες στην πρώτη περίπτωση ή με μεγάλο κόστος στην δεύτερη . Το πρωτόκολλο 802.11 α  αν και αναφέρεται σε τοπικά δίκτυα , μπορεί να επεκταθεί και για μητροπολιτικά και να καλύψει την παραπάνω ανάγκη .   
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