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正交分頻多工無線通訊系統中傳送端具

通道資訊之分集技術研究 

 

學生：游文豪                         指導教授：黃家齊  博士 

 

國立交通大學 

電信工程研究所 

摘 要       

 

 在正交分頻多工無線通訊系統採用多輸入多輸出分集技術中，以往為接收端

具通道資訊或是傳送端與接收端都具通道資訊，如 Alamouti 與傳輸波束成型

(Transmit Beamforming)。在本論文中，我們提出最大比例選擇傳輸與最大比例差

分傳輸兩種傳輸方式，來解決只有在傳送端具通道資訊的情況時，如何選擇傳送

端各天線的權重，使系統效能提升。為了讓傳送端知道通道資訊，系統需要在分

時雙功模式下，由接收端傳送訓練序列至傳送端。傳送端利用訓練序列做通道估

計之外，還可藉由接收端傳來的控制資訊調整傳送資料之時間長度。最後，我們

使用電腦模擬兩種傳輸方式之系統效能。 
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A Study on Diversity Techniques with 
Channel State Information at Transmitter 

Side in OFDM Wireless Communication 
Systems 

 

Student : Wan-Hao Yu                  Advisor: Dr. Chia-Chi Huang 

Institute of Communication Engineering 

National Chiao Tung University 

Abstract 

 In MIMO-OFDM systems with conventional diversity techniques, such as 

Alamouti and the transmit beamforming schemes, either receiver or both receiver 

and transmitter know CSI. In this thesis, we propose another two schemes, Selective 

Maximum Ratio Transmission (SMRT) and Differential Maximum Ratio Transmission 

(DMRT), both of which choose the weights of antennas when the transmitter knows 

CSI only, to enhance the system performance. In order to make transmitter know CSI, 

the system should operate in TDD mode, where the receiver sends training 

sequences to the transmitter. The transmitter not only estimates CSI by training 

sequences but also adjusts the length of data transmission time according to the 

control information sent from the receiver. In the end, the system performance of 

the two proposed schemes is simulated. 
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第一章 

簡介 

 

 近年來，多輸入多輸出(Multi-input Multi-output , MIMO)技術已經被廣泛地運

用在無線通訊系統中。多輸入多輸出為傳送端及接收端皆具有多根天線，來提升

空間多工增益(spatial multiplexing gains)、分集增益(diversity gain)等。因此對於目

前與未來的無線通信標準而言，多輸入多輸出的技術變得越來越重要。分集技術

可有效地克服通道衰減效應，充分利用無線通道特徵(Channel characteristic)，結

合不相關的衰減信號，以有效改善接收效能，用於多輸入多輸出傳輸中可分為空

時碼(Space time code)、傳輸波束成型(Transmit Beamforming)等。 

在空時碼中，我們將以二乘二(Two-by-two)空時方塊碼(Space time block code, 

STBC)舉例，空時方塊碼適用在接收端具有通道資訊(Channel state information, CSI)

而傳送端不具有通道資訊。二乘二空時方塊碼於 1998 年首先被 Alamotui 所提出

[1]，這是一種可以被運用於兩根發射天線的方塊碼。此空時碼具有良好的碼結構

(Code structure)使得接收端可以簡單地利用線性處理(Linear processing)以解出傳

送資料。此空時碼的分集階數(diversity order)等效於接收機利用兩根天線做最大

比例結合(Maximum Ratio Combining, MRC)接收的分集階數。 

在傳輸波束成型適用在傳送端與接收端皆具通道資訊，藉由傳送端傳送領航

訊號(pilot signal)給接收端，接收端估計通道資訊後再回授(feedback)給傳送端，
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或是利用分時雙工(Time Division Duplex, TDD)的模式下傳送接收互傳領航訊號

(pilot signal)來估計通道資訊，使得傳送與接收雙方都具有通道資訊。在文獻[2][3]

中所提出調整傳送端的預編碼權重(Pre-coding weight)以及接收端的結合權重

(Combining weight)來達到所接收到的訊號雜音比(Signal to Noise Ratio, SNR)最大

之演算法。 

 在只有傳送端具通道資訊下，我們提出最大比例選擇傳輸 (Selective 

Maximum Ratio Transmission, SMRT)[4]與最大比例差分傳輸(Differential Maximum 

Ratio Transmission, DMRT)兩種傳輸方式。本論文將介紹最大比例選擇傳輸以及最

大比例差分傳輸如何選擇傳送端各天線的權重提升效能。為了讓傳送端知道通道

資訊，系統需操作在分時雙功模式，由接收端傳送訓練序列(training sequences)

至傳送端。傳送端利用訓練序列做通道估計之餘，還可調整傳送資料之時間。這

些方法適用於正交分頻多工(Orthogonal Frequency Division Multiplexing, OFDM)系

統。 

 

1.1   正交分頻多工系統 

正交分頻多工技術大約在 1960 年代被提出，是由多載波調變技術演變而來

的數位通訊技術。它是一個適合在頻率選擇性衰減通道(Frequency selective fading 

channel)的傳輸技術，可以減少通道延遲擴散(Delay spread)對信號的破壞，且利

用多載波調變的觀念，接收端可以在低複雜度運作下，做高速的資料傳輸，且其

頻率之間的正交特性也可以節省頻寬的使用。 
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圖 1.1 正交分頻多工系統方塊圖 

圖 1.1 為正交分頻多工系統方塊圖。其中 IFFT 為反快速傅立葉轉換(Inverse Fast 

Fourier Transform)，FFT 為快速傅立葉轉換(Fast Fourier Transform)，P/S 為並列轉

序列(Parallel-to-Serial)轉換，S/P 為序列轉並列(Serial -to- Parallel)轉換，CP 為循環

字首(Cyclic Prefix )作為護衛間隔(Guard interval, GI)，以減少多重路徑(Mutipath)

所產生的碼際干擾[5]， [ ] [ [ ,1], [ ,2],..., [ , ]]t s t s t s t Ks 為已調變(Modulation)過後的

訊號，K 為子載波(Subcarrier)個數， [ ] [ [ ,1], [ ,2],..., [ , ]]t y t y t y t Ky 為接收訊號。數

位轉類比和類比轉數位圖中省略之。每一個子載波上的接收信號可視為經過平緩

衰減通道(Flat fading channel)，因此在接收端只需要一個窄頻(One-tap)等化器

(Equalizer)來幫助信號偵測，並執行與傳送端相反的動作即可還原信號。 

 正交分頻多工系統把頻寬信號分成數個窄頻信號同時傳送，因為符元長度增

長，再加上護衛間隔的放置，使得符元對於碼際干擾有較佳的抵抗能力，因此可

以達到高速傳輸。圖 1.2(a)與(b)分別為在雙路徑通道下，符元未加循環字首及加

上循環字首之比較示意圖，碼際干擾區(ISI region)如圖 1.2(a)所示；反之，若信號

加上循環字首時，只要在接收端符元時脈同步(Symbol timing synchronization)準確
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估計在無干擾區域範圍(ISI free region)內，則無碼際干擾效應產生。此外，如圖

1.3，各子載波之間的正交特性，可以增加頻寬的使用效率。 

t - th OFDM signal t + 1- th OFDM signal

t + 1- th OFDM signalt - th OFDM signal

 ISI region

Multipath 1

Multipath 2

t - th OFDM signal t + 1- th OFDM signal

ISI free region

Multipath 1

Multipath 2

CP CP

t - th OFDM signal t + 1- th OFDM signalCP CP

(a) 未加循環字首

(b) 加上循環字首  

圖 1.2 信號未加循環字首及加上循環字首之比較示意圖 

frequency

frequency

Orthogonal subcarriers

Saving of bandwidth

 

圖 1.3 子載波正交示意圖 

 

正交分頻多工系統對於頻率的同步要求十分嚴格，只要有些許頻率偏移

(Frequency offset) ，頻率間的正交性即被破壞而產生子載波間干擾(Inter-carrier 
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interference, ICI)[5]。還有因經過傅立葉轉換，可能多個子載波為同相位(Co-phase)

相加使得輸出信號的峰值對平均功率值(Peak-to-average power ratio, PAPR)變很

大，此時系統容易出現非線性失真，亦或使得功率放大器的功率效率 (Power 

efficiency)降低及數位 /類比轉換器 (D/A converter)與類比 /數位轉換器 (A/D 

converter)所需的位元數提高。一般而言，峰值對平均功率值的大小與調變方法

及子載波數目有關，減少峰值對平均功率值的方法有削減法(Clipping)、波峰修整

(Peak windowing)、利用編碼方式等[5]。 

 

1.2  關於本論文 

 本論文，將介紹並設計最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸在正交分頻多

工下的發射及接收機，以及如何估計通道使得整個系統能夠有效的運作。在第二

章中，我們將介紹最大比例選擇傳輸在不同調變下的錯誤率以及修正改善之方法，

使得效能提高。第三章說明最大比例差分傳輸如何選擇傳送端各天線的權重，使

得在接收機的訊號雜音比最大。而第四章將介紹通道估計，我們推薦一種估計方

法以便不只可以估計通道還可傳送少許位元(bit)來調整分時雙工傳送信號的時

間。第五章為電腦模擬結果與討論。第六章為結論。 

 在此說明本論文將用到之標記：( )T 為轉置(transpose)、 *( ) 為共軛(complex 

conjugate)、( )H 為共軛轉置(Hermitian)、 ( )  為取實部、 ( )  為取虛部、 ( )Q  為

Q funcation 定義為
2

2
1

( )
2

y

x
Q x e dy





  、 2~ (0, )X N  代表 X 是一個實部與

虛部為高斯分布(Gaussian distributed)之隨機變數(random variable)，個別的期望
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值為 0 變異數(Variance)為 2 / 2 ，則 2~ (0, )LY CN  代表Y 為 1L 之列向量其元

素為獨立且具有共同分布 (Independent and Identically Distributed random 

variables, i.i.d.)複數高斯隨機變數(Gaussian random variable) ，個別的期望值為 0

變異數(Variance)為 2 / 2 。 
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第二章 

最大比例選擇傳輸正交分頻多工 

 

 本章將介紹如何使用最大比例選擇傳輸正交分頻多工(Selective Maximum 

Ratio Transmission in Orthogonal Frequency Division Multiplexing, SMRT OFDM)，並

且提出各種方法來改善最大比例選擇傳輸正交分頻多工系統，以提高效能。 

 

2.1   最大比例選擇傳輸正交分頻多工系統及演算法 

 圖 2.1 為最大比例選擇傳輸正交分頻多工發射機及接收機整體系統架構圖，

發射機具有 Nt 根傳送天線，接收機具有 Nr 根接收天線，子載波具有 K 個。而多

輸入多輸出(Multi-input Multi-output , MIMO)子通道(Sub-channel)矩陣定義成

[ ]kH ，其中第 ( , )m n 個元素代表H [ ]mn k 為第 n 個傳送天線對第 m 個接收天線在

第 k 個子通道的通道增益(Channel gain)。 [ ]m kH 代表 [ ]kH 的第 m 行。我們假設

通道在 μ 個符元(Symbol)時間內不變，且傳送端知道接收端的雜訊功率 N0，此雜

訊為加成性白高斯雜訊(Additive white Gaussian noise, AWGN)。 [ ]nw k 即第 n 根傳

送天線的第 k 個子載波之權重(weight)。其中在傳送端應在反快速傅立葉轉換後

加入循環字首作為護衛間隔，以減少多重路徑所產生的碼際干擾，以及在接收端

快速傅立葉轉換前移除循環字首，而圖 2.1 省略之。 
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w1[1]

w1[K]

wNt[1]

IFFT

IFFT

P/S

P/S

S/P

S/P

FFT

FFT

Subcarrier
SMRT
detector

y1[t,1]

yNr[t,1]

y1[t,K]

yNr[t,K]

wNt[K]









[ ]ts

[ ]kH

 

圖 2.1 發射機及接收機整體系統架構圖 

在傳送端所調變過後的符元為 [ ] [ [ ,1], [ ,2],..., [ , ]]t s t s t s t Ks ，乘上一個預編碼

(pre-coding)向量 [ [1], [2],..., [ ]] , 1,2,...,T

n n n nw w w K n Nt w 。 nw 代表第 n 根傳送天

線的預編碼權重， 1 2[ ] [ [ ], [ ],..., [ ]]T

Ntk w k w k w kw 代表所有的傳送天線在第 k 個子

載波的預編碼權重向量。故第 m 根接收天線所接收到的資料為： 

 [ , ] [ ] [ , ] [ , ],  1,2,..., , 1,2,...,m m my t k B k s t k t k t k K             (2.1) 

其中 [ , ]m t k 為第 m 根接收天線在第 t 的符元內第 k 個子載波之雜訊，

[ ] [ ] [ ]m mB k k k H w 。 

圖 2.2、2.3 是圖 2.1 中的 Subcarrier SMRT detector 方塊圖的內部圖，分別為

最大比例選擇傳輸正交分頻多工接收機第 k 個子載波在二相相移鍵控(Binary 

phase-shift keying , BPSK) 調變及四相相移鍵控(Quadrature phase-shift keying , 

QPSK) 調變的系統架構圖。 
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圖 2.2 接收機第 k 個子載波在二相相移鍵控的系統架構圖 
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


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





4

1{ [ , ]}R y t k

4{ [ , ]}NrR y t k

 

圖 2.3 接收機第 k 個子載波在四相相移鍵控的系統架構圖 
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因傳送端具通道資訊，故選擇一個比較好的子載波通道增益所對應的接收端

天線為接收天線。在接收端不具有通道資訊以及傳送端選擇哪根天線為接收天線

之資訊，而去選擇一根接收天線達到資料檢測。故主要問題在於如何設計最大比

例選擇傳輸正交分頻多工之各個子載波，使得接收端能選擇單一天線接收的預編

碼權重。 

 我們提出最大比例選擇傳輸正交分頻多工的演算法來解決多輸入多輸出。將

多輸入多輸出的子通道看成多個並行的多輸入單輸出(Multi-input Single-output , 

MISO)子通道。最大比例選擇傳輸正交分頻多工的演算法如表 2.1，首先計算每個

傳送接收天線子通道增益的最大比例(即為每個多輸入單輸出的子通道)，再選擇

各傳送端天線的預編碼權重，來達到每個接收天線所對應的多輸入單輸出子通道

得到最強的訊號強度。在接收端，接收天線的選擇演算法，首先計算每根接收天

線所接收到 μ 個符元的訊號做能量累積，累積符元能量之目的是為了對抗雜訊，

避免雜訊影響到判斷接收天線，然後接收端選擇累積能量最強的天線作為接收天

線。 
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傳送端子載波預編碼權重： 

[ ],

2 2 2

[ ],1 [ ],2 [ ],

2

,
1,2,...,

1

(H [ ])
[ ]  

H [ ] H [ ] ... H [ ]

[ ] arg max ( H [ ] ), 1,2,...,

opt

opt opt opt

H

m k n

n

m k m k m k Nt

Nt

opt m n
m Nr

n

k
w k

k k k

m k k k K






  

 
 

[ ]optm k 為傳送端在第 k 個子載波中選擇的接收天線 

接收端子載波天線選擇： 

BPSK 2

m
1,2,...,

1

[ ] arg max ( Re(y [ , ]))
m Nr

t

k t k







   

[ ]k 為接收端在第 k個子載波中選擇的接收天線 

QPSK 4

m
1,2,...,

1

[ ] arg max (- Re(y [ , ])
m Nr

t

k t k







   

[ ]k 為接收端在第 k個子載波中選擇的接收天線 

表 2.1 最大比例選擇傳輸正交分頻多工演算法 

 

2.1.1  二相相移鍵控錯誤率 

由於知道最大比例選擇傳輸正交分頻多工利用二相相移鍵控調變的傳輸接

收系統的處理方式，所以可以計算出其錯誤率。接收端收到之訊號經 2.1式表示，

再由表 2.1接收端子載波天線選擇的調變後得到第 m個接收天線的第 k個子載波

式子如下： 

2 2 2[ , ] [ ] 2 [ ] [ , ] [ , ] [ , ]m m m m my t k B k B k s t k n t k t k               (2.2) 

其中的 [ ] [ ] [ ]m mB k k k H w 。將
2 [ , ]my t k 取實部後再累加 μ 個符元，可得到： 
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2

1

2 2

1

[ ] { [ , ]}

{ [ ]} {2 [ ] [ , ] [ , ] [ , ]}

m m

t

m m m m

t

Y k y t k

B k B k s t k t k t k





  







    





            (2.3) 

假定 [ ]

, ,[ , ] [ , ] [ , ], [ ] [ ] mj B k

m m I m Q m mt k t k j t k B k B k e   
   ，則(2.3)式可寫成：  

2

1

2

[ ] [ ] cos(2 [ ]) [ , ]

[ ] cos(2 [ ]) [ ]

m m m m

t

m m m

Y k B k B k z t k

B k B k Z k









  

  


            (2.4) 

其中 

 

,

,

2 2

, ,

[ , ] 2 [ ] cos [ ] [ , ] [ , ]

2 [ ] sin [ ] [ , ] [ , ]

[ , ] [ , ]

m m m m I

m m m Q

m I m Q

z t k B k B k s t k t k

B k B k s t k t k

t k t k





 

 

 

 

             (2.5) 

[1, ], [2, ],..., [ , ]m m mz k z k z k 為獨立且具有相同分布的隨機變數，如果μ足夠大，利

用中央極限定理(Central limit theorem) [ ]mZ k 可以近似為高斯隨機變數，因為

{ [ , ]} 0mE z t k  故 { [ ]} 0mE Z k  ，可以計算 [ , ]mz t k 的變異數： 

2

2

2

0 0

var( [ , ]) { [ , ] }

2 2
[ ]

m m

m

z t k E z t k

B k
 



 
                 (2.6) 

其中的
0

0

bE

N
  ，故 [ ]m kZ 變異數為： 

1

2

2

0 0

var( [ ]) var( [ , ])

2 2
( [ ] )

m m

t

m

Z k z t k

B k




 





 


               (2.7) 

因此，位元錯誤機率(Bit error probability)可以表示為預編碼權重 [ ]kw 與通道矩陣

[ ]m kH 之函數： 

1

( [ ]) ( [k] is the largest) (error | [k] is the largest)
rN

e m m

m

P k P Y P Y


w
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       1 2

1

( [ ] [ ], [ ] [ ],..., [ ] [ ])

( | [k] is the largest)

r

r

N

m m m N

m

m

P Y k Y k Y k Y k Y k Y k

P error Y



   



           (2.8) 

1 1

{ ( [ ] [ ])} (error | [k] is the largest)
rr NN

m q m

m q
q m

P Y k Y k P Y
 



           (2.9) 

       

0

1

2 2

1

( { [ ] [ ]} 2 )

{ ( { [ ] [ ]} [ ] [ ])}

r

r

N

m

N

m q q m

q
q m

Q k k

P B k B k Z k Z k










 

    





mH w

            (2.10) 

且當q m 的時候， [ ]mY k 、 [ ]qY k 互相獨立，故透過(2.7)可知 

2 2

2

0 0

2 4
[ ] [ ] ~ (0, ( [ ] [ ] ) )q m q mZ k Z k N B k B k 

 
         (2.11) 

因
2 2( [ ] [ ])= ( { [ ] [ ]} [ ] [ ])m q m q q mP Y k Y k P B k B k Z k Z k     把(2.11)帶入，可將(2.10)

寫成： 

0

1

2 2

221

2

0 0

( [ ]) ( { [ ] [ ]} 2 )

{ [ ] [ ]}
{ (1 ( ))}

2 4
( [ ] [ ] )

r

r

N

e

m

N
m q

q
q m m q

P k Q k k

B k B k
Q

B k B k





 
 






 

 
 

 





mw H w

     (2.12) 

其中 [ ] [ ] [ ]m mB k k k H w ，
2

[ ] 1k w 。(2.12)即為計算出的錯誤率。 

 

2.1.2  四相相移鍵控錯誤率 

知道最大比例選擇傳輸正交分頻多工利用四相相移鍵控調變的傳輸接收系

統的處理方式，我們可以計算其錯誤率。接收端收到之訊號經 2.1 式表示，再由

表 2.1接收端子載波天線選擇的調變後得到第m個接收天線的第 k個子載波式子



 

14 
 

如下： 

4 4 4 3 3

2 2 2 3

4

[ , ] [ ] [ , ] 4 [ ] [ , ] [ , ]

6 [ ] [ , ] [ , ] 4 [ ] [ , ] [ , ]

[ , ]

m m m m

m m m m

m

y t k B k s t k B k s t k t k

B k s t k t k B k s t k t k

t k



 



 

 



     (2.13) 

其中的 [ ] [ ] [ ]m mB k k k H w 。將 4 [ , ]my t k 取實部後累加 μ 個符元取負號，可得到 

4

1

4 4

3 3 2 2 2 3 4

1

[ ] { [ , ]}

{ [ ] [ , ]}

{4 [ ] [ , ] [ , ] 6 [ ] [ , ] [ , ] 4 [ ] [ , ] [ , ] [ , ]}

m m

t

m

m m m m m m m

t

Y k y t k

B k s t k

B k s t k t k B k s t k t k B k s t k t k t k







   





 

  

    





            

(2.14) 

讓 [ ]

, ,[ , ] [ , ] [ , ], [ ] [ ] , [ , ] ; , [ 1,1]mj B k

m m I m Q m mt k t k j t k B k B k e s t k a bj a b   
       ， 

(2.14)式將寫成： 

4

1

4

[ ] 4 [ ] cos(4 [ ]) [ , ]

4 [ ] cos(4 [ ]) [ ]

m m m m

t

m m m

Y k B k B k z t k

B k B k Z k









  

  


            (2.15) 

其中的 

 
3 3 2 2 2

3 4

[ , ] {4 [ ] [ ] 6 [ ] [ ]

4 [ ] [ ] [ ]}

m m m m m

m m m

z t k B s l l B s l l

B s l l l

 

 

 

 
             (2.16) 

[1, ], [2, ],..., [ , ]m m mz k z k z k 為獨立且具有相同分布的隨機變數，如果μ足夠大，利

用中央極限定理 [ ]mZ k 可以近似為高斯隨機變數，因為 { [ , ]} 0mE z t k  故

{ [ ]} 0mE Z k  ，可以計算 [ , ]mz t k 的變異數： 

2

6 4

2

0 0

2

3 4

0 0

var( [ , ]) { [ , ] }

1 1
64 [ ] 288 [ ]

1 1
384 [ ] 96

m m

m m

m

z t k E z t k

B k B k

B k

 

 



 

 

           (2.17) 
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其中的
0

0

bE

N
  ，故 [ ]mZ k 變異數為 

1

6 4

2

0 0

2

3 4

0 0

var( [ ]) var( [ , ])

64 144
( [ ] [ ]

96 12
[ ] )

m m

t

m m

m

Z k z t k

B k B k

B k




 

 





 

 



               (2.18) 

因此，位元錯誤機率可以表示為預編碼權重 [ ]kw 與通道矩陣 [ ]m kH 的函數： 

1

( [ ]) ( [k] is the largest) (error | [k] is the largest)
rN

e m m

m

P k P Y P Y


w

          

 

         1 2

1

( [ ] [ ], [ ] [ ],..., [ ] [ ])

( | [k] is the largest)

r

r

N

m m m N

m

m

P Y k Y k Y k Y k Y k Y k

P error Y



   



         (2.19) 

1 1

{ ( [ ] [ ])} (error | [k] is the largest)
rr NN

m q m

m q
q m

P Y k Y k P Y
 



         (2.20) 

       

0

1

4 4

1

( { [ ] [ ]} 2 )

{ (4 { [ ] [ ]} [ ] [ ])}

r

r

N

m

N

q m q m

q
q m

Q k k

P B k B k Z k Z k










 

    





mH w

          (2.21) 

且當q m 的時候 [ ]mY k 、 [ ]qY k 各為獨立的，故透過(2.18)可知 

6 4 26 4 2

2 3 4

0 0 0 0

[ ] [ ] ~ (0, )

64 144 96 24
( ( [ ] [ ] ) ( [ ] [ ] ) ( [ ] [ ] ) )

p m

q m q m q m

Z k Z k N

B k B k B k B k B k B k
   

 

       
    

(2.22) 

因
4 4( [ ] [ ])= (4 { [ ] [ ]} [ ] [ ])m q q m q mP Y k Y k P B k B k Z k Z k     把(2.22)帶入，可將(2.21)

寫成： 
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0

1

4 4

1

( [ ]) ( { [ ] [ ]} 2 )

4 { [ ] [ ]}
{ (1 ( ))}

r

r

N

e

m

N
q m

q
q m

P k Q k k

B k B k
Q










 

 
 







m
w H w

         (2.23) 

其中如(2.22)所示、 [ ] [ ] [ ]m mB k k k H w ，
 

2
[ ] 1k w 。(2.23)即為計算出的錯

誤率。 

 

2.2  子載波功率分配 

 在之前的預編碼權重 [ ]nw k 如表 2.1 所示，此預編碼權重 [ ]kw 就如同用最大

比例結合 (Maximum ratio combining)做天線間的功率分配 (Antenna power 

allocation)，其中
2

[ ] 1k w 即每個子載波不管子通道增益的，將一視同仁，同一

根天線中每個子載波傳送相同的能量。而主要目的使整體錯誤率最小，表示如

下： 

( )

,

1

2

1 1

1
min ( [ ])

[ ]

K
k

e OFDM e

k

Nt K

n

n k

P P k
K

for k P



 









w

w

              (2.24) 

如果每個子載波傳送相同的能量，當某一子通道增益好時，大致上所接收到的子

載波都能偵測正確。但是若某一子通道增益較差時，所對應的子載波就會嚴重的

檢測錯誤，錯誤率就會一直落在該子載波上。所以利用子載波功率分配(Subcarrier 

power allocation)來盡可能地避免以上的情況。當某一子通道增益好時，不需給太

多的能量，就可達到良好的偵測。但當某一子通道增益較差時，就需花費多一點

的能量，使該子載波能夠偵測正確。前提為所傳輸的總能量不變，只是子載波能
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量做更動。如果讓接收端所收到的子載波能量為平坦的(Flat)，即為每個子載波能

量相等，就等同於子通道增益好時所傳送能量較小，子通道增益較差時所傳送能

量較大，這樣即能達到我們所要的子載波功率分配，公式如下： 

2 2 2

[ ] [ ],1 [ ],2 [ ],

2

,
1,2,...,

1

H [ ] H [ ] H [ ] ... H [ ]

[ ] arg max ( H [ ] ), 1,2,...,

opt opt opt opt

gain

m k m k m k m k Nt

Nt

opt m n
m Nr

n

k k k k

m k k k K




   

 
   (2.25) 

[ ]optm k 為在第 k 個子載波中選擇的接收天線。將選擇的接收天線之子通道大小乘

上 [ ]k ，來達到接收端所接收到的每個子載波能量相等，即為： 

2 2 2

[1] [2] [ ]

2

1

H [1] [1] H [2] [2] ... H [ ] [ ]

[ ]

opt opt opt

gain gain gain

m m m K

K

k

K K

k P

  




  


    (2.26) 

其中P為所傳輸的總能量。故最終的預編碼權重 [ ]kw 修正為： 

[ ],

2 2 2

[ ],1 [ ],2 [ ],

(H [ ])
[ ]  [k]

H [ ] H [ ] ... H [ ]

opt

opt opt opt

H

m k n

n

m k m k m k Nt

k
w k

k k k

 

  

    

(2.27) 

 

 

2.3   增加接收端天線選擇正確率 

 從 2.1.1 所計算的二相相移鍵控錯誤率(2.12)和 2.1.2 所計算出的四相相移鍵

控錯誤率(2.23)，可以利用此錯誤率來找到傳送天線最佳的預編碼權重 [ ]kw ，使

錯誤的機率 ( [ ])eP kw 達到最小，表示如下： 

[ ]

2

[ ] arg min ( [ ])

. .   [ ] 1

e
k

k P k

s t k





w
w w

w
                   (2.28) 
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此方法主要是為了解決如當第 k 個子通道瞄準第 [ ]optm k 根天線，預設的預編碼

權重 [ ]kw 如表 2.1，但是接收端有時候第二根天線所接收到的資料也很有可能接

近另外一個星象點而選擇到錯誤的接收天線，如下圖 2.4(圖為在四相相移鍵控的

情況下)，實線為傳送端所選擇的接收天線所接收到的資料，虛線為另外一根天

線所接收到的資料。 

Imaginary Part

Real Part

Imaginary Part

Real Part

4

m-(y [ , ])t k

 

圖 2.4 選擇錯誤接收天線星象圖 

 

為了避免以上的情況，故將預編碼權重 [ ]kw 加擾動使得預編碼權重 [ ]kw 擾

動再正規化(Normalize)帶入所計算出的錯誤率中(二相相移鍵控錯誤率(2.12)或是

四相相移鍵控錯誤率(2.23))，使得錯誤率最小如表 2.2，讓另外一個接收天線的

接收資料遠離星象點如圖 2.5(圖為在四相相移鍵控的情況下)。這樣就可以盡量避

免因為另外一個天線所接收到的資料接近另外一個星象點，當累積能量時，實線

的能量小於虛線之能量，而造成誤判接收天線，而提高接收端天線選擇的正確率，

進而降低錯誤率。 
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Imaginary Part

Real Part

Imaginary Part

Real Part

4

m-(y [ , ])t k

 

圖 2.5 將預編碼權重 [ ]kw 擾動而選擇對的接收天線 

 

{1,2,..., }

 1:

[ ] [ ] [ ],   [ ] ~ (0,1)

[ ]
ˆ [ ]

[ ]

ˆarg min ( [ ])

[ ] [ ]

t

opt

N

L L L

L
L

L

opt e L
L loop

L

For L loop

k k k where k CN

k
k

k

end

L P k

k k





 







w w v v

w
w

w

w

w w

 

表 2.2 將預編碼權重 [ ]kw 擾動 

 

2.4   決策回授 

如何讓最大比例選擇傳輸正交分頻多工系統再降低錯誤率呢？我們將最大

比例結合(Maximum Ratio Combining)套入在決策回授(Decision-Feedback)中，來提

升效能。圖 2.6 為接收機第 k 個子載波在二相相移鍵控決策回授系統架構圖在二

相相移鍵控調變，首先利用圖 2.2 所偵測出來的訊號來估測子通道的通道增益

[ ]mB k ，由(2.1)可以得到： 

* * *ˆ ˆ ˆ[ , ] [ , ] [ , ] [ ] [ , ] [ , ] [ , ] [ , ]m m m mr t k y t k s t k B k s t k s t k t k s t k  
     (2.29) 
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其中 [ ] [ ] [ ]m mB k k k H w ， [̂ , ]s t k 即為在圖 2.2 中所偵測出的訊號，如果所偵測出

的訊號為正確，即為： 

[̂ , ] [ , ]s t k s t k                         (2.30) 

藉由(2.30)將(2.29)改寫，以估測出子通道的通道增益： 

*

*

1 1

ˆ[ , ] [ ] [ , ] [ , ]

1 1 ˆˆ[ , ] [ ] [ , ] [ , ] [ ]

m m m

m m m m

t t

r t k B k t k s t k

r t k B k t k s t k B k
 




  

 

   
       (2.31) 

再來使用最大比例結合，將所有接收天線所相對應的子載波結合後做訊號的偵

測： 

*ˆ[ , ] detector( [ ] [ , ])DF m ms t k B k y t k               (2.32) 

如調變是用四相相移鍵控需將(2.31)改為： 

*

*

1 1

ˆ[ , ] 2 [ ] [ , ] [ , ]

1 1 ˆˆ[ , ] [ ] [ , ] [ , ] [ ]
2

m m m

m m m m

t t

r t k B k t k s t k

r t k B k t k s t k B k
 




  

 

   
     (2.31’) 

而圖 2.6 需將
2{ [ , ]}NrR y t k 修改為

4{ [ , ]}NrR y t k ，且
1

1

t



 

 修改為
1

1

2 t



 

 。所以

[ , ]DFs t k 就是利用決策回授所得到最終偵測到的訊號，可將 2.2 章節所提到的提

高接收端天線選擇正確率方法再加上本章的決策回授方式會使錯誤率大幅降

低。 
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S
E
L
E
C
T

 M
A
X

D
E
T
E
C
T
O
R
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Nr

y1[t,k]

yNr[t,k]

1t







1t







2

1{ [ , ]}R y t k

2{ [ , ]}NrR y t k

1

1

t



 



1

1

t



 



*( )

*( )









+

D
E
T
E
C
T
O
R

Channel estimator
Maximum Ratio 

Combining 

*ˆ [ , ]s t k

 

圖 2.6 接收機第 k 個子載波在二相相移鍵控決策回授系統架構圖 

 

2.5   群組天線選擇 

最大比例選擇傳輸正交分頻多工是在只有傳送端具通道資訊的情況下運作。

因接收端不知道通道資訊下，加成性白高斯雜訊會使接收端判斷錯誤的接收天線，

接收端處為了對抗雜訊，而累積 μ 個符元的能量來抗衡雜訊。雖然這樣能有效的

降低雜訊對於接收端的影響，但前提為 μ 個符元的通道無時間上的變化，即為通

道在 μ 個符元時間內不變。故此方法對於通道在時間上變化的容忍度十分的低，

如圖 2.7 所示。 
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Time
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

 

圖 2.7 通道在時間與頻率上的變化示意圖 

利用同調頻寬(Coherent Bandwidth)之概念來提高最大比例選擇傳輸正交分

頻多工對於通道在時間上變化的容忍度。即傳送端利用鄰近的子載波成為一個群

組選擇接收天線，接收端也使用群組累積能量來對抗雜訊決定接收天線，如表

2.3，群組個數為 。當群組個數  越大，所需要傳送的符元數就越少，這樣不

但能抵抗雜訊對選擇天線的影響，也因接收端所需累積符元能量的符元個數減少，

提升對通道在時間上變化的容忍度。如圖 2.8 所示，其中    表示不小於 

的最小整數。 
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傳送端群組子載波預編碼權重： 

[ ],

2 2 2

[ ],1 [ ],2 [ ],

2

,
1,2,...,

1 1

( [ ])
[ ]  [k]

[ ] [ ] ... [ ]

[ ] arg max ( [ ( 1) ] ), 1,2,...,

opt

opt opt opt

H

m k n

n

m k m k m k Nt

Nt

opt m n
m Nr

i n

H k
w k

H k H k H k

m g H g i g K



  





 

  

          


 

 

  

   

[ ]optm g 為傳送端在第 g個群組中選擇的接收天線 

接收端群組子載波天線選擇： 

BPSK 
/

2

m
1,2,...,

1 1

[ ] arg max ( Re(y [ , ( 1) ])),g =1,2,...,
m Nr

t i

g t g i K
  

  
  


 

    

[ ]g 為接收端在第 g個群組選擇的接收天線 

QPSK 
/

4

m
1,2,...,

1 1

[ ] arg max (- Re(y [ , ( 1) ])),g =1,2,...,
m Nr

t i

g t g i K
  

  
  


 

  

[ ]g 為接收端在第 g個群組選擇的接收天線 

表 2.3 最大比例選擇傳輸正交分頻多工群組天線選擇演算法 

Time

F
re

q
u

e
n

c
y

   



 

圖 2.8 群組天線選擇示意圖 
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我們使用群組天線選擇法，即可只用單一符元來選擇接收端的天線，立即偵

測資料。如圖 2.9 所示，利用鄰近的子載波累積能量對抗雜訊，鄰近子載波個數

為  。 

Time

F
re

q
u

e
n

c
y



1

 

圖 2.9 使用群組及一個符元累積能量示意圖 
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第三章 

最大比例差分傳輸正交分頻多工 

 

 本章將介紹如何使用最大比例差分傳輸正交分頻多工(Differential Maximum 

Ratio Transmission in Orthogonal Frequency Division Multiplexing, DMRT OFDM)，最

大比例差分傳輸正交分頻多工只需要一個符元來完成偵測，接收端也無頇累積符

元能量來抵抗雜訊，所以最大比例差分傳輸正交分頻多工系統可以有效的改善最

大比例選擇傳輸正交分頻多工系統對通道在時間上變化容忍度的問題，且複雜度

低。 

 

3.1   差分編碼 

 假設 [ ]ts 為調變過後的訊號，如果此訊號 [ ]ts 與前一個時間點所傳送的訊號

[ 1]t x 一樣，將以傳送”1”示之，不一樣將傳送”-1”示之，即為差分編碼(Differential 

coding)，如圖 3.1 所示。因為需要前的訊號 [0]x 所以需要初始值(initial)，假定為

1，以數學表示即為： 

*[ ] [ ] [ 1]t t t  x s x                   (3.1) 

其中 [ ]tx 為 [ ]ts 做完差分編碼的訊號。 
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Differential

encoding

(initial  1)  1 -1 -1 -1 1 -1 1 1 -1

1 -1 1 1 1 -1 -1 1 1

[ ]tx

[ ]ts

 

圖 3.1 差分編碼圖示 

而在差分解碼(Differential decoding)，做法與差分編碼雷同，如收到”1”即為

與前一個時間點的資料相同，收到”-1”即為與前一個時間點的資料不同，這樣即

可解碼。如圖 3.2 所示，以數學式子所示即為： 

*[ ] [ ] [ 1]t t t  r y y                     (3.2) 

其中 [ ]ty 為收到的訊號， [ ]tr 為 [ ]ty 做完差分解碼的訊號。 

 

D
if

fe
re

n
ti

al

d
ec

o
d
in

g

1 -1 1 1 1 -1 -1 1 1[ ]tr

[ ]ty 1  1  -1 -1 -1 1 -1 1 1 -1

1 -1 1 1 1 -1 -1 1 1

 

圖 3.2 差分解碼圖示 
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3.2   最大比例差分傳輸正交分頻多工系統及演算法 

 圖3.3為最大比例差分傳輸正交分頻多工發射機及接收機整體系統架構圖，

其中 [ ]tx 為 [ ]ts 做完差分編碼的訊號， [ ]tr 為 [ ]ty 做完差分解碼的訊號。 

w1[1]

w1[K]

wNt[1]

IFFT

IFFT

P/S

P/S

S/P

S/P

FFT

FFT

Differential
decoding

y1[t,1]

yNr[t,1]

y1[t,K]

yNr[t,K]

wNt[K]









+Differential
encoding

Detector

[ ]tr[ ]tx[ ]ts

[ ]kH

 

圖 3.3 發射機及接收機整體系統架構圖 

選擇預編碼權重 [ ]kw 使得最大比例差分傳輸正交分頻多工的效能最高，所以可

知 [ ]tr 的子載波式子如下： 

*

1

[ , ] [ , ] [ 1, ]
Nr

m m

m

r t k y t k y t k


 
                (3.3) 

其中 [ , ]my t k 為第 m 跟天線所接收到第 k 個子載波的訊號，如下式所示： 

[ , ] [ ] [ ] [ , ] [ , ]m m my t k k k x t k t k H w
                (3.4) 

將(3.4)帶入(3.3)中： 

1

[ , ] {( [ ] [ ] [ , ] [ , ])

( [ ] [ ] [ 1, ] [ 1, ]) }

Nr

m m

m

H

m m

r t k k k x t k t k

k k x t k t k







 

   

 H w

H w

     (3.5) 

將(3.5)式展開為： 



 

28 
 

*

1

*

1

*

1

*

1

[ , ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ , ] [ 1, ]

[ ] [ ] [ , ] [ 1, ]

[ ] [ ] [ 1, ] [ , ]

[ , ] [ 1, ]

Nr
H H

m m

m

Nr

m m

m

Nr
H H

m m

m

Nr

m m

m

r t k k k k k x t k x t k

k k x t k t k

k k x t k t k

t k t k





 









 

 

 

 









H w w H

H w

w H

          (3.6) 

欲讓錯誤率降低，即為讓收到的訊號雜音比提高。訊號雜音比如下：  

2

*

1

2

2
2

*

1

2

2

2 2

1

2

2

1

2

{ [ ] [ ] [ ] [ ] [ , ] [ 1, ] }

{ }

[ ] [ ] [ ] [ ] { [ , ] [ 1, ] }

{ }

[ ] [ ] [ ] [ ] { [ , ] }

{ }

[ ] [ ] [ ] [ ]

{ }

Nr
H H

m m

m

Nr
H H

m m

m

Nr
H H

m m

m

Nr
H H

m m

m

E k k k k x t k x t k

SNR
E

k k k k E x t k x t k

E

k k k k E x t k

E

k k k k

E





























H w w H

Z

H w w H

Z

H w w H

Z

H w w H

Z
       (3.7) 

其中
2

{ [ , ] } 1E x t k  ，且 

*

1

*

1

*

1

[ ] [ ] [ , ] [ 1, ]

[ ] [ ] [ 1, ] [ , ]

[ , ] [ 1, ]

Nr

m m

m

Nr
H H

m m

m

Nr

m m

m

k k x t k t k

k k x t k t k

t k t k





 







 

 

 







Z H w

w H

               (3.8) 

(3.8)式各項間為獨立。如預編碼權重在
2

[ ] 1k w 的條件下，將可證明Z的變異

數無改變。我們以第一項證明之，其他同理可證： 
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2 * *

(3.8) 1

1 1

* *

1 1

2 2

1

{( [ ] [ ] [ , ] [ 1, ])( [ ] [ ] [ , ] [ 1, ]) }

[ ] { [ ] [ , ] [ 1, ] [ ] [ , ] [ 1, ]} [ ]

[ ] { [ ] [ ] [ , ] [ 1, ] } [ ]

[ ]

Nr Nr
H

m m m m

m m

Nr Nr
H H

m m m m

m m

Nr
H H

m m m

m

k k x t k t k k k x t k t k

k k x t k t k k x t k t k k

k k k x t k t k k

k

  

 





 

 



   

   

  



 

 



w H w H

w H H w

w H H w

w
2 2

1

0

1

2

[ ] [ ] { [ , ] [ 1, ] } [ ]

[ ] [ ] [ ] [ ]

[ ] [ ]

[ ]

Nr
H H

m m m

m

Nr
H H

m m

m

H

k k x t k t k k

k k k N k

C k k

C k

C






 













H H w

w H H w

w w

w

 (3.9) 

其中
2

[ ] 1k w 、 0

1

[ ] [ ]
2

Nr
H

m m

m

N
C k k



 H H 為定質。欲讓訊號雜音比最大，最後問

題即為： 

2

[ ] [ ]
1

[ ]
1

2

maximize maximize [ ] [ ] [ ] [ ]

maximize [ ] [ ] [ ] [ ]

. . [ ] 1

Nr
H H

m m
k k

m

Nr
H H

m m
k

m

SNR k k k k

k k k k

s t k















w w

w

H w w H

H w w H

w
        (3.10) 

因
1

[ ] [ ] [ ] [ ]
Nr

H H

m m

m

k k k k


H w w H 為正數，故有無平方皆同。(3.10)式可表示為： 

1

1

1

[ ] [ ] [ ] [ ]

[ ] [ ] [ ] [ ]

[ ]( [ ] [ ]) [ ]

Nr
H H

m m

m

Nr
H H

m m

m

Nr
H H

m m

m

k k k k

k k k k

k k k k

















H w w H

w H H w

w H H w

                (3.11) 

利用瑞利不等式(Rayleigh’s Inequality)： 

2

max max

1

[ ]( [ ] [ ]) [ ] [ ] [ ] [ ]
Nr

H H H

m m

m

k k k k k k k 


 w H H w w w w       (3.12) 

其中
2

[ ] 1k w ， 
max 為

1

[ ] [ ]
Nr

H

m m

m

k k


H H 的最大特徵值(eigenvalue)。由瑞利不等
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式可知，讓 [ ]kw 等於
max 所對應的特徵向量(eigenvector)時，(3.12)式之等號成立，

使得
1

[ ] [ ] [ ] [ ]
Nr

H H

m m

m

k k k k


H w w H 達到最大。故 [ ]kw 等於
max 所對應的特徵向量為傳

送端的預編碼權重。 
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第四章 

通道估計 

 

 本章將介紹通道估計(Channel Estimation)。由於本論文主要是在傳送端具通

道資訊，而接收端不具有通道資訊，而提出第二、三章的方法最大比例選擇傳輸

正交分頻多工及最大比例差分傳輸正交分頻多工。既然只有傳送端具通道資訊，

接收端需傳送訓練序列給傳送端，傳送端才能估測通道資訊。本章的傳送端與第

二、三章之接收端對應，接收端與第二、三章之傳送端對應。 

 

4.1   通道估計 

 在[6][7]為無線正交分頻多工技術的通道估計簡介及基本方法遇到的問題等，

在此不加以敘述。這裡提供一個通道估計的方法[8][9]，圖4.1為通道估計方塊圖，

其中 [ ]n td 為第 n 根傳送天線所傳送的訓練序列， [ ]m ty 為第 m 根接收天線經過通

道後所接收到的訓練序列，以子載波表示如下： 

 
1

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ], 1,...,
Nt

m mn n m

n

y t k H t k d t k t k m Nr


           (4.1) 

其中 

0 1

0

[ , ] [ , ]
K

kl

mn mn K

l

H t k h t l W




                   (4.2) 

其中
2

exp{ }kl

K

j kl
W

K


 ， 0K 為最大延遲擴散(Maximum Delay Spread)，由(4.2)
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可知，欲估計頻域通道 [ , ]mnH t k 只要先估計時域通道 [ , ]mnh t l 即可。 

IFFT

IFFT

P/S

P/S

S/P

S/P

FFT

FFT

Channel
Estimaiton

S/P

S/P

1[ ]td

[ ]n td

P/S

P/S

1[ ]ty

[ ]m ty

 

圖 4.1 通道估計方塊圖 

 

4.1.1   通道參數估計 

以下以單輸入多輸出(Single-input Multi-output , SIMO)的二傳一收解釋之，多

輸入多輸出同理可證。將(4.2)式帶入(4.1)中： 

  
0 1

1 0

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ]
KNt

kl

n K n

n l

y t k h t l W d t k t k


 

             (4.3) 

由於 [ , ]nd t k 為訓練序列，所以傳送端知道訓練序列 [ , ]nd t k 的數值。現在的目的就

是盡可能地把通道估測的精準，所估計出的時域通道 ˆ [ , ]nh t l 與最原先的時域通道

[ , ]nh t l 差距越小越好，即為均方誤差(Mean square error, MSE)最小，均方誤差的成

本函數(cost function)如下： 

0
2

11 2

0 1 0

ˆ ˆ({ [ , ]; 1,2})= [ , ] [ , ] [ , ]
KK

kl

n n K n

k n l

C h t l n y t k h t l W d t k


  

       (4.4) 

欲讓均方誤差的成本函數最小，即為均方誤差的成本函數對 0
ˆ [ , ]vh t l 偏微分等於

零： 
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0 0 0

ˆ ˆ ˆ({ [ , ]}) ({ [ , ]}) ({ [ , ]})1
0

ˆ ˆ ˆ2[ , ] ( [ , ]) ( [ , ])

n n n

v v v

C h t l C h t l C h t l
j

h t l h t l h t l

    
   

    

       (4.5) 

其中 1,2v  ， 0 00,1,..., 1l K  ，將(4.4)經由(4.5)偏微分後如下所示： 

0

0

11 2
*

0 1 0

ˆ[ , ] [ , ] [ , ] [ , ] 0
KK

klkl

n K n K v

k n l

y t k h t l W d t k W d t k




  

 
  

 
       (4.6) 

將(4.6)展開後可得到： 

 

 
0

0 0

11 1 2
* *

0 0 1 0

ˆ[ , ] [ , ] [ , ] [ , ] [ , ] 0
KK K

kl klkl

K v n K n K v

k k n l

y t k W d t k h t l W d t k W d t k
 

 

   

 
  

 
  

   

(4.7) 

定義： 

 0

1
*

0

[ , ] [ , ] [ , ]
K

kl

v v K

k

p t k y t k d t k W






               (4.8) 

 0

1
*

0

[ , ] [ , ] [ , ]
K

kl

nv n v K

k

q t k d t k d t k W






              (4.9) 

將(4.8)(4.9)帶入(4.7)： 

0 12

0

1 0

ˆ [ , ] [ , ] [ , ]
K

n nv v

n l

h t l q t l l p t l


 

               (4.10) 

其中 1,2v  ， 0 00,1,..., 1l K  ，可將(4.10)寫成矩陣的形式： 

ˆ[ ] [ ] [ ]t t tQ h p                           (4.11) 

其中
1

2

ˆ [ ]
ˆ[ ]

ˆ [ ]

t
t

t

 
  
  

h
h

h
，

1

2

[ ]
[ ]

[ ]

t
t

t

 
  
 

p
p

p
， 11 21

12 22

[ ] [ ]
[ ]

[ ] [ ]

t t
t

t t

 
  
 

Q Q
Q

Q Q
，而各個的矩陣向量內

容如下： 

0
ˆ ˆ ˆˆ [ ] ( [ ,0], [ ,1],..., [ , 1])T

n n n nt h t h t h t K h           (4.12) 

0[ ] ( [ ,0], [ ,1],..., [ , 1])T

v v v vt p t p t p t K p          (4.13) 

0

0

[ ,0] [ , 1]

[ ]

[ , 1] [ ,0]

nv nv

nv

nv nv

q t q t K

t

q t K q t

  
 

  
  

Q        (4.14) 
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故所估出來的通道即為： 

1ˆ[ ] [ ] [ ]t t th Q p                      (4.15) 

所以在圖 4.1 中的通道估計的方塊圖的內部如圖 4.2。欲讓複雜度降低可參考文

獻[10]。 

 

[ , ]t ky




*[ , ]nd t k

[ , ]nd t k

*[ , ]vd t k

IFFT

IFFT

0

[ , ]

0,1,..., 1

1,2

np t l

l K

n

 







0

[ , ]

0,1,..., 1

, 1,2

nvq t l

l K

n v

 







Calculate
Temporal
Estimation

1
ˆ [ ,0]h t

1 0
ˆ [ , 1]h t K 

2
ˆ [ ,0]h t

2 0
ˆ [ , 1]h t K 

0

0

0

0

FFT

FFT

1
ˆ [ ,0]H t

1
ˆ [ , 1]H t K 

2
ˆ [ ,0]H t

2
ˆ [ , 1]H t K 

 

圖 4.2 通道估計方塊內部圖 
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4.1.2  均方誤差臨界估計 

 利用均方誤差的成本函數最小得到(4.15)，其均方誤差為： 

 
2

0

1 ˆ[ ] [ ] [ ]
2

MSE t E t t
K

 h h                (4.16) 

其中的 1ˆ[ ] [ ] [ ]t t th Q p ， 1[ ]t
Q 由訓練序列所組成，而

1

2

[ ]
[ ]

[ ]

t
t

t

 
  
 

p
p

p
裡有接收到的

訊號 [ ]ty 資訊，所以需要知道
1[ ]tp 和

2[ ]tp 是怎樣的形式，以下先以
1[ ]tp 解釋之， 

2[ ]tp 以此類推，如下： 

0

0

0

0

1
*

1 0 1

0

1
2

1 1

0

1
*

2 2 1

0

1
*

1

0

[ , ] [ , ] [ , ]

            [ , ] [ , ]

[ , ] [ , ] [ , ]

[ , ] [ , ]

K
kl

K

k

K
kl

K

k

K
kl

K

k

K
kl

K

k

p t l y t k d t k W

H t k d t k W

H t k d t k d t k W

t k d t k W





































             (4.17) 

其中依照 (4.9)的定義，可將(4.17)分別改寫為： 

0

0

11
2

1 1 11 0 1

0 0

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ]
KK

kl

K

k l

H t k d t k W q t l l h t l




 

            (4.18) 

0

0

11
*

2 2 1 21 0 2

0 0

[ , ] [ , ] [ , ] [ , ] [ , ]
KK

kl

K

k l

H t k d t k d t k W q t l l h t l




 

       (4.19) 

0

1
*

1 1

0

[ , ] [ , ] [ , ]
K

kl

K

k

t l t k d t k W 






                        (4.20) 

故將(4.18)(4.19)(4.20)帶入(4.17)後寫成矩陣的形式即為： 

 1 11 1 21 2 1[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]t t t t t t  p Q h Q h ξ               (4.21) 
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所以
2[ ]tp 同理可證，得： 

2 12 1 22 2 2[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]t t t t t t  p Q h Q h ξ               (4.22) 

其中 0[ ] ( [ ,0], [ ,1],..., [ , -1]) , 1,2T

n n n nt t t t K n   ξ ，故將(4.21)(4.22)在一起寫成矩陣

形式如下： 

[ ] [ ] [ ] [ ]t t t t p Q h ξ                     (4.23) 

其中 1 2[ ] ( [ ], [ ])T T Tt t tξ ξ ξ ，所以可以算出 [ ]tξ 的變異數： 

1 1 2 2

1 2

1 2

1 1
* * *

1 2 1 2 1 2

0 0

1
( )2 *

0

2

1 2

{ [ , ] [ , ]} { [ , ] [ , ] [ , ] [ , ] }

                                [ , ] [ , ]

                                [ , ]

K K
k l k l

n v v n K

k k

K
k l l

v n K

k

nv

E t l t l E t k t k d t k d t k W

d t k d t k W

q t l l

 





 
 

 


 







 





ξ ξ

(4.24) 

其中 1,2, 1,2n v  ，將(4.24)帶入定義(4.14)中寫成矩陣形式如下： 

 2{ [ ] [ ]} [ ]HE t t tξ ξ Q                       (4.25) 

故將(4.23)帶入(4.15)可得： 

1

1

ˆ[ ] [ ]( [ ] [ ] [ ])

[ ] [ ] [ ]

t t t t t

t t t





 

 

h Q Q h ξ

h Q ξ
                 (4.26) 

即可計算均方誤差為： 
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 

 

  

  

2

0

2
1

0

1 1

0

1 1

0

1 ˆ[ ] [ ] [ ]
2

1
[ ] [ ] [ ] [ ]

2

1
             [ ] [ ] [ ] [ ]

2

1
             [ ] [ ] [ ] [ ]

2

H

H

MSE t E t t
K

E t t t t
K

E t t t t
K

Tr E t t t t
K



 

 

 

  





h h

h Q ξ h

Q ξ Q ξ

Q ξ ξ Q

        (4.27) 

( )Tr  為取(trace)將(4.25)帶入(4.27)可得： 

 
2

1

0

[ ] [ ]
2

MSE t Tr t
K

  Q                     (4.28) 

其中 1[ ]t
Q 由[8]可知，在此就不加以註明完整的 1[ ]t

Q 。由於所傳送的訓練序列

的子載波能量通常為”1”，如下： 

2
[ , ] 1nd t k                          (4.29) 

其中 1,2n  ，這樣即可計算出： 

[ ]nn t KQ I                         (4.30) 

其中 I 為 0 0K K 的單位矩陣(identity matrix)，而 21 12[ ] [ ]Ht tQ Q 。將[8]的 1[ ]t
Q 和

(4.30)帶入(4.28)可得： 

 
 

0

1
2

21 21 21 21

2 2

0

2 22

0 2 2
10

[ ] [ ] [ ] [ ]
[ ]  

2

1 [ ]
             

2 1 [ ]

H H

K
l

l l

t t t t
MSE t Tr

KK K K

t K
K

KK t K











     
       

     

 
  
 
 



Q Q Q Q
I I I

 (4.31) 

其中
2[ ]l t 為 21 21[ ] [ ]H t tQ Q 的特徵值，

01,..,l K ，而 21 21( [ ] [ ])HTr t Q t KQ ，可知(4.31)
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的均方誤差臨界(bound)如下： 

2

[ ]MSE t
K


                          (4.32) 

當 2[ ] 0l t  時，臨界值等於成立。 

4.1.3  訓練序列設定 

 從 4.1.2 可知當 21 21[ ] [ ]H t tQ Q 的特徵值等於 0 時，均方誤差可以使臨界值得等

於成立。而前提為(4.29)，故(4.30)成立，現在如何讓 21 21[ ] [ ]H t tQ Q 的特徵值等於 0

呢？直觀的想當
21[ ] 0t Q 必然特徵值即為 0，而

21[ ] 0t Q 即為 [ , ] 0nvq t l  當

n v 。而現在目的就是要讓 [ , ] 0nvq t l  ，使得均方誤差可以使臨界值得等於成立。

取第一根傳送天線的訓練序列為： 

2

1[ , ] exp
jA k

d t k
K

 
  

 
                     (4.33) 

其中 A與K 互質。故第二根天線的訓練序列取： 

0

0
2 1

1

2
[ , ] [ , ]exp

[ , ]
kl

K

j kl
d t k d t k

K

d t k W





 
  

 



                 (4.34) 

其中
0 0 0K l K K   ，可知

0[ , ]= [ ]nvq t l K l l  ， 0 1l K  。這樣在最大延遲擴散

的時間內 [ , ] 0nvq t l  ，當 [ , ] 0nvq t l  等效
21[ ] 0t Q ，即為 21 21[ ] [ ]H t tQ Q 的特徵值等

於 0，當 2[ ] 0l t  均方誤差可以使臨界值得等於成立，所以當兩根傳送天線時訓

練序列只要達到(4.33)和(4.34)的方式，即可讓均方誤差在此方法最小。 
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 那當傳送天線個數變多訓練序列要如何表示呢？第一根天線一樣如(4.33)所

示，假設天線個數為 Nt，故第 n 根天線的訓練序列如下表示： 

0 ( 1)

1[ , ] [ , ]
K n k

n Kd t k d t k W
 

                  (4.35) 

其中的 2,3,...,n Nt ，
 0 0K K Nt K    ，其中 K Nt  代表不大於K Nt 的最

大整數。故 [ , ]nvq t l 如下： 

0 0

0

1
*

0

1
( 1) ( 1) *

1 1

0

1
2 [ ( ) ]

1

0

0

[ , ] [ , ] [ , ]

[ , ] ( [ , ] )

[ , ]

[ ( )]

K
kl

nv n v K

k

K
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    (4.36) 

其中 v n ，1 - -1v n Nt  ， 0 0 0 0 0( ) ( 1)K v n K Nt K Nt K K K       ，所以這

樣也可以確保在 Nt根天線傳送，每根天線間訓練序列在最大延遲擴散的時間內

的 [ , ] 0nvq t l  ，即可讓均方誤差在此方法最小。而最終的 11 21

12 22

[ ] [ ]
[ ]

[ ] [ ]

t t
t

t t

 
  
 

Q Q
Q

Q Q
只

是一個
0 02 2K K 對角矩陣，因

21 12[ ] [ ] 0t t Q Q 且
11 22[ ] [ ]t t K Q Q I ，故計算

1[ ]t
Q 不會太過複雜，此方法的複雜度最終只在計算 [ ]tp 的身上。 
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4.2   整體系統運作 

 最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸系統，接收端需要傳送訓練序列至傳

送端估計通道參數，訓練序列與傳遞訊息必頇在同一頻段上，估測出來的通道參

數才有意義，因此系統需操作在分時雙工模式方能運作。如圖 4.3 所示： 

 

. .T S . .T S. .T S. .T S

Data Data DataTx

Rx
 

圖 4.3  TDD 示意圖 

其中 . .T S 為訓練序列，傳送端與接收端在同一頻段上， . .T S 為接收端傳送訓練序

列給傳送端，使傳送端可以估測通道的時間點，Data 為傳送端傳送資料給接收

端的時間點。現在 Data 時間長度是一樣的，即為傳送的符元數相同。如果通道

變化稍微快一點，Data 的後半部時間點的符元可能會有嚴重的錯誤。因為通道

已經改變，傳送端還是使用之前的通道資訊來傳送資料。為了避免這個情況，必

頇針對 Data 時間長度做變化調整，即為增減所傳送的符元個數，達到良好的系

統運作。如圖 4.4 所示： 

 

Data Data Data

. .T S . .T S. .T S . .T S

Tx

Rx
 

圖 4.4  TDD 調整傳送符元個數示意圖 

 



 

41 
 

以下提出了幾種方式來檢查後半部時間點的符元是否嚴重錯誤。 

方法一： 接收端可以利用高比例 (High-Rate)循環冗贅核對 (Cyclic Redundancy 

Check, CRC)[11]等編碼方式來偵測錯誤，如果接收端累積過多符元錯誤

即可縮短所傳送的符元個數，若都無錯誤可以增加傳送符元數，來提高

傳輸率。此方法在最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸都皆可使用。 

由於最大比例選擇天線的方式是利用接收端累積符元能量對抗雜訊選擇天線，針

對最大比例選擇天線特性提出方法二、三。 

方法二： 利用查看接收端選擇天線的方式。一般來說，當接收端選擇天線後，後

面的符元皆與前面的符元所選擇的天線為一樣的，除非有雜訊的干擾。

但是如果後面的符元接收端所選擇天線與前面的符元所選擇的天線，表

示的通道已經變化，接收端傳送領導訊號的時候就可以通知傳送端將所

傳送的符元數減少，使得 Data 時間的時間縮短，達到接收端天線選擇

正確率。 

方法三： 與方法二的概念大致相同。利用視窗(window)的方式判斷接收端符元能

量的累積。一開始接收端以 μ 個符元來累積能量，當收到 μ+1 的符元，

就把第一個符元移除，這樣能馬上判斷新的符元，以此類推。而接收端

所累積之能量有變小的趨勢，即為通道在改變。如果有兩天線所累積的

符元能量差不多的時候，接收端知道接下來有可能選錯天線，所以在接

收端傳送領導訊號的時候就可以通知傳送端將所傳送的符元數減少，使

得 Data 時間的長度縮短，達到接收端天線選擇正確率。 

方法二、三，因為是利用接收端判斷天線和接收端累積符元能量的方式，因最大
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比例傳輸不是利用接收端累積符元能量選擇天線的方式，所以只適用於最大比例

選擇傳輸，不適用於最大比例差分傳輸。 

以上方法可以讓接收端知道所接收到的資料因通道在時間上變化的關係而

導致偵測錯誤。那如何在接收端在傳送訓練序列的時候讓傳送端知道應該要使得

傳輸的符元數減少或是增加呢？我們選用通道估測的方式原因如下。如最大延遲

擴散在保護區間內，假設保護區間為 / 8K ，依照 4.1.3 章節的方式去定義訓練序

列的時候，當最大延遲擴散
0 / 8K K ，依照 0 0K K Nt K    ，可用訓練序列有

8 組。在二傳一收的系統中，只需要用到兩組訓練序列，我們利用分碼多工存取

(Code-Division Multiple Access, CDMA)[12]的概念，將空出來得訓練序列 3[ ]d t 來加

在所要估測通道的訓練序列( 1[ ]d t 、 2[ ]d t )，而附加的訓練序列 3[ ]d t 乘上所需傳

送的位元(bit) [ ]x t ，利用此位元 [ ]x t 判斷傳輸的符元數減少或是增加。故接收端

所接收到的訊號如下式： 

1 1 3 2 2[ , ] [ , ]( [ , ] [ , ] [ ]) [ , ] [ , ] [ , ]y t k H t k d t k d t k x t H t k d t k t k   
   (4.37) 

其中 [ ]x t 為所傳送的位元訊號。依照(4.17)式之結果，同理如下： 
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       (4.38) 

故 
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            (4.39) 

利用(4.18)(4.19)(4.20)式，將(4.39)寫成矩陣形式如下： 

1 11 1 31 1 21 2 1[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]t t t t t x t t t t   p Q h Q h Q h ξ        (4.40) 

因為選擇的訓練序列遵守 (4.13)式所提出的規則，故 21 31 0 Q Q ，所以將

3[ , ] [ ]d t k x t與 1[ , ]d t k 相加，並不會影響到估測 1
ˆ [ ]th 的結果，如下： 

1

1 11 1
ˆ [ ] [ ] [ ]t t th Q p                        (4.41) 

。現在已證明加入
3[ , ] [ ]d t k x t 並不影響估測通道之後，接下來就是如何求出 [ ]x t

( [ ]x t 為 1 )。現在，所收到的訊號為(4.37)，利用 3[ ]d t 訓練序列來估計通道，如

下：  
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            (4.42) 

故 
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(4.43) 

利用(4.18)(4.19)(4.20)式，將(4.43)寫成矩陣形式如下： 

3 13 1 33 1 23 2 3[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]t t t t t x t t t t   p Q h Q h Q h ξ          (4.43) 

故由 3[ ]d t 訓練序列來估計通道： 

' 1

1 1 33 3
ˆ ˆ[ ] [ ] [ ] [ ] [ ]t t x t t t h h Q p                    (4.44) 

因 11 33[ ] [ ]t tQ Q 。由(4.41)與(4.44)可知，當
1
ˆ [ ]th 與 '

1
ˆ [ ]th 做向量內積(Inner product)，

如為正數即為傳送訊號為”1”，反之為”-1”。傳送端就可知從接收端傳送過來的位

元訊號 [ ]x t ，如果從接收端傳送過來的位元訊號判斷為”1”時，就將接下來傳送之

符元數增加，使得傳輸率提高。判斷為”-1”時，即通道變化較快導致 Data 的後半

部時間點的符元有嚴重錯誤，此時就必頇減少符元數，使得系統穩定運作。而符

元的增減數已事前定義。 
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第五章 

系統模擬結果與討論 

 

 本章節將模擬將空時方塊碼 (Alamouti)和傳輸波束成型 (Transmission 

Beamforming)與最大比例選擇傳輸(SMRT)和最大比例差分傳輸(DMRT)在傳送端

完全知道通道資訊以及通道資訊是用第四章所提出的估計之方法的情況下的效

能，並以電腦模擬出各個方法的位元錯誤率。 

 

5.1 模擬參數 

表 5.1 系統模擬參數 

 

調變(Modulation) OFDM+BPSK or QPSK 

載波頻率(Carrier frequency) 62.5GHz 

頻寬(Total bandwidth) 200MHz 

子載波個數(Number of Subcarrier) 128 

有效符元時間(Useful symbol time) 640ns 

護衛間隔(Guard interval) 160ns 

功率延遲剖面(Power delay profile) [-7, -17, -2, -17, -17, -7, -22, -15 ]dB 

最大延遲擴散(Maximum Delay Spread) 70ns 
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 表 5.1 為系統模擬參數，模擬時假設載波同步、符元同步是完美的且功率放

大器、數位轉類比、類比轉數位轉換器都不會造成信號失真。通道模型為室內

(indoor)且非直視性(non-line-of-sight, NLOS)，雜訊為加成性白高斯雜訊，詳細通

道模擬於[13]，除了模擬圖 5.7 更動天線數來證明以外，其餘模擬圖之傳送接收

天線個數皆為 2。 

 

5.2  模擬結果與討論 

 傳送端完全知道通道資訊 

 最大比例選擇傳輸 

由圖 5.1 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變累積不同 μ 符元且傳送天線完

全知道通道資訊之位元錯誤率模擬圖可知，當 μ=40 時的位元錯誤率幾乎不會再

往下降，即 μ=40 時累積的符元個數足以對抗雜訊，所以之後的模擬圖 μ 的值皆

為 40，其中 prefect 代表天線為完全選對的情況下。 

圖 5.2 可知包含子載波功率分配的效能比不包含子載波功率分配效能佳，故

接下來之模擬圖都具有子載波功率分配。 

圖 5.3、5.4 分別是最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變及四相相移鍵控調變，

且傳送天線完全知道通道資訊，利用第二章節的各種改善的方法、Alamouti 與傳

輸波束成型的位元錯誤率之比較圖，其中(μ=40，ρ=1)線為預編碼權重只做子載

波功率分配的情況下。可以知道當預編碼權重加了擾動後計算，且再加上決策回

授後，整個系統錯誤率比全部選擇對的天線時還要低，代表所提的方法的確使最

大比例選擇傳輸系統效能提高。 
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圖 5.5 是最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變群組個數 ρ 不同，且傳送天線

完全知道通道資訊之位元錯誤率，當 ρ=1 時代表和原本的方法是無改變的，而 ρ=2

時的位元錯誤率與 ρ=1 時的位元錯誤率幾乎一樣，但是所需傳送的符元數卻整整

少了一半，當 ρ=2 時只需傳送 20 個符元來判斷天線，整體的系統累積能量時間

縮短，但 ρ=4 的時候的錯誤率開始變差，但效能還是比 Alamouti 好且只需 10 個

符元即能判斷天線，但 ρ=8 的時候雖然只需 5 個符元，而效能卻大幅降低，在高

訊號雜音比的時候還有可能比 Alamouti 差，故使用群組選擇天線，選擇 ρ 等於 2

或 4 的時候較為恰當。 

圖 5.6 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變使用一個符元而群組個數 ρ 不同

且傳送天線完全知道通道資訊之位元錯誤率，當 ρ=1 時的錯誤率就如同圖 5.1 中

μ=1 時的錯誤率，兩條線的意思相同，當 ρ 慢慢增加，效能也逐漸變好，但 ρ=8

之後，效能並無改善太多。 

 最大比例差分傳輸 

圖 5.7為最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸二相相移鍵控調變且傳送天

線完全知道通道資訊之位元錯誤率模擬圖，最大比例差分傳輸雖在低訊號雜音比

效能不佳，但在高訊號雜音比時錯誤率比 Alamouti 佳。而最大比例選擇傳輸使

用了預編碼權重擾動，整體的效能還是比最大比例差分傳輸好 1dB 左右，但是最

大比例差分傳輸複雜度較低。 
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 接收端傳送訓練序列給傳送端，傳送端估測通道資訊 

圖 5.8 通道估計不同天線個數以及子載波個數之均方誤差，由(4.32)式可知

利用的通道估計的錯誤率的臨界值，此臨界值與子載波個數有關，和傳送或是接

收天線無關，即為當子載波個數變多，所傳輸的能量增加，通道估計較準確，而

當傳送接收天線個數變多或是減少，要估計的通道的多寡並無影響，由圖 5.8 的

模擬即可驗證。 

 最大比例選擇傳輸 

圖 5.9為最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變各種方法改善使用第四章所提

的通道估計之位元錯誤率，與圖 5.3 相比可知最大比例選擇傳輸對通道估計的靈

敏度較 Alamouti 高，所以最大比例選擇傳輸的整體效能降低，在高訊號雜音比

時 Alamouti 甚至會比最大比例選擇傳輸的效能高。 

 最大比例差分傳輸 

圖 5.10 最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸二相相移鍵控調變使用第四

章所提的通道估計之位元錯誤率，其中的群組選擇法 ρ=64 時，效能與 Alamouti

幾乎相同，而最大比例差分傳輸的通道估計靈敏度比最大比例選擇傳輸和

Alamouti 低，在完全知道通道資訊時低訊號雜音比最大比例差分傳輸的效能比

Alamouti 差，且與最大比例差分傳輸的差距縮小。 
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圖 5.1 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變累積不同 μ 符元傳送天線完全知道

通道資訊之位元錯誤率 
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圖 5.2 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變傳送天線完全知道通道資訊之傳送

端有無子載波功率分配錯誤率 

 

 

 



 

51 
 

 

 

 

 

 

 

圖 5.3 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變傳送天線完全知道通道資訊各種方

法改善之位元錯誤率 
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圖 5.4 最大比例選擇傳輸四相相移鍵控調變傳送天線完全知道通道資訊各種方

法改善之位元錯誤率 
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圖 5.5 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變群組個數不同傳送天線完全知道通

道資訊之位元錯誤率 
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圖 5.6 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變單一符元群組個數不同傳送天線完

全知道通道資訊之位元錯誤率 
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圖 5.7 最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸二相相移鍵控調變傳送天線完全

知道通道資訊之位元錯誤率 
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圖 5.8 通道估計不同天線個數以及子載波數之均方誤差 
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圖 5.9 最大比例選擇傳輸二相相移鍵控調變各種方法改善加通道估計之位元錯

誤率 
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圖 5.10 最大比例選擇傳輸與最大比例差分傳輸二相相移鍵控調變加通道估計之

位元錯誤率 
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第六章 

結論 

 在本論文中，我們在只有傳送端具通道資訊下提出最大比例選擇傳輸以及最

大比例差分傳輸之系統與改善方法，以及系統在分時雙工模式下，如何讓傳送端

估計通道資訊時也能使系統可以彈性運作。 

 傳送端完全知道通道資訊下，在最大比例選擇傳輸中，有子載波率分配、增

加接收端天線選擇正確率以及決策回授，使得效能提升。因上述方法需花費時間

累積接收符元能量，故提出群組天線選擇方式以降低接收端累積之符元數。而最

大比例差分傳輸的效能雖差 1dB 左右，但複雜度低。但在通道估計中，最大比例

選擇傳輸的通道靈敏度高於最大比例差分傳輸，即為通道估計越不準確最大比例

選擇傳輸的效能就越差，導致最大比例差分傳輸與最大比例選擇傳輸效能差距縮

小。 

 我們所提出的最大比例選擇傳輸以及最大比例差分傳輸之最大好處為，接收

端系統複雜度很低，其複雜度都集中在傳送端。故系統適用於下行(Downlink)傳

輸，將複雜度集中於基地台(base station)。 
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