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應用於數位廣播系統之編碼正交分頻 
多工傳輸技術及基於渦輪等化之 
編碼正交分頻多工/分碼多重存取 

傳輸技術之比較 
 
 
研究生：陳冠樺          指導教授：黃家齊 博士 

 
國立交通大學 

電信工程研究所 
 

摘要 
 

    由於編碼正交分頻多工傳輸技術無法利用多路徑分集增益來提升訊號抵抗

雜訊的能力，導致系統效能受限於多路徑通道干擾。針對上述的問題，本論文提

出一種使用具有完美正交性的華氏碼作為展頻碼，也就是將編碼正交分頻多工傳

輸技術結合分碼多重存取傳輸技術，使訊號分散在各個次載波上傳送，並在系統

接收端使用包含軟性多路徑干擾消除器之渦輪等化技術，以消除通道對傳送訊號

造成的多路徑干擾，並且利用等化器及解碼器以遞迴方式傳遞軟性資訊，來提升

等化器進行多路徑干擾消除及解碼器解碼的能力。此外我們也針對現有的編碼正

交分頻多工傳輸技術之接收架構做改良，將帶有通道狀態資訊的軟性資訊提供給

接收機之威特比演算法做分析。最後經由電腦模擬驗證上述所有技術在多路徑衰

減通道中可有效的提高效能。 
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Abstract 

 
OFDM transmission technique cannot utilize the multipath diversity gains to 

improve signal-to-noise performance. To solve this problem, in this thesis we 

combine the OFDM and CDMA transmission technique with walsh codes which 

has perfect orthogonality for data spreading. And we also propose a turbo 

equalization based OFDM/CDMA transmission techniques for digital broadcasting 

application to improve the performance of the multipath interference cancellation 

and the channel decoder by using the iterative pass of soft information between 

equalizer and decoder. Besides, for COFDM system we propose a modified Viterbi 

algorithm to improve performance effectively by using the channel state 

information. Finally, the performances of these techniques mentioned above were 

evaluated by computer simulation in multipath fading channels and from the 

simulation results, the performances are improved effectively. 
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第一章 
 

簡介 
 

1.1 COFDM 系統簡介 

 

    由於快速傅立葉（FFT）的使用，使得可提供高速傳輸的正交分頻多工技術

（Orthogonal Frequency Division Multiplexing, OFDM）[1][2]已被廣泛地使用在現

今的數位廣播系統上，利如數位影像廣播之地面廣播系統（DVB-T），如圖 1.2

所示，以及數位音響廣播系統（Eureka 147 DAB System），如圖 1.3 所示。 

    OFDM 主要的概念是把原本高速的資料利用多個低速且彼此正交的次載波

來傳送，這使得系統較不易受到通道延遲擴展（delay spread）的影響，且達到提

高頻寬使用效益的目的。每個 OFDM 傳輸訊號的前面還加入了護衛間隔（guard 

interval），護衛間隔中所放置的是 OFDM 有效符元循環延伸（cyclic extension）

的訊號，以降低通道的多路徑效應所造成符元間的干擾（Inter-Symbol Interference, 

ISI ）。一個插有護衛間隔的 OFDM 完整符元如圖 1.1 所示。  

 

 
圖 1.1 一個插有護衛間隔的 OFDM 完整符元示意圖 
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    OFDM 還有另外一個優點在於降低了接收端等化器的運算複雜度，這是由

於 OFDM 傳送訊號是由多個正交的窄頻訊號所組成，故頻率選擇性衰減通道

（frequency selective fading channel）對於每個載波上的窄頻訊號所遭遇到的通道

環境，都可視之為平坦衰減通道（flat fading channel），這使得通道等化器在實作

上變的簡單。 

    由頻域上來看，對於單一載波的系統而言，系統效能容易受到通道衰減或是

干擾（interference）的影響而變差，然而 OFDM 系統是利用多個載波來傳送資

料，所以只有少部分的資料會遭受到較差的通道環境，而這些影響可以使用通道

編碼（channel coding）的方式將錯誤更正回來，這種採用錯誤控制碼（error control 

code）來恢復丟掉資訊的 OFDM 系統被稱為編碼正交分頻多工系統（COFDM）

[5]。對於數位通信系統，離散信號源產生二位元字符的資料流，系統傳送端的

通道編碼器（channel encoder）依預定的規則加入冗餘（redundancy）位元，通

道解碼器（channel decoder）則在接收端將冗餘除去並決策所傳送的資料，通道

編碼器與通道解碼器共同的目標為降低通道雜訊的影響，亦即在通道編碼器與通

道解碼器之間的錯誤最小。在固定的調變系統中，外加冗餘位元在編碼訊息中意

味著必須增加傳輸頻寬，且使用錯誤控制碼會增加系統的複雜性，特別是在接收

端的解碼部分。因此使用錯誤控制碼以達到提高資料的傳送品質，在設計上必須

在頻寬與系統複雜性方面取得平衡。 

    迴旋碼（convolutional code）為被廣泛使用的通道編碼方式，如 DVB-T 的

內層編碼器（inner coder），以及 DAB 的通道編碼。對於迴旋碼而言，編碼過程

如同以編碼器的脈衝響應對輸入串列做離散時間迴旋運算（discrete-time 

convolution），故因此而得名，其中脈衝響應的時間對應編碼器的記憶體。而在

接收端的通道解碼，迴旋碼的解碼方式是利用一種有效率的演算法做解碼，即威

特比演算法（Viterbi algorithm）[6]，威特比演算法是一種最小距離解碼器

（minimum distance decoding），它在可外加白色高斯雜訊分布的通道條件下是最

佳的選擇。 

由於計算距離的方式不同，威特比演算法又分為以下兩種，解調器使用二位元量

化方式進行硬式決策（Hard-Decision），使其輸出只產生0與1，接著威特比演算

法利用解調器的輸出來計算漢明距離（Hamming distance），故稱之為硬式決策解

碼。然而利用二分法（1/0）的硬式決策將會造成接收端不能回復的資訊損失，
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要減少這種損失可以採用軟式決策（Soft-Decision）解碼方式，保留接收訊號的

可靠度，其將原本計算漢明距離的方式改為計算歐幾里德距離（Euclidean 

Distance），將可提供解碼器做更準確的判斷。 

    但由於在 OFDM 系統下，接收端的強制歸零等化器（Zero Forcing 

Equalization） 會發生雜訊放大（Noise Enhancement）的問題，造成某些載波上

資料的可靠度極糟。圖1.4 所示為雙重路徑通道，路徑延遲為一個OFDM有效符

元的1/16，路徑能量比為1：1的通道頻率響應。由圖顯示對於載波個數為256的

OFDM傳輸系統，在遭受頻率選擇性衰減通道時，某些載波頻率的通道環境是非

常糟的，由圖1.4中可看出甚至在256個載波中就有16個完全衰減掉的零（Null）

存在，放在這些載波上的資料經過強制歸零等化器的補償後反而造成訊號非常不

可信賴，這會導致對於可靠度敏感的軟決定解碼，由於這些非常不可靠的資料而

做出錯誤的決策，而嚴重影響系統的效能。因此我們將引入帶有通道狀態資訊

（channel state information, CSI）的軟性資訊提供給威特比演算法做分析[7] [8]，

換句話說，我們更將原本為硬入硬出（hard in-hard out）的威特比演算法，延伸

為計算強制歸零等化器輸出訊號的軟性資訊（Soft Information），即將訊號遭受

的通道環境以及外加雜訊因素考慮進去，故可使得進入威特比解碼器的收到訊

號，帶有相當可靠的資訊，便可以提升解碼器解碼的準確性。本篇論文將在第四

張有更詳細的介紹。 

 

 
圖 1.4 頻率選擇性衰減通道的頻率響應圖 
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1.2 Coded OFDM/CDMA 系統簡介 

 

    OFDM 調變技術提高了整體系統的傳輸速度，且由於每個載波頻率間具有

彼此正交的特性，故節省了頻寬的使用，但也由於每筆資料是放在每個獨立的載

波上，彼此之間並不相關，以致於當訊號透過傳送端受到多路徑通道干擾，若某

個載波上的訊號因干擾而完全消失時，對於接收端的等化器而言，就無法利用其

他載波上的資料來找回此消失的訊號，也就是無法利用多路徑分集增益

（multipath diversity gain）來提升訊號抵抗雜訊的能力。 

    OFDM 系統的接收機是先經過單軌等化器（one-tap equalizer）將收到訊號的

通道效應消除，然後做硬性決策等化器的輸出訊號，再將此筆決策後的訊號送入

解碼器做解碼。比較硬性決策出來的訊號，如同前一節所闡述，軟性訊號更提供

了收到資訊的可靠度。爲了提升原有系統的效能，有別於以往 COFDM 接收機單

一方向的處理方式，接著在第三章將會介紹的渦輪等化技術（Turbo Equalization） 

[9] [10][11]就是利用渦輪（turbo）的方式，分別將等化器及解碼器各別產生的軟

性資訊，再次提供給另一方做分析來產生新的資訊，如此不斷的循環來得到更可

靠的訊號，因此可達到更好的效能。本篇論文的渦輪等化架構中，後級的解碼器

分別使用了具有軟入軟出（soft in-soft out）的 BCJR 解碼器及 SOVA 解碼器，在

論文第三章將有更詳細的介紹。對於前級的等化器而言，一般使用於單一載波系

統的渦輪等化架構下的等化器，無法直接使用在 OFDM 多載波系統上，這是由

於單軌等化器並不適用於渦輪等化技術，而多載波等化器的運算複雜度極高，無

法實際應用於渦輪等化架構。 

    因此，綜合以上兩大問題，我們加上具有正交特性的華氏碼（Walsh code），

即加入 CDMA 調變技術，來增進 OFDM 系統抵抗通道干擾的能力。由於乘上華

氏碼的資料會被分散到各個載波上，由圖 1.5 所示，使得原本互相獨立的載波上

的訊號變得彼此有關連，所以在接收端就可以利用部分多路徑通道干擾消除技術

（Multipath Interference Cancellation, MPIC）[12]，取代運算複雜度極高的多載波

等化器。此外在 OFDM/CDMA 系統下，MPIC 利用多路徑分集增益，將分析出

來每個通道路徑的訊號利用最大比例合併（maximum ratio combining）的運算處

理，以提供更準確的訊號給後級的解碼器做解碼，而渦輪等化架構是靠等化器及
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解碼器不斷地相互傳遞軟性訊號。對於產生軟性訊號的 Soft MPIC 將在第三章做

更詳細的說明。 

 

b1

b0

b255

b2 SUM

. .
 .

b'. . .

C0 C1 C2 CK-1. ..

chip
index

carrier
index

. . .

. . .

. . .

. . .

. . .

 
圖 1.5 資料位元乘上華氏碼的示意圖 

 

 

1.3 交錯器技術介紹 

 

    由於本篇論文所討論的兩個系統均加入了錯誤更正碼，這使得交錯器在系統

中成為不可或缺的腳色。使用交錯器的目的在於打散輸入資料之間的相關性，避

免在解碼時因為傳輸錯誤而造成錯誤蔓延（error propagation）的現象，也就是當

錯誤控制在一個較小且解碼器能解析的範圍內，則解碼器就能將發生錯誤的位元

更正回來。本論文所介紹的兩大傳輸系統均使用了兩種交錯技術，分別為符元交

錯以及位元交錯，我們將在此小節分別做介紹。 

 

 符元交錯技術 

    圖 1.6 展示進行符元交錯的示意圖，每個長度為 OFDM 符元長度 N 的碼向

量 bi，但由於使用QPSK調變故對應的段長（block length）為 2N個位元，即 bi=[bi,0, 
bi,1, bi,2, …, bi,2N-1]。將 M 個碼向量{b1,b2,…,bM}為一個群組進行符元交錯，並且

碼向量中 2N 個位元又分成 p 個群組，每個群組使用相同的數個交錯方式如圖 1.6
所示。交錯方式是利用（M,S）S-隨機交錯器（S-random interleaver），方式是將

M 個位元隨機的攪亂，並且確保相鄰的位元都能散開至少間隔 S 個位元。圖 1.7 
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表示的是（M,S）S-隨機交錯器的示意圖。 

 

1st symbol b1

2nd symbol b2

.

.

.

M-th symbol bM

1st S-random interleaver

2nd S-random interleaver

3rd S-random interleaver

. . .

. . .

. . .

0 1 2 2N-1

bit index

 
圖 1.6 符元交錯器示意圖 

 

 

  b1,j      b2,j       b3,j      b4,j  b5,j  b6,j  b7,j  b8,j  b9,j  b10,j b11,j   b12,j  b13,j  . . .  bM,j

 b1,j      b6,j       b9,j       b3,j    b12,j    b20,j     b2,j    b5,j    bM,j    b11,j      b8,j     b13,j    b4,j  . . .    b14,j
 

圖 1.7 (M, S) S-隨機交錯器示意圖[9] 

 

   符元交錯的目的是在於對抗由於都卜勒效應造成通道會隨著時間做衰減的情

形，由於OFDM系統與OFDM/CDMA系統所遭遇的通道環境均為緩慢衰減（slow 

fading），對於一個 OFDM 符元而言，所遭受到的通道環境幾乎是不變的，如此

就會產生一個問題，就是當某個時間點所傳送的 OFDM 符元遭遇的通道環境很

差時，整個符元甚至相鄰數個 OFDM 符元上的資料都會變的相當不可靠，這對

於接收端的解碼器是非常不利的，因此需要作符元交錯也就是在時域上進行打亂

的動作，來使相鄰的位元遭受不同的通道環境，減少因衰減通道所造成資料在時

間上有衰減的相關性，以降低接收訊號發生連續性錯誤的機會。 
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 位元交錯技術 

    資訊位元序列除了作符元交錯外，針對每個符元還進行位元交錯的動作，同

於前面介紹的符元交錯，位元交錯技術也是利用 S-隨機交錯器來將每個位元打

亂。圖 1.8 展示了位元交錯的方式，是以兩倍 OFDM 符元長度個數的位元為一

組，其內部進行攪亂的動作。應用於COFDM系統的符元交錯技術與應用在Coded 

OFDM/CDMA 系統上的作用不同，我們將在第三、四章兩個系統架構裡會加以

說明。 

 

   bi,0       bi,1       bi,2      bi,3  bi,4  bi,5  bi,6  bi,7  bi,8  bi,9  bi,10   bi,11  bi,12  . . .  bi,2N-1

   bi,0      bi,5       bi,8       bi,2    bi,11    bi,22    bi,1   bi,4   bi,2N-1  bi,10     bi,7     bi,12     bi,3  . . .      bi,14

i : symbol index  

圖 1.8 位元交錯器示意圖 
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1.4 通道模型 

 

    本論文在電腦模擬中所使用的通道模型有兩種，分別為雙路徑固定通道以及

雙路徑衰減通道，此小節將說明這兩種通道的數學模型。 

 

 雙路徑固定通道 

雙路徑固定通道（two-path fixed channel）為一靜態通道，即通道環境在時

域上不會產生衰減，它的通道基頻脈衝響應為： 

)()()( 21 τδδ −+= tatath  

其中 a1 與 a2 為兩條路徑的複數常數增益，在論文的模擬設定此兩數均為實

數 5.0 ，即兩條路徑有相同的能量大小，τ表示第二條路徑相對於第一條路

徑的時間延遲。 

 

 雙路徑衰減通道 

雙路徑衰減通道（two-path fading channel）為一動態通道，是由於都卜勒效

應而造成通道環境在時域上產生衰減的情形，它的通道基頻脈衝響應為： 

)()(5.0)()(5.0)( 21 τδδ −××+××= ttattath  

其中 a1(t)與 a2(t)為兩條路徑的複數變數增益，分別由兩個獨立的傑克衰減模

型（Jake’s fading model）所產生，其數學表示式如下。 

1,2k        ,)2exp(1)(
1

, =+= ∑
=

fN

n
nkn

f
k tfj

N
ta φπ     

其中 )2cos(
f

dn N
nff π

= ，fd 為最大都卜勒頻率（Doppler frequency）， nk ,φ 是第

k 條路徑中第 n 個弦波的初始相位。 
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1.5 關於本論文 

 

    本論文將提出一種能適用於 Coded OFDM/CDMA 傳輸技術下的渦輪等化架

構，此外還對於現有 COFDM 傳輸技術下的接收機做改良，最後並以電腦模擬分

別評估兩個系統在雙路徑固定通道及雙路徑衰減通道下的效能。首先在第二章我

們將介紹渦輪等化架構之發展背景以及外質資訊（extrinsic information）的概念，

第三章則描述 Coded OFDM/CDMA 系統傳送端及接收端之架構，系統接收端將

介紹一種搭配多路徑干擾消除技術之渦輪等化架構，我們將詳細說明其運作機制

及原理。接著在第四章我們將介紹 COFDM 系統接收機之改良後的單軌等化器以

及威特比演算法，第五章則是以電腦模擬來驗證兩個傳輸系統之效能，最後我們

在第六章提出結論並且探討未來可供研究的方向。 
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第二章 
 

渦輪等化技術之簡介 
 

2.1 發展背景 

 

    對於現今的數位通信系統而言，在已知信號傳送功率與通道頻寬下，再加上

接收機雜訊的功率頻譜密度，便決定了每個位元信號能量與雜訊功率頻譜密度比

率 Eb/N0，而功率頻譜密度比率也決定了誤碼率。在實際設計系統時，由於傳送

訊號功率時常被限制而造成 Eb/N0 比率無法提升，因此經常有某些調變方式無法

提供足夠好的資料品質，即無法達到較低的誤碼率。對於固定的 Eb/N0 而言，要

提升資料品質的實際做法就是加入錯誤控制碼於系統中。另一個使用通道編碼的

動機是降低 Eb/N0 但是仍然能維持固定的誤碼率，而降低 Eb/N0 可以解說成減少

傳送的功率。錯誤控制碼的目的在於保護傳送資料，對於一連串的資料流受到外

加雜訊的干擾造成隨機的單一位元錯誤，或是可能發生在短暫的連續位元錯誤所

做的保護機制。爲了確保發生的位元錯誤是隨機性的出現，以及避免發生一連長

串的連續位元錯誤，在系統裡頭必須加上交錯器（interleaver）重新排序傳送資

料。經過的編碼後的系統傳送端如圖 2.1 所示。 

 

 
圖 2.1 包含通道編碼的傳送端架構圖 

 

    當訊號經過通道受到符元間的干擾（ISI）而造成失真時，傳統使用錯誤控

制碼以保護傳送的資料仍然無法得到極佳的資料品質。而當傳輸通道頻寬有限或

是訊號經過通道由於很多自然因素所造成的失真，都應該在接收訊號做通道解碼
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之前被補償回來，這種補償通道效應的機制我們稱之為通道等化技術（channel 

equalization）。 

    對於接收端而言，此時所要處理的任務就是要估計被傳送的原始資料，由於

資訊經過通道編碼以及外在的通道環境因素，計算上有太多的參數需要同時被考

慮，造成直接由收下來的觀測訊號分析原始的資料複雜度太高，故在大部分實際

的作法是將通道等化及通道解碼的部份分開處理，如圖 2.2 所示，先對收下來的

訊號進行通道響應的補償，補償後的資料接著就做解調變以得到對應的二位元資

料流，然後經過解交錯器（de-interleaver）還原資料流的排序，最後送入解碼器

決策資料流，使得位元錯誤率最小化。已經有相當多的等化器被設計用來對抗不

同的通道環境及外加雜訊的干擾，線性等化器的訴求在於使得均方錯誤

（mean-squared error, MSE）最小，而非線性等化器的訴求則是當給定通道資訊

及傳送訊號的信號空間模型的前提下，讓觀察訊號的相似性（likelihood）函數最

大，換句話說也就是得到最佳化的符元錯誤比率（symbol -error -rate）。 

    最直接實現圖 2.2 通道等化程序與解碼程序分離的架構就是對等化器輸出

kx̂ 進行硬性決定以決策傳送的調變訊號，然後將這些做完硬性決策的符元解調

至其所對應的位元 kĉ ，經過解交錯器後得到的 kb̂ 再被送進解碼器，於是得到估

計的位元資訊 kâ 。如同第一章所描述，硬式決策會造成接收端失去外在（如通

道環境）的資訊。而對於圖 2.2 架構考量外在環境對訊號所造成的影響，所以對

於進行通道補償的等化器可計算每個接收符元的軟性資訊 )( kxs ，再經由解調器

及解交錯器我們便能得到資料序列的軟性資訊 )( kbs ，藉由此筆軟性資訊就可以

達到 BER 最佳化的解碼。相較於硬式決策，軟性資訊能提供更多的訊息以及可

靠度給解碼器做解碼，故可提升系統的效能。 

 

 
圖 2.2 包含通道編碼單一方向傳遞的接收端架構圖 
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2.2 渦輪等化技術 

 

    渦輪碼（turbo codes）[13]是近年來通道編碼領域上的一大突破，從渦輪碼

極佳的性能表現顯示出軟性資訊不應只由單一的方向傳遞。由圖 2.3 所示，解碼

器接收軟性資訊 )( kbs 以後，同樣也會產生新的軟性資訊，那麼這筆新的軟性資

訊就可以在經過交錯器後，扣除掉內質資訊後所剩下來的外質資訊 )(' kbs 再重新

給等化器做分析，這樣的程序可視為信賴度傳送（belief propagation）或稱之訊

息傳遞（message passing）的概念，這種有回授機制的接收端架構被描述在圖 2.3，

這種技術又稱為渦輪等化技術[9]。 

 

 
圖 2.3 渦輪等化架構[9] 

 

    在第三章進行描述及分析使用在 Coded OFDM/CDMA 系統架構下的渦輪等

化技術之前，先介紹外質資訊的概念，而利用對數相似比（log-likelihood ratio, 

LLR）是最方便描述這種觀念。 
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當等化器收下訊號 y 以後，就可以計算每個碼位元的對數相似比： 
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假設迴旋碼的編碼率為 1/n，故一次處理一段碼序列的長度為 nK。 

 

    式子 2-1 中，對數相似比由兩個成分所組成，第一項我們稱之為碼位元 ck

的外質資訊，第二項則稱之為碼位元 ck 的內質資訊。如圖 2.4 所示，它記算兩個

對數相似比的差當做外質訊息。換句話說，等化器或解碼器計算得到的對數相似

比與回授到該等化器或解碼器的本質訊息之間的差，就是外質訊息。事實上，外

質訊息就是當我們探討信號與補償通道效應或解碼後之關係時，所獲得的資訊增

量，在圖 2.3 的渦輪等化架構中，等化器及解碼器相互傳遞的就是碼位元的外質

訊息。當經過多次相互的傳遞訊息、分析，將可以讓外質訊息的可靠度愈來愈佳。 

 

 
圖 2.4 外質資訊概念示意圖[14] 

 

 



 16

第三章 Coded OFDM/CDMA 系統架構

及接收機分析 
 

    在第一章提到由於一般使用於單一載波系統的渦輪等化架構下的等化器，無

法直接使用在 OFDM 多載波系統上，這是由於放在每個載波上的傳送訊號已經

不是單純的 QPSK 符元，而是類似高斯雜訊的訊號值，這造成等化器的運算複雜

度極高而無法實際應用。已經有其他的研究提出可用於 OFDM 系統的渦輪等化

技術[13]，但是由於其等化器的作法是在頻域下分別對於每個載波做路徑干擾消

除的動作，這導致運算複雜度太高，所以在此章我們將介紹一種能夠使用在含錯

誤更正碼的 OFDM/CDMA 系統的渦輪等化技術，以提升多路徑通道環境下的系

統效能。 

 

3.1 傳送端架構 

 

 
圖 3.1 Coded OFDM/CDMA 系統傳送端架構圖 

 

    一個經過二位元迴旋碼編碼的 OFDM/CDMA 傳送端系統架構如圖 3.1，首

先資料流先經過編碼率為 1/2，強制長度（constraint length）為 7，如圖 3.2 所示

的迴旋編碼器。其中編碼器的強制長度定義為一個訊息位元輸入編碼器後所能影

響輸出的移位數目，所以經由編碼後的資料位元將會與鄰近的位元有相關，接收
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端解碼器就可利用此相關性將錯誤的位元更正回來。 

 

 

圖 3.2 編碼率 1/2、強制長度為 7 的迴旋編碼器[3] 

 

    經過編碼後的碼序列 b 接著會進入二維的交錯器，分別進行符元交錯以及位

元交錯的處理。由第一章對交錯器的描述，符元交錯的目的在於減少因衰減通道

所造成資料在時間上有衰減的相關性，以降低接收訊號發生連續性錯誤的機會。

做完符元交錯的資訊位元序列接著進行位元交錯的處理。經過位元交錯程序後會

讓同一個 QPSK 符元實部及虛部上的資料位元分別乘上不同的華氏碼。 

 

    訊號經過二維交錯器攪亂後所得到重新排序的碼序列 'b 接著進行 QPSK 調

變，2K 個位元資料進行 QPSK 調變後可得到 K 個 QPSK 符元，其中 QPSK 符元

以數學式表示如下： 

    { }21    ,,,2,1    , ±∈=+= kkkkk ,QPKkjQPX                     (3-1) 

其中 Pk、Qk 分別為 QPSK 符元上實部、虛部的訊號。 

 

    接著每個 QPSK 符元將分別乘上華氏碼的各個切片（chip）。華氏碼是由一

組稱為哈得馬矩陣（Hadamard matrices）的特殊方陣群所產生[16]，欲得到 NN ×

的哈得馬矩陣 HN以產生所需要長度為 nN 2= 的華氏碼可依照如下的遞迴步驟： 

（N 為 IFFT 的長度） 

[ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−

==
11

11
        1 21 HH  
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其中 hi為 HN矩陣中第 i 列的列向量，即一個長度為 N 的華氏碼。任意兩個不同

的華氏碼間滿足下列特性： 

⎩
⎨
⎧

≠
=

== ∑
= ji     0 

ji   

1

N
hh

N

k
jkik

T
jihh                                     (3-3) 

亦即兩相異華氏碼之間滿足正交的特性。 

 

    由於華氏碼的正交特性，所以在沒有通道效應的情況下，接收端可以分別取

出每個訊息符元。但由於通道的多路徑干擾效應會破壞華氏碼的正交性，於是造

成彼此間的干擾，故需搭配多路徑干擾消除技術來消除通道所造成的干擾，以還

原華氏碼之間的正交特性。 

 

乘上正交碼後資料接著進行疊加的動作，疊加的方式由第一章圖 1.5 所展示，所

以我們可以得到 IFFT 的輸入訊號以數學式表示如下： 

    IFFT input [ ] { }1,1    ,,,    , ,,1,1,
1

K

1k
k −∈=⎟

⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
=

×=
∑ ik

T
Nkkkk

N
k ccccX cc       (3-4) 

其中 ck 為第 k 個資料所使用的華氏碼，N 為華氏碼長度。以上展頻疊加的動作

就能讓原來放在單一載波上的資料位元的訊號都將被載在各個次載波上傳送。 

 

接著經過 IFFT 後訊號則成為 

1

K

1k
k

1-
NN

1

K

1k
k  

×=
×

×=

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
⋅=

⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ ∑∑

N
k

N
k XXIFFT cFc  

其中 1−F 代表 IFFT 矩陣。 
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最後在每個 OFDM 有效符元前面加上可抵抗碼際干擾（ISI）的護衛間隔（guard 

interval），便可以將訊號傳送出去而完成傳送端的運作。 

 

 

3.2 接收端架構 

 

    介紹完 Coded OFDM/CDMA 系統的傳送端架構後，3.2 節將介紹系統接收端

之渦輪等化架構，並且在各個小節中，分別介紹渦輪等化架構之前級等化器以及

後級解碼器的運作原理。首先在 3.2.1 小節中，我們先說明整個 Coded 

OFDM/CDMA 系統接收端的運作機制及流程。 

 

3.2.1 Coded OFDM/CDMA 系統下的渦輪等化架構 

 

S/PGI
Removal FFT P/S

Symbol &
Bit

Interleaver

Symbol &
Bit
De-

Interleaver

BCJR/SOVA
Decoder

_

Estimated
Information

bits

Soft PEQ / Soft MPIC

MPI replica signal

.

.

.

.

.

.

RF
Front End

stage 0 : Soft PEQ
     stage >=1 : Soft MPIC

R

圖 3.3 Coded OFDM/CDMA 系統下的渦輪等化技術架構圖 
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    Coded OFDM/CDMA 系統接收端架構圖如圖 3.3 所示，無線電頻率（radio 

frequency, RF）訊號經由射頻頭端（RF front end）轉換成基頻訊號後，接著移除

訊號的護衛間隔，再經過 FFT 的轉換就可以得到每個次載波上的訊號，以提供

給接下來的渦輪等化架構進行後續的分析處理。 

這些經過 FFT 被轉回頻域的接收訊號 R 由數學式子表示如下 

    Channel output： NcHR +⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
= ∑

=

K

k
kkX

1
 

T
N

N

NNN

HHHdiag

],...,,[

),...,,(

21

21

=

=

N

H
 

其中 H 代表通道的頻率響應，Hi 則分別表示通道在不同載波上的頻率增益，N

則代表時域上為加成性白色高斯雜訊（Additive White Gaussian Noise, AWGN）

向量在頻域上的表現。 

 

接收訊號 R 接著進入通道等化器進行通道效應補償的動作，這裡使用一種

強而有力的多路徑干擾消除技術，簡稱 MPIC，但由於第一次剛收進來的訊號尚

未被解析出來，所以我們在第一次等化器的處理（我們稱之為第零級）是使用部

分等化通道匹配技術。部分等化通道器又簡稱 PEQ（partial equalizer），PEQ 的

優點在於能夠針對不同的通道環境及外加雜訊做調整，由於在第二章所描述的，

我們需要得到碼位元的外質資訊來讓等化器及解碼器分析，故在 3.2.2 節將會介

紹能產生軟性資訊的軟式部分等化通道匹配技術，同樣在 3.2.3 節將會介紹軟式

多路徑干擾消除技術。當第零級的 PEQ 估計出資料序列後，接下來從渦輪等化

架構的第一級以後，MPIC 就可以利用估計出的資料重建每個路徑的接收訊號，

並且可以重新估計傳送的資料序列以及計算對數相似比，這將會比第零級所計算

出資料序列的對數相似比可靠度來得佳。以上等化器的動作處理完後，於是我們

將這些碼序列的對數相似比送至解碼器，在這之前必須先經過解交錯器還原原始

的碼位元順序，接著才送進解碼器做分析。同樣地，我們使用了兩種具有軟入軟

出的軟式解碼器，分別為 BCJR 解碼器以及 SOVA 解碼器。解碼器經過運算後得

到碼位元後置機率的對數相似比，接著再扣掉進入解碼器的內質資訊就可以得到

碼位元的外質資訊，這些外質資訊在經過交錯器的打亂後，重新送回等化器做為

等化器的內質機率，接著又重新開始渦輪等化架構的下一級分析。 
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    經過幾次以上所敘述的等化器及解碼器分析軟性資訊以及互相傳遞後置機

率的動作，所得到的對數相似比可靠度將會愈來愈佳，最後解碼器會對資訊位元

的對數相似比做硬性決策，就可得到所要估計的資訊位元序列。 

 

    本章中，我們先假設通道的估計是完美的，即通道為已知。此章的重點在於

渦輪等化架構前級的等化器以及後級的解碼器如何得到碼序列的軟性資訊以及

兩者之間如何作軟性資料的傳遞。 

 

3.2.2 軟性部分等化通道匹配技術 

 

    圖 3.4 為渦輪等化架構的第零級架構圖，圖中前級的等化器是使用軟性部分

等化通道匹配技術，首先針對轉至頻域的接收訊號進行通道匹配（channel 

matching）。由於我們假設通道資訊為已知，所以我們在此小節不討論通道估計

的方法。做完通道匹配後的訊號接著做解展頻的動作，解完展頻的資料我們將求

其軟性資訊，計算出來每個碼位元的軟性資訊將會經過解交錯器，並且送至後級

的軟性解碼器做分析，軟性解碼器會計算出可靠度更加的軟性資訊，扣除掉等化

器提供的內質訊息後，將外質訊息回傳給前級的等化器，等化器利用此軟性資訊

就可以進行資料決策、重建傳送資料以及多路徑干擾重建等處理。重建的多路徑

干擾將會提供給渦輪等化架構的下一級 MPIC，以進行多路徑干擾消除的處理。 

 

圖 3.4 渦輪等化技術第零級架構圖 
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   本論文所使用的通道匹配方式為部份等化合併方式（partial equalization 

combining），通道匹配的動作可用數學表示如下： 
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)W,...,W,diag(W N21=W  

11-       ,/ 1 ≤≤= + ββ
iii HHW  

其中 Wi為第 i 個次載波訊號所需要乘上的權值係數。 

 

    這種通道匹配方式將各次載波上的相位均調整為零。而在次載波增益正規劃

的部份，則引入了可調整的參數β，藉由β的選擇，部分等化合併可以在干擾或

雜訊的抑制中做調整。但本篇論文不再深入討論β最佳值的選擇[17][18]，而對

於兩種不同的通道環境我們是直接選定兩個不同的β值來套用整個系統。 

 

    完成了通道匹配的動作後，接著就要做解展頻的動作且進行資料決策，方法

是把通道匹配後的資料乘上不同的華氏碼 cj，然後計算每個碼位元的軟性資訊。

欲得到碼位元的軟性資訊，首先必須計算資料的統計平均值（mean）與變異數

（variance），故我們先對解展頻後的資料進行相關的計算如下。 

 

我們首先針對第 j 個華氏碼作解展頻的動作： 
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其中 { }  ][h     ],0[h     , 1
eqeq

1 ββ κκψ −− ==−= iii HIDFTnH  

 

    此時解展頻後的資料被分為三項，(3-6)式中的第一項是經過通道補償後所欲

得到的資料（desired data），第二項是經過通道補償後由於通道衰減而造成原本

彼此正交的展頻碼間有相關性所產生的干擾，最後一項則是經過解展頻與通道匹

配後的頻域雜訊。其中值得注意的是(3-6)式中第二項的 iψ ，由於
β−1

iH 代表的是

各次載波上的通道頻率增益與通道匹配後所得的結果，而這是由通道中所有路徑

在第 i 個載波上的頻域訊號所組成，然而實際上通道中的第一條路徑乘上的展頻

碼在解展頻時並不會產生干擾。意思是第一條路徑在每個載波上的頻率增益是一

個固定的常數，對於展頻碼而言仍能維持其正交性，故在解展頻時不會產生干

擾，所以我們必須將此常數值κ 自
β−1

iH 中扣除，亦即各載波的資料干擾其實只

因 iψ 而產生，如此我們在計算統計平均值與變異數時才不會發生嚴重誤差。 

 

    我們首先分別計算(3-6)式中第二、三項的平均值與變異數，首先先看最後一

項由雜訊所造成的部份： 
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其中 22 ][ niNE σ=  

 

   接著我們繼續計算(3-6)式中第二項的平均值與變異數，爲了方便起見，我們

引入一個新的變數 ∑
≠

=
K

jk
ikijki ccXx ,, ，並且先將 Xk 視為 1± 的訊號，也就是 BPSK

調變的情況，由於我們使用了 1± 的展頻碼，故 ikijk ccX ,, 的值也會是 1± ，所以 ix 就
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成了一個類似隨機漫步（random walk）的隨機變數，其值則由 ikijk ccX ,, 等於+1

或-1 的次數來決定。不失一般性地，我們將 ikijk ccX ,, 出現-1 的次數視為一個二項

分佈（binomial distribution）的隨機變數 yi（實際上這個假設在傳送端資料 Xk 出

現 1± 機率相同時的情況下是成立的），則 yi的離散機率分布（disctete probability 

distribution ）如下式： 
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其中 p 代表 yi出現-1 的機率，而 1-p 則代表 yi出現 1 的機率。 

 

所以我們可以得到 ix 與 yi之間的關係為： 

i2y-1)-(K     
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=
⋅−+−−⋅= iii yyKx

 

其中 K 為展頻碼的數目，K-1 為二項隨機變數試驗的總次數。 

 

利用以上機率的概念，我們可以開始計算(3-6)式中第二項的平均值及變異數： 
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    我們先利用動差母函數（moment-generating function）的觀念來計算 [ ]2ϕE 的

值。若我們對一個隨機變數的動差母函數 M(t)取自然對數（nature logarithm）得

到累積產生函數（cumulant-generating function）R(t)，則 R(t)與 M(t)之間有以下

的關係： 
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因此(3-9)式中 [ ]2ϕE 的計算可由 yi的動差母函數逐步推導而得： 
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我們將(3-13)式帶回(3-9)式即可得到 

( ) [ ]
2

1

22

1
)1(4 ⎟

⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
−−=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ ∑∑
==

N

i
i

N

i
ii KExVar ψϕψ  

∑

∑∑∑

=

===

−=

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
−−

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛−
+

−
=

N

i
i

N

i
i

N

i
i

N

i
i

K

KKK

1

2

2

1

2
2

11

2

)1(                               

)1(
4

1
4

14                               

ψ

ψψψ
  (3-14) 

 

    這裡需要注意的是，在推導的過程中我們是假設 Xk 為 1± 的 BPSK 調變訊

號，實際上在本篇論文模擬的系統架構，Xk 則是實部、虛部各為 2/1± 的 QPSK

調變訊號，所以我們可以將 Xk 的實部、虛部分開來討論，兩者的統計特性與上

述的推導結果只差一個比例的常數關係，故 jX̂ 在實部或虛部的變異數均為 
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而由(3-6)式可得 jX̂ 的統計平均值 
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    推導至此，我們已經可以利用 jX̂ 的統計平均值以及變異數來計算它的軟性

資訊，在此假設符元 jjj QjPX ˆˆˆ += ，並假設傳送端資料為 1± 的機率是相等的，

則其軟性資訊的對數相似比如下（以虛部為例）： 
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，而利用(3-15)式即可得到變異數

{ }[ ]jQ XVar
j

ˆIm2 =σ 。 

      

計算出來的軟性資訊 )ˆ|( jj QQL 接著經過解交錯器後就進入解碼器進行軟性

資訊的分析動作。軟性解碼器如何得到軟性資訊我們將會在 3.3.4 與 3.3.5 小節

分別做介紹。當碼序列的後置機率從後級解碼器反饋回等化器後，等化器便利用

高正切（hypertangent）函數將碼位元軟性資訊的對數相似比映射成軟性位元（soft 

bits），將其值域對應至 2/1± 的區間，即成為軟性決策後的資料輸出，以數學式

子表示如下 
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jj

LLR
QEQ                                   (3-20) 

 

同樣地我們也能得到實部經過軟性決策後的軟性位元 jP~ ，也就完成了符元

jjj QjPX ~~~ += 的決策。 

 

軟性決策後的資料符元重新經過展頻後，在搭配通道效應便可重建出軟性的多路

徑通道干擾。 
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其中多路徑通道的頻率響應可表示成各路徑頻率響應的和 

L21 ΗΗΗH +++=  

 

假設通道的路徑數目為 L，而重建的第 p 個路徑的干擾 Ip 可以表示如下： 
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k
kkpp X cHI                               (3-21) 

 

    此重建出來的 L 個多路徑通道干擾即為等化器第零級干擾消除重建方塊的

輸出，這些重建的多路徑通道干擾將供下一級 MPIC 進行扣除干擾的動作。我們

將在 3.2.3 小節對 MPIC 進行分析，同樣地也將推導 MPIC 如何得到資料的軟性

資訊。 

 

 

3.2.3 軟性多路徑干擾消除技術 

 

    無論使用何種傳輸技術，無線通訊系統面臨的最大挑戰之一就是通道環境對

傳輸訊號所造成的效應。從頻域上來看，通道對訊號頻譜產生了頻率選擇性

（frequency selective）的振幅調整作用，從時域上來看，通道則對訊號產生了多

路徑效應，造成接收端收到多份具有不同路徑延遲與衰減的傳送端訊號，這些訊

號加總後便形成了多路徑干擾，造成訊號失真，因此降低了系統的效能。對於接

收端而言，重建這些干擾的效應並消除之就是 MPIC 所需完成的任務，此小節將

對 MPIC 的運作過程進行分析，並且計算能提供給後級解碼器做可靠度分析的軟

性資訊。 

 

    圖 3.5 表示了 MPIC 的運作原理，首先對通道環境進行估計，並且做第一次

原始資料的粗略估計，於是我們就可以利用這些估計出的資料符元以及通道估計

的結果，分別重建經過各個路徑的傳送訊號。這些訊號對於彼此而言都是多路徑

的干擾，故我們將這些干擾訊號個別由最初的接收訊號中扣除，於是就可以單獨

抽離出許多不含其他路徑干擾的單一路徑接收訊號。接著將這些單一路徑的接收

訊號做適當的合併以收集傳送訊號的能量並達到路徑分集的效果。當大部分的多



 29

路徑干擾被消除後，我們就可以估計出更可靠的原始資料，於是又可以重新進行

以上重建干擾、消除干擾的動作。 

 

 
圖 3.5 多路徑干擾消除技術運作原理示意圖 

 

    接著我們將說明 OFDM/CDMA 系統渦輪等化架構下第一級以後，用於前級

等化器的軟性多路徑干擾消除技術，並且計算輸出的軟性資訊。由圖 3.6 所示，

用於前級等化器的干擾重建消除方塊功能與前小節所介紹的部分等化通道匹配

技術其實很類似，但由於資料訊號造成的多路徑干擾可由前一級提供，故此級在

通道估計與通道匹配的運作上和第零級仍略有不同，下面我們將針對相異之處做

說明。 
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    在此級中由於我們擁有重建各路徑上的資料訊號干擾，故可以將這些干擾從

接收訊號中一一扣除，獨自抽離出各路徑的資料，但仍有無法移除的雜訊。與前

一級的通道匹配比較，由(3-6)式即可了解通道匹配並無法還原華氏碼之間的正交

性，但此級若能成功地將各路徑的資料精準分離，則理論上各個單一路徑上的資

料中，其華氏碼之間便可維持完美的正交特性，此時雜訊就成為干擾的主要來

源，所以我們只要使用最大比例合併（maximum ratio combining, MRC）對各路

徑的資料作通道匹配即可，這是由於當傳送訊號在沒有干擾的情況下只受到雜訊

的影響時，MRC 會是最好的通道匹配方式。做完通道匹配後，再將匹配後的各

路徑資料做加總，以收集分散在各路徑的能量達到路徑分集的效果。以上所描述

的運作流程可以用數學表示如下： 
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    ∑
=

=
L

p
pp

1

*   gdespreadin before Data DH                             (3-23) 

                

其中 Dp 為單獨分離出來第 p 個路徑的資料， *
pH 是針對第 p 個路徑的頻率響應產

生的通道匹配係數，L 則為通道的多路徑數目。 

 

    資料進行完多路徑干擾消除、通道匹配與路徑資料合併後，其後的動作均與

第零級等化器相同，故此處不再重複描述。接著我們進行軟性輸出的分析，首先

我們先從簡單的問題看起，假設接收端收到兩個來自不同路徑 h0、h1 的資料 x0、

x1，收到的訊號 y 可表示為 

 

    nznxhxhy +=++= )( 1100                                     (3-24) 

其中 n 為 AWGN，其變異數為 2
nσ 。 

    由(3-24)式中可以看出資料 x0、x1 與加上通道效應的訊號 z 存在著一定的關
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係，而訊號 z 在加上未知雜訊 n 即是我們接收到的訊號，故對於 x0、x1 與觀察訊

號 y 而言存在著某機率分布的關係，換言之，當系統提供 x1 的資訊以及觀察訊

號 y 如圖 3.7 所示，則我們可以得到 x0 的軟性資訊如以下的機率關係式： 

 

 
圖 3.7 x1、y 與 x0 之關係示意圖 
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所以我們可以得到 x0 的後置機率如下： 
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    若我們試圖解釋上式，就會發現 x0 的軟性資訊是先將收到的訊號 y 扣除掉

x1 的期望值與通道效應形成的干擾值，再與本身經過的通道效應做匹配的動作，

最後除以雜訊的變異數 2
nσ 再乘上因子 2，若我們將 x0 與 x1 想成是不同次載波上
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的展頻碼切片，而 h0 與 h1 是不同路徑的次載波之頻率響應，則(3-25)式可以衍

伸成如下的關係式，而得到碼位元的軟性資訊： 

（ kkk QjPX ˆˆˆ += ，此以實部為例） 
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    其中 pH 代表的是扣除第 p 個路徑的頻率響應後其餘路徑的頻率響應之總

和，R 則是接收端經過 FFT 轉換後的頻域訊號，在(3-26)式的中括弧裡，行向量

的每一個元素都是一個展頻碼切片上的資料，且均經過了類似(3-25)的處理，其

流程如下： 

 

1. 先從收到的訊號中扣除來自所有相同位置的展頻碼切片、資料符元和第 p 個

路徑以外其他路徑加上通道效應所形成的干擾。 

2. 接著針對路徑 p 的通道頻率響應做匹配的動作，得到第 p 個路徑上的資料。 

3. 將所有 L 個路徑得到的切片資料做加總。 

4. 加總後所得到的行向量最後再對第 j 組展頻碼進行解展頻的動作而得到第 j

個估計符元。 

5. 解展頻後所得到的值乘上因子 2/2 nNσ ，即可得到第 j 個符元軟性資訊的對數

相似比。 

 

其中 [ ]kXE ˆ 是利用前一級渦輪等化架構中之等化器干擾消除重建方塊決策

後的資料符元來取代。重新有了資料符元的軟性資訊後，實部虛部上對應的碼位

元序列的軟性資訊同樣會被送到後級解碼器做分析。當解碼器重新計算得到可靠

度更加的軟性資訊後，會將其回饋給前級等化器，於是我們便再一次使用(3-20)

式的高正切函數，進行符元的軟性決策，資料符元的實部與虛部均以相同的決策

方式如下： 
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{ }[ ]

{ }[ ] ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
==

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
==

2
tanh

2
1ˆIm~

2
tanh

2
1ˆRe~ jP

jQ
jj

jj

LLR
XEQ

LLR
XEP

                           (3-27) 

上式即為渦輪等化架構第一級等化器中的干擾消除重建方塊，軟性資料決策的作

法。 

 

 

3.2.4 BCJR 解碼器 

 

    BCJR 演算法是由 Bahl、Cocke、Jelinek 及 Raviv 所發明，用來解決最大後

置機率（MAP）偵測的問題[19]。BCJR 演算法不同於威特比演算法基於以下幾

個觀點： 

 

 由於 BCJR 演算法為軟入軟出（soft in-soft out）解碼演算法，其中包含兩個

遞迴運算，分別為前向遞迴及後向遞迴，兩個遞迴皆包含軟性決策，然而威

特比演算法只有一個包含軟性決策的前向遞迴，遞迴終端則是做硬性決策，

其是藉由許多殘存路徑的特地一條來決定輸出結果。然而也由於 BCJR 演算

法包含兩個遞迴方向的運算，所以運算複雜度會高於威特比演算法。 

 

 BCJR 為最大後置機率解碼器，藉由估計編碼字中每個位元的後置機率

（posteriori probability）來使得位元錯誤率降到最低。最後在 BCJR 演算法

的軟性輸出必須作硬性決策以重建原來的資料序列。而威特比演算法為一最

大相似性序列估測器（maximum likelihood sequence estimator），其是對整個

序列找出一條使得相似函數最大的路徑，並不是針對每個位元找最可能的

值，故 BCJR 演算法的平均位元錯誤率會比威特比演算法來的低。 

 

    實際上 BCJR 演算法可以使用在等化器以及解碼器上，但由於這裡的系統架

構是使用在解碼器的部份，故我們直接從解碼器的角度來說明 BCJR 演算法。由

圖 3.8 所示，前端的等化器（Soft PEC / Soft MPIC）輸出一段序列段長為符元交
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錯器的長度與位元交錯器的長度之乘積的軟性資訊{ })|( ' RkbL ，經過解交錯器後

得到一段碼序列{ })|( RkbL 則可計算 bk 的後置機率： 

 

}1,0{b     ,
))|(exp(1
))|(exp()|( ∈

+
⋅

==
R
RR

k

k
k bL

bLbbbP                       (3-28) 

 

    對於解碼器而言，收到碼位元 bk 的後置機率可以將其等效成圖 3.8，也就是

對於解碼器來說，碼序列的後置機率所代表的意義相當於傳送端的碼序列受到外

加雜訊而造成收下來觀測訊號的不確定性，故產生碼序列的機率分布。也就是我

們可以將圖 3.8 中的碼序列b~ 視為解碼器的接收訊號，這種情況類似傳送訊號經

過外界通道造成訊號衰減且受到外加雜訊的干擾，所以對於接收端等化器而言有

著觀察訊號的不確定性，利用此觀點可以幫助我們進行下面的分析。 

 

 
圖 3.8 等效加入雜訊的碼位元以及離散位元機率分布圖 

 

 
圖 3.9 迴旋編碼器的格子圖 
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首先，對於收到觀察序列b~ 的情況下資訊位元 ak 的後置機率為：（其中 B 代表所

有可能的 branch） 

 

∑
=∈∀

+ ====
aaBji

jkikk
ji

rsrsPaaP
,,),(

1 )~|,()~|( bb                         (3-29) 

 

(3-29)式可以由圖 3.9 分析，在第 k 個 stage 中發生 ak=a 的可能性即為所有 ak=a

的 branch 這麼多種情形，故機率就是將這些 branch 發生的機率加起來。 

 

其中 
)~(

)~,,(
)~|,( 1

1 b
b

b
P

ssP
rsrsP kk

jkik
+

+ ===           

)~,...,~,~,~,...,~,~,,()~,,( 1111011 −+−++ = Nkkkkkkk ssPssP bbbbbbb                   (3-30) 

 

利用貝氏定理（Bayes’ rule）： )()|(),( yPyxPyxP ⋅=      

我們可將(3-30)式分解成(3-31)式 

)|~,...,~()|~,P(s)~,...,~,~,P(s  )~,,( 1111k110k1 +−++−+ ⋅⋅= kNkkkkkk sPsssP bbbbbbb      (3-31) 

 

(3.31)式中三項分別為： 

 前向估測： )~,...,~,~,P(s )(s 110kkk −= kbbbα  

 後向估測： )|~,...,~( )(s 1111k1k +−+++ = kNk sP bbβ                        (3-32) 

 轉換因子： )|~,(),( 11 kkkkkk ssPss b++ =γ  

 

 )(skkα 及 )(s 1k1k ++β 分別可以利用遞迴（recursive）的方式計算得到： 

 ∑
∈∀

=
Ss

ss
'

1-k1-kk ),'()(s' (s) γαα                                      (3-33) 

初始值：
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⎧
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 ∑
∈∀

+=
Ss

ss
'

k1kk )',()(s')(s γββ                                      (3-34) 
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β
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前向及後向估測的初始值是由於每段碼序列起點從零狀態出發，而終點也會回到

零狀態位置。 

 

轉換因子 ),( 1+kkk ssγ 的計算如下： 

),|~()|(                   

)|~,(),(

11

11

++

++

⋅=

=

kkkkk

kkkkkk

ssPssP

ssPss

b

bγ
                           (3-35) 

 

其中迴旋編碼器的編碼率為 1/n，則(3-35)式可展開為 

),|b~P(),|b~P()aP(a ),( 112k12kji,k1 ++++ ⋅⋅== kkkkkkk ssssssγ                  (3-36)               

 

    (3-36)式假設每個碼位元是互相獨立的，但實際上由於編碼會讓鄰近的碼位

元彼此之間有相關性，然而在解碼器之前放置的解交錯器可以讓位元的相關性降

低。故可以預期的，碼序列的段長（block length）會影響解碼器的效能，也就是

當處理的碼序列段長愈長時，交錯器攪亂的程度也愈好，故位元之間的相關性會

愈低，則愈接近(3-36)式的假設。 

 

    對於解碼器而言，(3-36)式的 )aP(a ji,k = 由於沒有辦法更新（例如渦輪碼兩

個解碼器則可以互相傳遞 )aP(a ji,k = ），所以都假設 0.5)aP(a ji,k == ，因此對於

此渦輪等化技術系統，解碼器只能提供 ML 解碼器的效能，而無法達到 MAP 解

碼器的效能。(3-36）式中的 ),|b~P(),|b~P( 112k12k +++ ⋅ kkkk ssss 則是利用(3-28)式由等

化器輸出且經過解交錯器後轉換而來的 )|( RbbP k = 而來。BCJR 演算法的流程

最後如圖 3.10 所示，利用外界收到的觀測訊號以及前置機率，就可以求出轉換

因子 ),( 1+kkk ssγ ，接著分別計算前向估測 )(skkα 及後向估測 )(s 1k1k ++β ，就可以得

到每個資料位元的對數相似比： 
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同樣地，我們利用相同的運算流程也可以得到碼位元的對數相似比。 
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圖 3.10 BCJR 演算法流程圖 

 

 

3.2.5 SOVA 解碼器 

 

威特比演算法最早是用來解迴旋編碼，是利用選擇格子圖中編碼序列與接收

序列差異最小的方法做為迴旋碼解碼的方法。而 SOVA（Soft Output Viterbi 

Algorithm）則考慮輸入位元的軟性資訊同時也提供了輸出位元的可靠度，因此

效能較威特比演算法來的好，但也由於雙向的運算程序造成運算複雜度的增加，

此小節我們將介紹 SOVA 解碼的程序[13]。 

 

SOVA 解碼器計算輸出軟性資訊的對數相似比 )( tcΛ 如下式： 

{ }
{ }τ

τ

r
r

|0
|1

log)(
=
=

=Λ
tr

tr
t cP

cP
c                                        (3-38) 

其中 τr 為接收序列， { }  0,1i  ,| == τricP tr 為傳送符元的後置機率。 

 

同威特比演算法，SOVA 解碼器選擇一條編碼序列 c 使得到最小的 path metric 

min,τµ 來做為最大相似（maximum likelihood, ML）路徑。 

 

由 ML 法則：   

    { } ( )min,-exp | τ
τ µ∝rcrP  
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假設在時間點 t 所估計的 ML 符元為 1，我們將 t 時間點符元 1 的互補符元 0 的

最小的 path metric 表示為 ct ,µ ，因此可以得到如下的關係式： 

    
( )
( )cttr

tr

cP

cP

,

min,

exp)|0(

exp)|1(

µ

µ
τ

τ
τ

−∝=

−∝=

r

r
            

 

則可以得到以下的對數相似比： 
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{ }

( )
( )
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,

min,

                               
exp

exp
log

|0
|1log

τ

τ
τ

τ

µµ
µ
µ

−=

−
−
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=
=
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cttr

tr

cP
cP

r
r

                              (3-39) 

 

    現在我們再令時間點 t 時所有 1=tc 路徑中最小的 path metric 為 1
tµ ，同理，

令時間點 t 時所有 0=tc 路徑中最小的 path metric 為 0
tµ ，則由於以上的假設在

時間點 t 所估計的 ML 符元為 1，故我們可以得到 min,
1

τµµ =t 以及 ctt ,
0 µµ = ，所以

(3-39)式便可改寫成 

 

    { }
{ }

10

|0
|1log tt

tr

tr

cP
cP µµτ

τ

−∝
=
=

r
r                                      (3-40) 

 

    實際上我們可以發現，即使改變假設情況為時間點 t 所估計的 ML 符元為 0，

我們仍然可以得到相同的(3-40)式。也就是不管 ML 硬性決策出來的位元是 0 或

1，t 時間符元軟性資訊的對數相似比均可表示成 (3-41)式 

 

{ }
{ }

10

|0
|1log)( tt

tr

tr
t cP

cPc µµτ

τ

−∝
=
=

=Λ
r
r                                (3-41) 

 

    換言之，SOVA 在時間點 t 的軟性輸出即為時間點 t 時所有 0=tc 路徑中最小

的 path metric 扣除所有 1=tc 路徑中最小的 path metric。SOVA 在段長為有限長度

下時可視為雙向遞迴的演算法則。 
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SOVA 解碼程序歸納如下： 

 

 前向遞迴 

1. 設定初始值： 

 0S    ,)0S(    ,0)0S(    ,0S    ,0 0
(x)
00

(x)
00 =∞=≠==== τµµt  

 1 ,0=x  

    2. 將時間點 t 增加 1： 

       計算所有會進入時間點 t 的每個節點（node）的 branch metrics 以及 path 

       metrics，對於每個節點均比較進入此節點的 path metrics 並且找出殘 

       存者（surviver）。每個節點均只保留殘存者且儲存其 path metric。 

       步驟 2 將重複直到時間 t=τ為止。 

    3. 節點 Sτ的殘存者即為 ML 路徑且它的 metric 為 min,τµ 。 

 

 後向遞迴 

1. 設定初始值： 

   0S    ,)0S(    ,0)0S(    ,0S    , 0
(x)(x) =∞=≠==== τττττ µµτt  

1 ,0=x  

    2. 將時間點 t 減少 1： 

       計算所有會進入時間點 t 的每個節點的 branch metrics 以及 path 

       metrics，對於每個節點均比較進入此節點的 path metrics 並且找出殘 

       存者。每個節點均只保留殘存者且儲存其 path metric。 

       步驟 2 將重複直到時間 t=0 為止。 

 

 軟性決策 

1. 設定 t = 0 

2. 將時間點 t 增加 1： 

  利用 ML 法則估計出 { }0,1i    , ∈= ict ，得到 min,τµµ =i
t ，並且利用(3-42) 

  式找出 c
tµ ， 1ic ⊕= ，⊕表示模 2 的加法。 

   { })(),'()'(min 1,
llll b

t
c
t

f
tcl

c
t µνµµ ++= −                            (3-42) 
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   其中 )'(    ,1,,1,0 ,' 1 lMll f
ts −−= µ 為前向遞迴在時間點 t-1 時進入節點 'l  

   殘存者的 path metric， ),'( llc
tν 則代表時間點 t 下估計符元的互補符元從 'l  

   至 l的 branch metric，最後 )(lb
tµ 則代表後向遞迴在時間點 t 時進入節點 l  

   殘存者的 path metric。 

   最後便可計算出對數相似比 10)( tttc µµ −=Λ 。 

 

    以上即為 SOVA 解碼的過程，爲了降低解碼的運算複雜度，對於後向遞迴以

及軟性決策可以同時進行。 

 

 

3.2.6 解碼器運算複雜度之比較 

 

    表 3.1 比較 3.2.4 及 3.2.5 小節所介紹的軟入軟出解碼器在每個時間點的運算

複雜度，其是針對(n, k)的迴旋編碼，編碼器包含ν 個移位暫存器。在計算對數相

似性函數時， MAP 演算法考慮所有格子圖上的路徑，只是將其分成兩大類，考

慮時間點 t 時，MAP 演算法將 t 時間符元為 0 的所有路徑與 1 的所有路徑分開，

分別計算出 0 與 1 的對數相似性函數。然而對於 SOVA 解碼器而言，在計算對數

相似性函數時，解碼器在時間點 t 只考慮兩條路徑，一條是 ML 路徑，另一條則

是 ML 路徑在時間點 t 的決策符元的互補符元其最佳路徑。 

 

表 3.1 解碼器複雜度之比較[11] 

 MAP SOVA 

add. 6222 +⋅⋅ vk  9222 +⋅⋅ vk  

multipl. 8225 +⋅⋅ vk  vk 22 ⋅  

max ops  122 −⋅ v  

exp. vk 222 ⋅⋅   
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第四章 
 

COFDM 系統架構及接收機分析 
 

    第三章我們介紹了整個Coded OFDM/CDMA系統傳送端至接收端的運作原

理。由於華氏碼的使用，以及渦輪等化架構需要前級的等化器與後級解碼器不斷

地互相傳遞資料來產生新的資訊，加上BCJR解碼器與SOVA解碼器的運作皆為前

向遞迴以及後向遞迴的兩個運算，且兩遞迴運算皆包含軟性決定，這都使得整個

Coded OFDM/CDMA系統的複雜度太高。所以本章我們將針對COFDM原有的接收

端架構中的威特比解碼器做簡單的改善，以增進原有COFDM系統的效能。 

 

4.1 傳送端架構 

 

Convolutional
Encoder

Symbol & Bit
Interleaver

QPSK
Modulation

S/P IFFT P/S
Guard Interval

Insertion

Information bits

.

.

.

RF
Front End

ba b'

.

.

.

X

 
圖 4.1 COFDM 系統傳送端架構圖 

 

    一個經過二位元迴旋碼編碼的 OFDM 傳送端系統架構如圖 4.1 所示，首先資

料流先經過編碼率為 1/2，強制長度為 7 的迴旋編碼器，其中迴旋編碼器架構同第

三章中的圖 3-2。經過編碼後的碼序列 b 接著會進入二維度的交錯器，分別進行符

元交錯以及位元交錯的處理。如同第一章對交錯器的介紹，在這裡符元交錯的目
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的也和第三章 Coded OFDM/CDMA 系統的符元交錯器使用目的相同，在於減少因

衰減通道所造成資料在時間上有衰減的相關性，以降低接收訊號發生連續性錯誤

的機會。做完符元交錯的資訊位元序列接著再進行位元交錯。其是以一個 OFDM

符元長度為單位，內部進行攪亂如圖 1.8。然而這裡做位元交錯的目的則和第三章

Coded OFDM/CDMA 系統使用位元交錯器的目的不同。COFDM 傳送端架構中的

位元交錯是使得一個 OFDM 符元放在各個載波上的資料被打散，以降低頻率選擇

性衰減通道的干擾。 

 

訊號經過二維交錯器攪亂後的訊號 'b 接著做QPSK調變。2N個位元資料進行QPSK

調變後可得到 N 個 QPSK 符元 (假設所有載波上均放資料），其中第 k 個 QPSK 符

元 Xk 用數學式子表示如下： 

    { }21,    ,,,2,1    , ±∈=+= kkkkk QPNkjQPX                      (4-1) 

其中 Pk、Qk 分別為 QPSK 符元上實部、虛部的訊號， T
NXXX ],,,[ 21=X  

 

接著經過 IFFT 後訊號變成： 

{ } XFX ⋅= ××  -1
NN1NIFFT                                            (4-2) 

其中 1−F 代表 IFFT 矩陣。 

 

    最後在每個 OFDM 有效符元前面加上可抵抗碼際干擾的護衛間隔，便可以將

訊號傳送出去而完成傳送端的運作。 

 

4.2 接收端架構 

 

COFDM 系統接收端架構如圖 4.2 所示，無線電頻率訊號經由射頻頭端轉換成

基頻訊號後，接著移除訊號的護衛間隔，再經過 FFT 的轉換就可以得到所有次載

波上的訊號 R，提供給接下來的單軌等化器進行通道等化的處理。這裡使用了ㄧ

種軟性的單軌等化器，其會計算輸出的軟性資訊。原理是將訊號所遭遇的通道狀

態資訊一起考慮進來，取代原本作硬性決策後不帶有可靠度資訊的 0 與 1 位元。

我們將在 4.2.2 小節對軟性單軌等化器作介紹，並且計算輸出位元的軟性資訊。接
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著我們將軟性單軌等化器所計算的碼位元軟性資訊的對數相似比送至解碼器。但

在這之前必須先經過解交錯器還原原始碼位元的順序，接著才送進解碼器做分

析。解碼器的部份我們使用傳統的威特比解碼器，只是不同於以硬性決策後的位

元當輸入的威特比解碼，這裡我們將利用經過解交錯器後，從軟性單軌等化器計

算碼序列的軟性資訊的對數相似比 )( kbLLR 來做為威特比解碼器的輸入。在 4.2.3

小節我們將對此改良式的威特比演算法做説明，威特比演算法解碼後的資料即是

我們所要估計的資訊位元。 

 

S/PGI
Removal FFT P/S

Symbol & Bit
De-Interleaver

Modified
Viterbi

Decoder Estimated
Information bits

.

.

.

.

.

.

RF
Front End

R Soft
Zero Forcing

Equalizer

LLR(b’k) LLR(bk)
ak

 

圖 4.2 COFDM 系統接收端架構圖 

 

4.2.1 威特比演算法 

 

    在介紹改良式的威特比演算法之前，我們先回顧傳統的威特比演算法。威特

比演算法的運作原理是依照最大相似性解碼，選擇一個碼序列 'v 使得(4-3)式所表

示的條件機率最大化。 

    ∏
−

=

=
1

0

)|()|(
n

i
ii vrPvrP                                            (4-3) 

其中 v 代表傳送端所傳送的碼序列， r 則代表經過含有雜訊通道的接收序列。 
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將式子兩邊同取對數，對於二元對稱通道(BSC)，(4-3)式可以改寫成下式： 

    ∏
−

= −
−=

1

0

),()
1

)(1()|(
n

i

vrd iiH

p
ppvrP                                   (4-4) 

當 ii vr ≠ 時，則 ir 與 iv 的漢明距離 1),( =iiH vrd 。反之當 ii vr = ， 0),( =iiH vrd 。 

 

由(4-4)式中可以看出，最大相似性解碼相當於選擇一個碼序列 'v 使得(4-5)式最小

化。 

∑
−

=

=
1

0

),(),(
n

i
iiHH vrdvrd                                           (4-5) 

 

    威特比演算法是利用格子狀結構反覆的進行以下將介紹的解碼程序，來找出

最接近接收序列 r 的碼序列 'v 。以下說明其運作原理：先假設母迴旋編碼器有 m

個移位暫存器，且編碼率為 1/n。 
)(k

iS 表示第 i 級的狀態， 12,...,1,0 −= mk ，在格子狀結構中，每個狀態 )(k
iS 均有

一個對應的 metric（ )( )(k
iSM ），及對應的路徑 )(ky 。每個分支均有對應的碼 

])[],...,[],[(][ 110 iviviviv n−= 。 ])[],...,[],[(][ 110 iriririr n−= 表示經過含雜訊通道的輸出。 

 

在剛開始進行威特比解碼前需要先初始 metric 及路徑： 

  ,0)(      :0i )(
0 == kSM     (.))(

0 =ky   (empty)                        (4-6) 

 

)1(
0S

)2(
0S

)3(
0S

)0(
0S

)1(
1S

)2(
1S

)3(
1S

)0(
1S

 
圖 4.3 格子狀結構圖(code rate 1/2，4-state) 
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接著每一級均進行以下的解碼步驟[20]： 

 

1. 計算每個分支的 branch metric： 

   ])[],[()( ivirdBM H
b

i =                                         (4-7) 

   其中 ∑
−

=

−−≡
1

0

12][
n

l

ln
l ivb   

 

2. 對於每一個狀態 12,...,1,0,)( −= mk
i kS ，將兩個會進入此狀態的分支在步驟 1 所

計算   出的權重 )()( 21 , b
i

b
i BMBM ，加上進入的分支之前狀態的累積 metric 

)(),( )(
1

)(
1

21 k
i

k
i SMSM −− 後，比較並且選擇較小相加後的 metric 的分支，於是產生新

的累積 metirc： 

    })(,)(min{)( )()(
1-

)()(
1

)( 2211 b
i

k
i

b
i

k
i

k
i BMSMBMSMSM ++= −               (4-8) 

 

3. 對於每一個狀態 12,...,1,0,)( −= mk
i kS ，將步驟 2 勝出的分支，在前一級停留的

狀態的殘存路徑(survivor paths)，加入勝出分支的碼 }2,1{, ∈jv
jk ，更新並儲

存新的殘存路徑 )(ky ： 

        ),( )(
1

)(
j

j
k

k
i

k
i vyy −=                                             (4-9) 

 

4. 當 i 大於解碼深度 L 時， )'(k
Liy − 即為解碼器的輸出碼序列，其中 'k 指狀態 )'(kS 有

最小的累積權重。 

設定 1+= ii  ，且返回步驟 1 繼續進行解碼的動作。 

 

以上的解碼步驟如圖 4.4 所示： 

 

 
圖 4.4 威特比演算法方塊圖[19] 
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4.2.2 軟性單軌等化技術 

 

    經過 FFT 後轉回頻域上的訊號 R 接著送進單軌等化器，單軌等化器對每個次

載波上的接收訊號分別進行通道匹配的動作。由於改良式威特比演算法需要碼位

元的軟性資訊來進行解碼，所以這裡我們還需要計算輸出碼位元的軟性資訊。 

 

首先經過 FFT 後第 k 個次載波上的接收訊號 Rk 可表示為： 

    kkkk NXH +⋅=R                                               (4-10) 

其中 T
N ]R,,R,R[ 21=R ，Hk、Nk 分別為通道頻率響應以及時域上為可加成性白

色高斯雜訊在第 k 個次載波上的頻率增益。 

 

則經過單軌等化器進行通道等化的動作後，每個次載波上的訊號可表示成：   

    
k

k
kk H

N
X +=Y                                                  (4-11) 

 

由上式 Xk、Yk 以及 Hk 之特定關係，我們可以計算出通道等化後次載波上訊號 kY 的

統計平均值及變異數如下式： 

    

[ ] [ ]

[ ] ( )[ ] 2

22
2

Y
2
Y

Y

YY

1Y

k

n

k

k
kk

kk
k

kk

HH
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XNE
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XE
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k

σµσ

µ
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⎥
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⎤

⎢
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⎣

⎡
⎟⎟
⎠

⎞
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⎝

⎛
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=+==

                  (4-12) 

 

同樣地，我們可以得到 kY 上實部、虛部的統計平均值及變異數：（此以實部為例） 

    
{ } { }[ ] { }

{ } { }[ ] 2

2
2

YRe

YRe

2
1YRe

ReYRe

k

n
k

kk

H
Var

XE

k

k

σ
σ

µ

⋅==

==

                                 (4-13) 

 

因此利用以上的統計平均值及變異數，我們就可以得到輸出碼位元的軟性資訊的

對數相似比：（假設 c2k為對應符元 Xk 實部上資料的碼位元） 
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               (4-14) 

 

    由(4-14)式得到的軟式資訊可以看出通道狀態資訊（CSI）已經被考慮進去，

通道狀態資訊可評估特定次載波上所帶資訊的可靠度。由於傳統的單軌等化器有

ㄧ個極嚴重的缺失，就是會造成某些特地載波頻率上輸出雜訊放大的問題，這就

是由於當通道環境在此特定載波頻率上衰減的情況很嚴重時，則等化器進行通道

匹配的動作時，同時也會讓此頻率上的雜訊乘上一個極大的通道頻率增益，故此

時等化器輸出的資料是極不可靠的。因此我們考慮通道狀態資訊，也就是能讓後

級的解碼器知道碼序列的可靠度，便可增加解碼器解碼的準確性。 

 

 

4.2.3 改良式威特比演算法 

 

    由於接收端解碼器收到的訊息從原本是經過硬式決策的二位元 0 與 1，改成接

收單軌等化器輸出訊號的軟性資訊，也就是可視為解碼器收到碼序列的可靠度。

因此威特比演算法解碼也採取計算可利用接收訊號的可靠度的歐幾里德距離，取

代原本漢明距離的計算。 

 

假設迴旋編碼器的輸出為 T
naaa ],,,[ 21=a 、解碼器輸入為 T

nccc ],,,[ 21=c ，其中

迴旋編碼器的編碼率為 1/n，則歐幾里德距離的計算如以下數學式： 

 

Euclidean distance 22
22

2
11 )()()( nn cacaca −++−+−=  

( )nncacaca +++−∝ 2211                        (4-15) 
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由第一章所述，對於威特比解碼器而言，威特比演算法為一最大相似性序列

估測器，其是對整個序列找出一條使得相似函數最大的路徑，由(4-15)式可等效於

使 ∑ +++ )( 2211 nnbababa  最大。然而這裡解碼器收到的資料序列 b 已經被軟

性單軌等化器所計算出的軟性資訊{LLR(ci)}所取代，故我們從

))LLR()LLR()LLR(( 1211 nn cacaca +++ 可以得知，具有可靠度的軟性資訊將成為

解碼器計算歐幾里得距離時所增加的權重。當收下來的位元序列遭遇衰減情況嚴

重的通道環境，而造成位元的可靠度極差時，會讓此碼位元的軟性資訊極小，所

以計算歐幾里德距離作為 branch metric 時就相當於乘上一個較小的權重。相反地，

當收下來的位元序列可靠度極佳時，就相當於給 branch metric 一個較大的權重，

來幫助解碼器做正確的判斷。 

 

由第五章的電腦模擬可以發現，使用具有可靠度的軟性資訊做為輸入的威特

比演算法，將比傳統硬性決策的威特比演算法解碼效能來的佳。 
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第五章 
 

電腦模擬結果及分析 
 

5.1 Coded OFDM/CDMA 系統模擬結果 

 

   本論文提出使用於 Coded OFDM/CDMA 系統接收端之渦輪等化技術。前級等

化器使用軟性資料重建多路徑干擾，並且以遞迴的方式在軟性等化器及軟性解碼

器之間傳遞軟性資訊，本節將分析其模擬結果。 

 

5.1.1 模擬環境及系統參數 

 

表 5.1 Coded OFDM/CDMA 系統模擬環境設定 

調變(modulation) QPSK 

載波頻率(carrier frequency) 2GHz 

頻寬(total bandwidth) 5MHz 

次載波個數(number of subcarriers) 256 

有效符元時間(useful symbol time) 51.2µs 

護衛間隔(guard interval) 12.8µs 

整個符元時間(overall symbol time) 64µs 

展頻因數(spreading factor) 256 

車速(vehicle speed) 120 km/hr 

都普勒頻率(Doppler frequency) 222.22 Hz 
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路徑個數(path number) 2 

最大延遲擴散(max delay spread) 3.2µs 

 

表 5.2 Coded OFDM/CDMA 系統迴旋碼設定 

碼率(code rate) 1/2 

強制長度(Constraint length) 7 

產生器多項式(Generator polynomial) {171, 133}oct 

 

表 5.3 Coded OFDM/CDMA 系統其他參數設定 

符元交錯器(symbol interleaver) 
S-random interleaver 

分別使用(20, 3)及(100, 7) 

位元交錯器(bit interleaver) (512, 16) S-random interleaver 

部分等化通道匹配(Partial Equalizer) Fix Channel: β=0.7 

Fading Channel: β=0.5 

 

 

 

Coded OFDM/CDMA 系統電腦模擬的通道模型及假設條件為： 

 

1. 能量 1:1 的雙路徑固定通道。 

2. 能量 1:1 的雙路徑衰減通道，由傑克衰減模型產生。 

 

 假設接收端已達到完美通道估計 

 假設接收端已知傳送端所使用的華氏碼 

 假設傳送端與接收端已達到載波同步與符元同步 

 



 51

5.1.2 模擬結果及討論 

 

    5.1 圖到 5.6 圖為渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼器，比較不同段長（段長指

符元交錯器處理的資料長度與位元交錯器處理的資料長度之乘積）以及有無使用

位元交錯器的系統效能。我們將逐一進行討論。首先圖 5.1 顯示在雙路徑固定通

道環境下，比較不同段長的系統效能。由圖中可以得知在固定通道的環境下，段

長位元數為 225620 ×× 與段長為 2256100 ×× 位元均能達到極佳的系統效能，也

就是當一次處理段長為 225620 ×× 位元的資料序列的渦輪等化架構，在 Eb/No

大於 3dB 的情況下，已經可以達到只有可加成性白色高斯雜訊分佈的通道環境

下的系統效能。此外還有另一個值得注意的地方，從圖中亦可以發現當渦輪等化

架構所執行的遞迴次數增加，系統效能也隨之被改善。這代表了在前級等化器及

後級解碼器之間傳遞資料的軟性資訊可靠度會隨著遞迴次數增加也愈佳。但由圖

中可知系統效能改善程度會隨著渦輪等化器遞迴次數增加而減緩，這代表遞迴次

數有上限。 

 

    5.2 圖顯示在雙路徑衰減通道環境下，比較不同段長的系統效能，由圖中可

以得知在衰減通道的環境下，將段長位元數為 225620 ×× 增加至 2256100 ×× 位

元可以增加系統效能。顯示了一次處理的資料長度愈長，也就是交錯器能夠使相

鄰的位元打到更遠的位置而使得遭受到的通道環境愈不同，對於解碼器而言，每

個輸入位元的相關性也愈低，愈能接近 BCJR 演算法的假設條件，因此提升了系

統的效能。在圖 5.2 的模擬中，同時我們將載波頻率由 2GHz 提升至 4GHz，以

提高通道環境在時域上的衰變次數，亦即降低了鄰近的傳送訊號遭受通道衰減影

響所產生的相關性。由圖中可以發現，對於同樣一次處理資料段長為 2256100 ××

位元的系統而言，通道變化較快的系統模擬效能會較通道變化較慢的系統模擬效

能來的佳，也再次驗證前面所說明的，當每個資料位元的相關性愈低時，系統的

效能也愈佳。 

 

    5.3 圖顯示在雙路徑固定通道環境下，一次處理的資料位元數長度為

225620 ×× 的情況下，比較有無使用位元交錯技術的系統效能。由 5.3 圖可以發

現，系統效能亦有提升當使用了位元交錯技術。 
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    由第三章 3.2.6 小節可以知道，資料序列的長度過長將會造成系統運算複雜

度過高。我們比較 5.3 圖及 5.4 圖可以觀察出，一次處理的資料位元數長度為

225620 ×× 的情況下，使用位元交錯技術的系統效能，與一次處理的資料位元數

長度為 2256100 ×× 的情況下，但未使用位元交錯技術的系統效能幾乎相同。這

表示的意義就是我們可以增加使用簡單的位元交錯技術來取代一次處理極長的

資料序列。然而，從 5.4 圖至 5.6 圖發現使用位元交錯器並不會對系統有所改善，

這是由於當多路徑通道干擾嚴重時，展頻碼之間的正交性破壞嚴重，於是增加了

符元之間的干擾。 

 

    接下來從 5.7 圖到 5.12 圖為渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼，比較不同段長以

及有無使用位元交錯器的系統效能，由於模擬結果顯示使用 SOVA 解碼與使用

BCJR 解碼的系統效能均相同。實際上由 3.2.4 小節介紹 BCJR 演算法時就可以知

道兩者會達到相同系統效能的原因。對於只有一個解碼器的渦輪等化架構而言，

BCJR 演算法無法得到資訊的事前機率，這使得原本為 MAP 解碼的 BCJR 演算

法只能達到 ML 解碼的效能。然而由 3.2.6 小節顯示 MAP 解碼器的運算複雜度

較 SOVA 解碼器來的高，所以這也顯示了我們能將渦輪等化架構後級 BCJR 解

碼器以 SOVA 解碼器取代，以降低系統的運算複雜度。 
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圖 5.1 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑固定通道下， 

比較不同段長的系統效能 
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圖 5.2 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑衰減通道下， 

比較不同段長的系統效能 
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圖 5.3 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑固定通道下， 

段長為 225620 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.4 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑固定通道下， 

段長為 2256100 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.5 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑衰減通道下， 

段長為 225620 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.6 渦輪等化架構搭配 BCJR 解碼在雙路徑衰減通道下， 

段長為 2256100 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.7 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑固定通道下， 

比較不同段長的系統效能 
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圖 5.8 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑衰減通道下， 

比較不同段長的系統效能 
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圖 5.9 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑固定通道下， 

段長為 225620 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.10 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑固定通道下， 

段長為 2256100 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.11 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑衰減通道下， 

段長為 225620 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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圖 5.12 渦輪等化架構搭配 SOVA 解碼在雙路徑衰減通道下， 

段長為 2256100 ×× 位元，比較有無使用位元交錯技術的系統效能 
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5.2 COFDM 系統模擬結果 

 

    本論文針對傳統 COFDM 系統接收端做改良式威特比演算法解碼，計算單軌

等化器輸出的軟性資訊以提供威特比演算法作更可靠的解碼判斷。由電腦模擬結

果驗證加入軟性資訊提供可靠度判斷能提升 COFDM 系統效能。 

 

5.2.1 模擬環境及系統參數 

 

在本小節的模擬中，系統的通道模型與假設條件與前小節相同，此處再次列出系

統模擬環境及參數如下： 

 

表 5.4 COFDM 系統模擬環境設定 

調變(modulation) QPSK 

載波頻率(carrier frequency) 2GHz 

頻寬(total bandwidth) 5MHz 

次載波個數(number of subcarriers) 256 

有效符元時間(useful symbol time) 51.2µs 

護衛間隔(guard interval) 12.8µs 

整個符元時間(overall symbol time) 64µs 

車速(vehicle speed) 120 km/hr 

都普勒頻率(Doppler frequency) 222.22 Hz 

路徑個數(path number) 2 

最大延遲擴散(max delay spread) 3.2µs 
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表 5.5 COFDM 系統迴旋碼設定 

碼率(code rate) 1/2 

強制長度(Constraint length) 7 

產生器多項式(Generator polynomial) {171, 133}oct 

 

 

表 5.6 COFDM 系統其他參數設定 

符元交錯器(symbol interleaver) (100, 7) S-random interleaver

位元交錯器(bit interleaver) (512, 16) S-random interleaver 
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5.2.2 模擬結果及討論 

 

    5.13 圖顯示在可加成性白色高斯雜訊分佈的通道環境下，輸入為軟性資訊的

威特比演算法系統效能與軟性決策之威特比演算法系統效能相同。均比未能提供

可靠度分析的硬性決策好 2dB。 

 

    5.14 圖及 5.15 圖分別模擬在雙路徑固定通道環境以及雙路徑衰減通道環境

下，比較分別以硬性決策後的碼位元和軟性資訊為輸入的威特比演算法之系統效

能。由兩張模擬結果圖中可以發現，輸入為軟性資訊的威特比演算法系統效能較

硬性決策之威特比演算法系統效能來的佳。甚至在圖 5.14 雙路徑固定通道環境

下，Eb/No 在 6 至 7dB 時 BER 就能達到 510− ，只差可加成性白色高斯雜訊分佈

的通道環境下的系統效能約 2dB。此小節的模擬結果驗證了第四章所述，考慮了

通道狀態資訊後的接收訊號的軟性資訊，提供給系統解碼器更可靠的資訊做解

碼，因此提升了系統的效能。 

  

    此外在 5.14 圖及 5.15 圖的模擬中，我們還比較了利用軟性決策所得到的軟

性位元，來取代軟性資訊當作為威特比解碼器的輸入。由圖中可以發現，利用軟

性資訊解碼的系統效能仍較軟性位元佳，但兩者差異不大。甚至由圖 5.14 的雙

路徑衰減通道環境下，兩者系統效能幾乎一樣，這是由於當遭遇的通道環境較糟

時，單軌等化器輸出資料的軟性資訊可靠度值不會太大，於是利用高正切函數做

軟性決策會接近線性區域，這和利用線性的對數相似比所得到的軟性資訊對於威

特比解碼是等效的。實際上由於對軟性資訊做非線性的軟性決策會產生誤差，特

別發生在高訊號雜訊比時，故其效能會較差。 
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圖 5.13 比較威特比解碼器在 AWGN 環境下的系統效能 
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圖 5.14 比較威特比解碼器在雙路徑固定通道下的系統效能 
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圖 5.15 比較威特比解碼器在雙路徑衰減通道下的系統效能 
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第六章 
 

結論及未來方向 
 

    隨著通訊數位化的發展，國際電視節目已趨向於數位化傳送。我國目前的數

位電視影像廣播是採用歐規的 DVB-T 標準，而 DVB-T 正是使用 COFDM 傳輸

技術。然而，COFDM 仍無法避免由於多路徑通道的嚴重訊號干擾進而導致數位

訊號的品質降低。造成的影響如在訊雜比（SNR）較低的地區，影像常有斷訊或

星狀點干擾的情況出現。因此在論文第四章所介紹考慮通道狀態資訊，利用帶有

通道狀態資訊的軟性資訊提供給威特比解碼的 COFDM 傳輸系統之軟性接收機

技術，就能進一步應用於 DVB-T 系統上，將可以提高訊號的正確率而提升數位

電視廣播技術的收訊品質。 

    第三章我們介紹了一種強而有力適用於 Coded OFDM/CDMA 系統接收端之

渦輪等化架構，提出一個使用具有完美正交性的華氏碼作為展頻碼，也就是將

COFDM 傳輸技術結合 CDMA 傳輸技術，使訊號分散在各個次載波上傳送。系

統接收端使用包含軟性多路徑干擾消除器之渦輪等化技術，以消除通道對傳送訊

號所造成的多路徑干擾。並且利用等化器及解碼器以遞迴方式傳遞軟性資訊。接

收端解碼器輸出的位元軟性資訊回饋給多路徑干擾消除器，提升了等化器對付通

道衰減所造成的干擾效應。我們由第五章的電腦模擬結果驗證了渦輪等化架構極

佳的系統效能。但由分別搭配 BCJR 解碼器與 SOVA 解碼器的模擬結果中，可知

道兩者達到的系統效能均相同，這是由於 BCJR 解碼器在我們的渦輪等化架構下

無法得到碼位元的前置機率，故無法達到 MAP 解碼的性能。研究如何能使 BCJR

解碼器得到碼位元的前置機率而達到 MAP 解碼效能，如類似渦輪解碼架構使用

雙解碼器互相傳遞資訊。對於提升傳輸系統效能而言，這是未來可繼續研究的方

向。然而若就系統複雜度的考量，渦輪等化架構下的 BCJR 解碼器與 SOVA 解碼

器的運算複雜度仍太高，研究可適用於渦輪等化技術之低複雜度軟性解碼器也是

未來我們可研究的重點之一。 
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    最後經由第五章電腦模擬驗證本論文提出兩種系統接收機技術在多路徑衰

減通道中均可有效的提高效能。然而，在第五章的電腦模擬中，我們都假設通道

估計是完美的，通道估計的準確性是否對系統效能造成深遠的影響是一個值得探

討的問題，因此我們應繼續模擬並比較不同程度上通道估計的誤差，來觀察其對

系統效能所造成的影響。如何設計一準確的通道估計方法，也是未來值得我們努

力研究的方向。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 68

參考文獻 
 
 
[1] William Y.Zou, Yiyan Wu, “COFDM: AN OVERVIEW”, IEEE Transactions 

on broadcasting, Vol. 41, No. 1, pp. 1-5, March 1995. 
[2] Ashish Pandharipande, “Principles of OFDM”, IEEE Potentials, pp. 16-19, 

April/May 2002. 
[3] European Telecommunication Standard ETS 300 744, “Digital Video 

Broadcasting (DVB); Framing structure, channel coding and modulation for 
digital terrestrial television”, ETSI, 2001. 

[4] European Telecommunication Standard ETS 300 401, “Radio Broadcasting 
Systems; Digital Audio Broadcasting (DAB) to mobile, portable and fixed 
receivers”, ETSI, 2001. 

[5] J.H. Stott, “The how and why of COFDM”, EBU Technical Review, pp. 1-14, 
Winter 1998. 

[6] A. J. Viterbi, “Convolutional Codes and Their Performance in 
Communication Systems”, IEEE Transactions, Vol. 19, Issue 5, pp. 751-772, 
Oct 1971. 

[7] Weon-cheol Lee, Hyung-Mo Park, Kyung-jin Kang, Kuen-bae Kim, 
“Performance Analysis of Viterbi Decoder Using Channel State Information 
in COFDM System”, IEEE Transactions on broadcasting, Vol. 44, No. 4, pp. 
488-496, December 1998. 

[8] Enis Akay, Ender Ayanoglu, “High Performance Viterbi Decoder for OFDM 
Systems”, IEEE Vehicular Technology Conference, pp. 323-327, May 2004. 

[9] Ralf Koetter, Andrew C. Singer, Michael Tüchler, “Turbo Equalization”, 
IEEE Signal Processing Magazine”, pp. 67-80, January 2004. 

[10] Michael Tüchler, Ralf Koetter, Andrew C. Singer, “Turbo Equalization: 
Principles and New Results”, IEEE Transactions on Communications, Vol. 
50, No. 5, pp.754-767, May 2002. 

[11] C. Douillard, M. Jezequel, C. Berrou, A. Picart, P. Didier, and A. Glavieux, 
“Iterative correction of intersymbol interference: Turbo equalization”,  
European Trans. Telecomm., vol. 6, pp. 507–511, Sept.–Oct 1995. 

[12] Higuchi, K., Fujiwara, A., Sawahashi, M., ”Multipath interference canceller 
for high-speed packet transmission with adaptive modulation and coding 
scheme in W-CDMA forward link”, IEEE Journal on Selected Areas in 
Communications, Vol. 20, NO. 2, pp. 419-432, February 2002. 

  



 69

[13] 
 

B. Vucetic, J. Yuan, Turbo Codes : principle and application, Kluwer 
Academic Publishers, 2000.  

[14] Simon Haykin, Communication System, 4th ed. John Wiley & Sons, 2001. 
[15] Satoshi Suyama, Hiroshi Suzuki, Kazuhiko Fukawa, “An OFDM Receiver 

Employing Turbo Equalization for Multipath Environments with Delay 
Spread Greater than the Guard Interval”, IEEE Vehicular Technology 
Conference, pp. 632-636, April 2003. 
 

[16] Andrew J. Viterbi, CDMA: Principles of Spread Spectrum Communication, 
Addision-Wesley, 1995. 

[17] Mei-Ling Wang, “A Study on Downlink Receiver Design for 
OFDM/CDMA-based Mobile Communication System”, M.S. Thesis, Dept. 
Com. Eng., NCTU, Hsinchu, ROC, 2001. 

[18] Slimane, S.B., “Partial equalization of multi-carrier CDMA in frequency 
selective fading channels”, IEEE Conference, Vol. 1, pp. 26-30, June 2000. 

[19] Hanzo, Liew, Yeap, Turbo Coding, Turbo Equalization and Space-Time 
Coding, John Wiley & Sons, 2002. 

[20] Robert H. Morelos-Zaragoza, The Art of Error Correcting Coding, John 
Wiley & Sons, 2002.  

[21] Therodore S. Rappaport, Wireless Communications, Prentice Hall PTR, 1996.
[22] J. G. Proakis, Digital Communications, New York: McGraw-Hill, 1989. 
 
 
 
 


