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1 計畫源由與目的 
數位電視影像可提供更清晰，鮮豔，穩定

且生動的高品質畫面，除此之外，由於數位

訊號可壓縮的特性，讓數位電視訊號可同時

傳送媲美電影院音效品質的六聲道杜比數位

環繞音效。目前數位電視影像廣播的標準有

三 種 規 格 ， 分 別 是 美 國 提 出 的 ATSC 
(Advanced television system committee)，歐洲

提出的DVB-T (Digital video broadcasting- 
terrestrial)[1]及日本提出的ISDB-T(Terrestrial 
integrated services digital broadcasting)。我國

目前採用的數位電視影像廣播標準是歐規的

DVB-T標準。近來國際電視節目趨向於數位

化傳送，我國政府為跟上世界進步的發展，

新聞局開始大力推廣數位電視，行政院數位

電視導入時程及配套措施方案日前也已經明

定，2006年元月起所有29吋電視必須內建數

位接收器，2007年元月起21吋電視必須內建

數位接收器，2008年起數位電視機全面上

市；目前無線電視台所擁有的「類比頻道」

將於2010前全面收回，預計幾年之後，我國

電視廣播標準將會全面改由數位訊號播放，

屆時全國電視節目收視戶將全面改為數位接

收，由此可見數位電視影像標準發展的重要

性。 
然而現行的歐規數位電視影像廣播標準

DVB-T受限於當時的技術，常因為通道的嚴

重訊號干擾減低數位訊號的品質，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，這會讓標榜著品質第一的數

位電視影像受到大眾嚴重地質疑。因此為了

讓數位電視影像廣播標準更上一層樓，本計

畫提出以最新的通訊技術(如CDMA和MPIC
等)，應用於DVB-T標準上，讓數位電視影像

廣播技術可以有更高的品質，大眾可以收

到更好的影像傳送正確率，這是目前本計

畫研擬進行的目標。本計畫將新型系統命

名為新一代數位電視影像廣播系統

(Digital Video Broadcasting–New), 簡 稱

DVB-N系統。 
    在第2節將會介紹本計畫所推出的系

統架構，第3節將以電腦模擬來驗證此系

統之效能。 
2 研究方法 

傳統的DVB-T標準是使用OFDM的方

式來傳送資料[2]，因此每個獨立的資料將

放置在獨立的載波上，彼此之間並不相

關，這樣的方式將產生一個問題，當訊號

透過傳送端送到通道時，通道會有各式各

樣的干擾，由於OFDM載波間是彼此正

交，當某個載波受到雜訊干擾，訊號完全

消失時，依照目前的DVB-T標準，這樣的

載波訊號就真的消失掉了，其他載波訊號

並無法直接對其救援。另一個嚴重的問題

是當通道是多路徑通道，不同路徑因為相

位不同，而產生破壞性干涉，此時訊號將

有嚴重衰減的情況，其會導致一些載波完

全無法傳輸訊號的現象。 
不同於傳統的DVB-T標準，本計畫正

是針對其弱點，進行強化的工作，本計畫

將使用具有正交特性的華氏碼進行訊號

的調變工作，即加入CDMA調變技術，每

個載波上的訊號將乘上一組華氏碼，由此

方式，單一載波上的訊號將分散到其他載

波上，正如分散風險理論，每個資料將具

有更強軔的特性。之後，每一個不同訊號

乘上不同組之華氏碼，然後再加總，由於

華氏碼具有正交的特性，因此每個載波上
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的每個訊號將可被接收機清楚地分辨出來，

如此一來，即使某個載波受到通道的雜訊干

擾而消失不見，由於其他載波仍載有同類型

的資訊(相同資訊乘上華氏碼不同的位元)，因

此透過特別的訊號處理[3]，其他載波將可發

揮救援的工作，把原先的資料解出來，再進

行訊號的偵測工作。由這樣的處理機制，再

加上原先DVB-T具有的編碼功能，將可提高

訊號的正確率而提升DVB-T系統的效能。另

一個強化的目標是針對多重路徑干擾提出解

決的方案。本計畫將使用多路徑干擾消除的

技術(簡稱MPIC)[4]，來提升系統的性能。

MPIC的技術是使用多路徑通道估計，分析出

接收訊號的各個路徑資訊，包括其增益，時

間延遲，相位偏移等資訊，然後將各個路徑

由總訊號分解出來，如此每個路徑將可提供

更好的通訊品質，而且可以大大地減低多路

徑訊號干擾的情形。分解出來的路徑之訊號

透過部份等化通道匹配及最大比例合併

(maximum ratio combining)的運算處理，將可

提供更好的訊號給決策器處理。且MPIC可以

一次又一次的執行，這樣就可以得到更準確

的資訊。 
2.1 傳送端 

 

 
圖 2.1 傳送端架構圖 

 
圖 2.1 就是本計畫系統傳送端架構，首先

資料經過 QPSK 調變後，會讓不同的 QPSK
符元(symbol)分別乘上不同的華氏碼。訊號進

行 QPSK 調變後，會讓原有的 2K 個位元資料

變成 K 個 QPSK 符元，其中 QPSK 符元以數

學式表示如下： 

, 1, 2,..., , , { 1 2}k k k k kX P jQ k K P Q= + = ∈ ±  
其中 k、 分別為 QPSK 符元實部、虛部

的訊號。 
P kQ

 接著每個QPSK符元將分別乘上華氏

碼的各個切片(chip)。而華氏碼是由一組

稱為哈得馬矩陣(Hadamard matrices)的特

殊方陣群所產生[5]，欲得到 N N× 的哈得馬

矩陣 以產生所需要長度為 的華

氏碼可依照如下的遞迴步驟： 
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其中 為 矩陣中第 i 行的行向量，即一

個長度為 N 的華氏碼。任意兩個不同的華

氏碼間滿足下列的特性： 

ih NH

1 0

N
T

i j ik jk
k

N i j
h h h h

i j=

=⎧
= = ⎨ ≠⎩
∑  

亦即兩相異華氏碼之間滿足正交的特性。 
但是，根據DVB-T在 2K mode的規格

定義上真正放資料的次載波個數是 1512
個，並不是 2n個，也因此無法直接使用一

組華氏碼。然而我們可以利用載波上的正

交性，將 1512 個次載波分成 6 個組合

{1024,256,128,64,32,8}，再讓這 6 個組合

各自乘上相對應的華氏碼來完成展頻的

動作，也就是 1024 這個組合的訊號使用

長度為 1024 的華氏碼進行展頻，其他組

合也是以類似的方式來進行展頻。而每個

組合中的訊號，由於華氏碼的正交性，在

沒有通道效應的情況下，接收機可以分別

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，故需要搭配多路徑干擾

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性。 
 各個組合乘上華氏碼後資料接著進

行疊加的動作，所以我們可以得到 IFFT
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的輸入訊號以數學式表示如下： 
IFFT input 

T
256 128 64 32 8( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( )  

TT T T T T
A B C D E F⎡ ⎤= ⎣ ⎦1024C X C X C X C X C X C X

而資料向量就被分成{ 這 6個
組合，而其中 

, , , , ,A B C D E FX X X X X X }

A

F

1 2 1024 ,1 ,1024

1505 1506 1512 ,1 ,8

[ , ,..., ] [ ,..., ]

[ , ,..., ] [ ,..., ]

T T
A A

T T
F F

X X X X X

X X X X X

= =

= =

X

X
M  

NC 為N 的哈得馬矩陣，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同一組的各

個次載波上傳送。接著根據 DVB-T 規格上的

定義，把資料、領航符元和 TPS 放在相對應

的位置上，再經過 IFFT 就轉成為 OFDM 符

元，最後在每個 OFDM 有效符元前面加上護

衛間隔抵抗碼際干擾(ISI)，便可以傳送出去

而完成傳送端的運作。 

N×

2.2 接收端 
 

圖 2.2 接收端架構圖 
 

本計畫系統接收端架構如圖 2.2 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，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

的方塊進行後續的分析處理。 
這些經過 FFT 被轉回的頻域訊號在去掉

領航符元和 TPS 後，剩下來的資料訊號 這

部分由數學式表示如下： 
reR
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= +
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其中 代表傳送端送出來的訊號，即為上

節所列之 
txX

T
256 128 64 32 8( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( ) ,  ( )  

TT T T T T
tx A B C D E FX ⎡ ⎤= ⎣ ⎦1024C X C X C X C X C X C X  

每一組合的訊號可用數學式表示如下：(舉
其中之一，其餘類推) 

1024

, ,1 ,2 ,1024 ,
1

, [ , ,..., ] , { 1,1}T
A A k k k k k k k i

k
X C C c c c c

=

= =∑1024C X ∈ −  

其中 為 中第 k 行的行向量，即一個

長度為 1024 的華氏碼，H代表通道的頻

率響應，

kC 1024C

iH 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 接著進入通道等化器進

行通道效應補償的動作，這裡使用一種能

力很強的多路徑干擾消除技術，簡稱

MPIC，但由於第一次剛收到的訊號尚未

被辨析出來無法運行 MPIC 的動作，所以

我們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

分等化道通匹配又簡稱 PEQ（ partial 
equalizer）[6]，PEQ 的優點在於能夠針對

不同的通道環境及外加雜訊作調整，由於

我們重建資料是使用軟性資訊，所以需要

得到碼位元的外質資訊來做軟性決策，故

在 2.2.1 節將會詳細介紹能產生軟性資訊

的軟式部分等化通道匹配技術及軟式多

路徑干擾消除技術。當第零級的 PEQ 估

計出資料序列後，接下來第一級以後的

MPIC 就可以利用上一級所估計出來的資

料重建每個路徑的接收訊號，並且可以再

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，經過幾次

上面所敘述的等化器動作後，所得到的對

數相似比可靠度將會越來越佳，最後將最

reR
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後一次 MPIC 的對數相似比作硬性決策，就

可得到所要估計的資訊位元序列。 
2.2.1  多路徑干擾消除(MPIC) 

因為第一次無法執行 MPIC，所以第一次

使用的是部分等化通道匹配技術來粗估資

訊，如圖 2.3 為第零級等化器架構。首先，將

收到的訊號 經過部分匹配等化器進行通

道補償，再將等化器後的訊號做解展頻的動

作，因為我們是分成 6 個組合做展頻的，因

此解展頻的動作也是分成 6 個組合，每個組

合乘上其相對應的華氏碼，就可以得到傳送

的訊號。接著我們來看如何得到軟性資訊。 

reR

 

 
圖 2.3 第零級等化器架構 

 
 每一組合經過 PEQ 和解展頻後，其數學

式表示如下[7]： 
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因此我們可以分別得到 的統計平均值

(mean)和變異數(variance) 
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我們就可以利用 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 ，並假設傳送端資料為

jlX ,
ˆ

jljljl QjPX ,,,
ˆˆˆ += 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）： 
( ) ( )[ ]2

,

2

,2,,
ˆˆ

2
1)ˆ|(

,

mQmQQQL jljl
Q

jljl

jl

−−+=
σ

 

其中
β−

=

−+ ∑⋅==−=
1

12
1 N

i
ibb Hmmm

jj

， { }[ ]jQ XVar
j

ˆIm2 =σ  

得到第零級的軟性資訊後就可以利

用此軟性資訊進行資料決策，接著將決策

後的資料符元重新經過展頻，再搭配通道

效應便可重建出軟性的多路徑干擾資

料。重建的多路徑干擾將會提供給下一級

MPIC，以進行多路徑干擾消除的處理。 
接著我們來介紹 MPIC 的處理過程，

圖 2.4 就是 MPIC 等化器的流程，由於有

第零級所產生的多路徑干擾訊號，所以在

一開始就可以把每一條路徑的訊號抽出

來，做法就是將收到的訊號扣掉每一條路

徑的干擾訊號，再利用 MRC 做結合，結

合後的訊號再分成 6個組合做解展頻的動

作，最後就計算出訊號的軟性資訊。 
 

圖 2.4 等化器第一級(以上)架構圖 
 

每個組合中的訊號其軟性資訊表示如下

[7][8]：（ ，此以實部為例） 
klklkl QjPX ,,,

ˆˆˆ +=
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l
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T
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pllplwhere ,,   HHH −=  
T

Kllll l
rrr ],,,[R ,2,1, L= { }FEDCBAl ,,,,,∈  

當得到等化器後的軟性資訊，就可以利用這

些更可靠的軟性資訊做資料決策，再做重建

的動作和得到多路徑干擾資訊。重建的多路

徑干擾資訊將會提供給下一級 MPIC，以進行

多路徑干擾消除的處理。而之後再運行幾次

這一級的步驟，以得到更準確的軟性資訊。 
 
2.2.2 利用領航符元估計通道 
2.2.2.1 通道估計 

利用領航符元估計通道頻率響應的方法

是指在每個符元頻率軸上的一些固定次載波

位置放置一些參考次載波訊號，利用這些參

考次載波訊號作內插來估計通道頻率響應。

這類通道估計的方法包含應用各種不同的內

插法來估計通道的頻率響應，我們將在以下

小節中介紹一維線性內插法、基於離散傅立

葉轉換之一維內插法估計通道響應的方法，

同時，我們將以簡單的數學推導來說明這些

方法的特性。 

 一維線性內插法 
要回復每個領航次載波之間其他次載波

位置的通道頻率響應值，最簡單的方法就是

採用一維線性內插法。在第 k 個次載波位置

的通道頻率響應值可由其相鄰領航次載波訊

號之次載波位置上的通道響應取樣值經由下

式得到: 

    ]}H[-])1{H[(]H[]H[
f

f
fff S

Sik
SiSiSik

⋅−
⋅⋅⋅++⋅=

ff SikSi ⋅+≤≤⋅ )1 (for       

一維線性內插法的優點在於方法簡單但

相對地準確度較低，較適用於估計沒有劇烈

變化起伏的通道頻率響應。 

 一維快速傅立葉轉換內插法 
利用已知次載波位置上的領航次載波訊

號我們可以得到通道頻率響應的取樣訊號。

這個取樣訊號為一筆長度為 N 個取樣的

數列H~ ： 

} 0,.....,0 ],1)-NH[( 0, 0,....,                                    

 ],H[2 0, ...., 0, ],H[ 0, .., 0, H[0], {H~

f
f

ff

S
S

SS=

 

假設 / fN S 是整數且 / fN S 個取樣時間

長度大於通道響應的最大延遲時間，根據

離散傅立葉轉換的特性，取樣訊號經過反

離散傅立葉轉換(至時域)，可以得到Sf 個

等距且重複出現的訊號，其大小等於真實

通道脈衝響應的 1/Sf。其中訊號在時域和

頻域之間的關係如下所示： 

][H~)(~  ,   ]H[)( DFTDFT knhknh ⎯⎯→⎯⎯⎯→⎯       

而 H[k] 和 ][H~ k 的關係，如下所示： 

⎪⎩

⎪
⎨
⎧ −=⋅+=

=
                                          otherwise       0

1N,....,2,1,0  , for     ]H[
][H~ f

f S
qSqakk

k   

假設上式中的a、q、Sf 和 / fN S 都是整

數，a為此取樣訊號的起始次載波位置，

則 ][H~ k 經過反離散傅立葉轉換之結果可

經由下面的式推導: 

∑ ∑

∑∑

∑

∑

= =

−⋅−−−

=

⋅+

=

⋅+−

=

⋅+

=

⋅=

⋅⋅=

⋅⋅+=

⋅=

1-N

0

1-
N

0

)(
N

2)(
N
2

1-
N

0

)(
N
21-N

0

)(
N
2

1-
N

0

)(
N
2

1-N

0

N
2

ee)(
N
1         

ee)(
N
1         

e]H[
N
1         

e][H~
N
1)(~

x

S

q

nxSqjnxaj

S

q

nSqaj

x

xSqaj

S

q

nSqaj

f

k

knj

f
f

f
ff

f
f

xh

xh

Sqa

knh

ππ

ππ

π

π

 (a)   

此等式由兩層加法組成，後面的那層

加法可以化簡如下： 
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2( / )-1
( / )

0

1

N
0

1   e
( / )

1      for  ( / )    (z is an integer)
    

0     otherwise

    (( ( / )) ) 

f
f

f

N S j q x
N S

qf

f

S

f
z

N S

x z N S

x z N S

π

δ

− ⋅

=

−

=

= ⋅⎧
= ⎨
⎩

= − ⋅

∑

∑

Q

     (b) 

          
2( / )-1 ( / )-12 ( )( ) ( / )N

0 0

1

N
0

   e e

N                                    (( ( / )) )

f f
f f

f

N S N S j q x nj q S x n N S

q q

S

f
zf

x n z N S
S

ππ

δ

− ⋅ −− ⋅ −

= =

−

=

∴ =

= − − ⋅

∑ ∑

∑

  (c) 

將等式（c)代入等式（b)中，等式（a)可以繼

續化簡為： 
( / )-12 2N-1 ( ) ( )

N N

0 0

-12N-1 ( )
N

N
0 0

2-1

N
0

1( ) ( ) e e
N

1 N         ( ) e (( ) )
N

1 N        (( ) ) e

f
f

f

f
f

N S
j a x n j q S x n

x q

S
j a x n

x zf f

S j az
S

zf f

h n h x

h x x n z
S S

h n z
S S

π π

π

π

δ

− − − ⋅ −

= =

− −

= =

−

=

= ⋅

= ⋅ − − ⋅

= + ⋅ ⋅

∑ ∑

∑ ∑

∑

%

N
   (d) 

            

由上述推導可看出，當通道的最大延遲時間

小於 ( / )fN S 個取樣時間長度時，經過反離散

傅立葉轉換後會重複出現Sf個通道脈衝響

應；但若通道的最大延遲時間大於 ( / )fN S 個

取樣時間時，各個重複出現的通道脈衝響應

會發生時間軸上重疊的現象，因此領航次載

波訊號在頻率軸上放置的密度必須適合，即

是要確保通道的最大延遲時間在有效符元長

度的 1/ Sf 以內。 

圖 2.5 是上述方法的示意圖。圖 2.5 (a)
為完整的通道脈衝響應與頻率響應示意圖，

兩者間存在 N 點快速傅立葉轉換之關係。圖

2.5 (b)為通道響應的取樣過程。由領航次載波

位置上所得到的通道頻率響應的量值，相當

於是得到通道頻率響應的取樣訊號。此通道

頻率響應的取樣訊號在時域上等同於通道的

脈衝響應和一個連串的脈衝波(Impulse Trains)
作環旋積的動作。通道的脈衝響應和一個連

串的脈衝波作環旋積則相當於通道的脈衝響

應在這個連串脈衝波的位置上複製如圖 2.5 

(c)所示。由圖 2.5 (c)可知，當通道的最大

延遲時間小於 ( / )fN S 個取樣時間時，各個

複製的通道脈衝響應不會互相重疊干

擾，我們可以使用一個時域上的低通濾波

器取出第一個通道的脈衝響應，此即為通

道脈衝響應的估計值。 

 
)(nh ]H[k

spacing)(carrier 
ncy     Freque

(sample)
 Time   

⎯⎯→⎯FFT

⎯⎯ ⎯←IFFT

MAXτ

(sample) Time   
fS

N0
fS

2N
f

f

S
S N)1( −

MAXτ

spacing)(carrier 
ncy     Freque

fS

⎯⎯→⎯FFT

⎯⎯ ⎯←IFFT

)(np

(sample)
 Time   

)(nh

(sample)
 Time   MAXτ

⊗

][H~ k

fS
N

)(~ nh

 

圖 2.5 (a)完整通道響應 (b)通道響應的取 
  樣過程 (c)通道脈衝響應之取樣訊號 
 
 改良式線性最小均方差通道估測法 

改良式的線性最小均方差通道估測

方法可以不必事先知道通道的統計特

性。首先，我們假設欲估計的通道與 間

呈一線性的關係，即 
LSh

khh LSLMMSE
ˆˆ =        (2.1) 

其中 

[ ]0 1 1, , , T
Nk k k k −= L  

[ ]( )]1[ˆ,],1[ˆ],0[ˆˆ −= Nhhhdiagh LSLSLSLS L   (2.2) 
因此，可計算出均方誤差為 

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −=

2ˆ khhE LSε   

[ ])ˆ()ˆ( khhkhhE LS
H

LS −−=         (2.3) 
同理我們要找出一 k 使得估計通道與真實

通道間的均方誤差(ε)最小 
[ ]{ })ˆ()ˆ()( khhkhhE LS

H
LSkk −−∇=∇ ε  
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[ ])ˆ(ˆ khhhE LS
H

LS −−=  

[ ] [ ]khhEhhE LS
H

LS
H

LS
ˆˆˆ +−=      (2.4) 

令式(2.4)為零， 0)( =∇ εk 可得 

[ ]{ } [ hhEhhEk H
LSLS

H
LS

ˆˆˆ 1−
= ]     (2.5)

其中 

( )2 2 22 2
0 1 1

ˆ ˆ[ ]= [ ( ) ( )]

               = [ ( ) ( )] [ ( ) ( )]

              { } , { } ,..., { }

H H
LS LS

H H

z z N

E h h E diag h z diag h z

E diag h diag h E diag z diag z

daig E h E h E hσ σ −

+ +

+

⎡ 2
zσ= + + +⎣
⎤
⎦

                                  (2.6) 
  

2 2 2
0 1 1

ˆ[ ] [ ( ) ]

             = [ ( ) ]

             =[ { }, { },..., { }]

H H
LS

H

T
N

E h h E diag h z h

E diag h h

E h E h E h −

= +
     (2.7)

將式(2.6)、式(2.7)代入式(2.5)，可得 

[ ]{ } [ ]hhEhhEk H
LSLS

H
LS

ˆˆˆ 1−
=  

{ }
{ }

{ }
{ }

{ }
{ }

T

zN

N

zz hE

hE

hE

hE

hE

hE

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

+++
=

−

−

22
1

2
1

22
1

2
1

22
0

2
0 ,,,

σσσ
L

          (2.8) 
假 設 通 道 和 雜 訊 為 uncorrelated ， 即

2 2ˆ ˆ{| | } | |LS zE h h 2σ≈ − ，可得 

0 1

1

2 2 22 2 2
1

2 2 2

0

{ } { } { }
, ,...,

{ } { }{ }

T
LS LS LS

z z N z

LS LSLS
N

E h E h E h
k

E h E hE h

σ σ σ−

−

⎡ − − −
⎢=
⎢
⎣ 1

⎤
⎥
⎥
⎦

 (2.9)

為避免負值的出現，將(2.9)改寫為 

0 1

1

2 2 2

1
2 2 22 2

0

{ } { } { }
, ,...,

{ } { }{ }

T
LS LS LS

N

LS LSLS
z Nz

E h E h E h
k

E h E hE hσ σ

−

−

⎡
⎢=
⎢ + +⎣

2
1 zσ

⎤
⎥
⎥+ ⎦

(2.10)

 
其中 為 least square channel estimation，而 ˆ

LSh
1 2

2 1 ˆˆ ( )
g

N

z
n Ng

h n
N N

σ
−

=

=
− ∑ LS

k

ˆ
real LS z

           (2.11) 

由式(2.11)可看到，這種改良式的線性最小均

方差通道估測方法只需要知道 least square 的
通道估測和雜訊的能量，如此一來即可大大

的簡化計算的複雜度。在這樣的方法中，我

們假設 ，這可以看成是將 經

過一個 one-tap 的濾波器所得到的結果，

我們知道 h h

ˆ ˆ
LMMSE LSh h= ˆ

LSh

= + ，也就是說傳統的

lease square 通道估計是無法有效濾除雜

訊的干擾的，因此我們將它再經過一個

one-tap 濾波器”k ”做濾波，如此一來可以

更進一步的抵抗雜訊所造成的干擾，由式

(2.10)可看出 k 其實就是一個加權值，當

雜訊的能量相較於通道的能量越大時，其

所得的加權值越小，反之則相反。因此這

種方法將比 least square estimation 的方法

更能有效的抵抗雜訊，而且它的複雜度並

不比 least square 的方法高出許多。 
 
2.2.2.2 雜訊能量估計 
由於在軟性多路徑干擾消除處理時，需計

算訊號的軟性資訊。而計算訊號的軟性資

訊不只需要通道參數，同時也需要雜訊能

量參數（Niose variance）。因此本計畫針

對我們所提出的新型數位電視廣播系

統，設計出三種雜訊能量估計方法。三種

方法概述如下， 
 利用資料載波 ( Data carrier ) 估計

方法 

資料載波估計方法必須先完成通道

估計。在此我們所使用的通道估計做法為

運用DVB-T系統中每一個OFDM 符元上

的散佈領航訊號估出在領航訊號上的頻

域通道參數，再用一維線性內差的方法估

算出整個 OFDM 符元所經過的完整頻域

通道，因假設通道的脈衝響應不會超過護

衛間隔的長度，所以估計出來的通道先轉

到時域並取出前面護衛間隔長度的部分

後再轉至頻域，以期望能排除 AWGN 的

影響。這樣經過消抵 AWGN 後的頻域估

計通道才用於雜訊能量估計。 
資料載波估計方法是運用 OFDM 符

元上的資料載波能量包含有傳送訊號及

雜訊能量的基本概念。詳細說明如下： 
(假設傳送訊號和 AWGN 之間是獨立的) 
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{ } 2

2 2

( ) ( ) ( ( ) ( ))

1 ( ( ) ( ( ) ( )))

H H 2
yy s d

H
N yy s

data

trace R trace E trace H f H f N

trace R trace H f H f
N

ata Nσ σ

σ σ

= = +

= −

YY % %

% %

因在做通道估計的時候運用到領航訊號，所

以對於上面的式子必須對 2
sσ 的部分再加以修

正，也就是必須把領航訊號的能量考慮進

去，所以更改如下 
2 2 21 ( ( ) ( ) ( ) ( ) ( )H
N yy s k k p l

k D l Pdata

trace R H f H f H f H f
N

σ σ σ
∈ ∈

= − −∑ ∑% % % % )H
l

其中 
D 為次載波為資料訊號的指標所組成的集合 
P 為次載波為領航訊號的指標所組成的集合 

2
pσ 為領航訊號的能量； 2

sσ 為資料訊號的能量 
 利用零值載波 ( Null carrier ) 估計方法 

零值載波估計方法的基本概念是利用

OFDM 符元上的零值載波能量只有雜訊能

量。詳細說明如下： 
在零值載波上的訊號能量即為雜訊能

量，所以將接收訊號在應為零值載波的位置

上的能量，即為雜訊能量  2
Nσ

)):1((12 NNRtrace
N datayy

null
N +=σ  

其中，Ndata ，Nnull 分別為一個OFDM符元資

料載波及零值載波的個數。 
 子空間基底( Subspace-based )估計方法

[9] 

OFDM的系統中, 第 i個次載波上的訊號可以

用 來表示, 當i i iY H X N= + i iX 為已知(例如，

領航訊號), 我們可以用
i

i
i

i

i
i X

N
H

X
Y

H +==ˆ 來得

到估計的 , 由式子可以看出雜訊也隱藏在

中, 所以在這個方法裡面,我們利用了通道

的統計特性,來估算雜訊能量。 

iH

iĤ

在系統裡, 包含有兩種領航訊號，一為散亂領

航訊號（scattered pilot），另一種為連續領航

訊號（continual pilot）。連續領航訊號上的頻

域通道可以用 表示, 為估

計的頻域通道, 為傅立葉轉換矩陣, 為

時域的脈衝響應（impulse response）, 為

這些連續領航訊號上的雜訊。 

pppp nhWH +=ˆ
pĤ

pW ph

pn

由 的 自 相 關 矩 陣 （ autocorrelation 

matrix）

pĤ
[ ]

I

nnWhhW

HHR p

2       

][][       

ˆˆ

N

H
pp

H
p

H
ppp

H
pp

EE

E

σϕ +=

+=

=
 

可以發現藉由估計 可以求得雜訊能

量。首先觀察到

pR
H H

p p pEϕ ⎡ ⎤= ⎣ ⎦W h h Wp ,由於 pW

和 H
pW 為全秩矩陣（full rank）, 所以ϕ 的

秩由 H
p pE ⎡ ⎤⎣ ⎦h h 的秩決定, 而 的

秩和路徑的數目有關。所以如果把

H
p pE ⎡ ⎤⎣ ⎦h h
ϕ 的特

徵值（eigenvalue）由大到小排列, 只有前

面 L 個特徵值不為零(假設通道路徑數目

為 L), 其餘的特徵值皆為零。因此, 若假

設 為 的特徵值且由大

到小排列，則 P-L 個小 的特徵值等於

 （i.e.  ）其中 P 
為領航訊號載波個數。子空間基底估計方

法步驟詳細說明如下： 

Pλλλ ˆˆˆ
21 ≥≥≥ L pR

pR
2
Nσ 2

21 NPLL σλλλ == ++ L

步驟 1 利用最小記述長度（Minimum 
descriptive length）估計通道路徑個數 
（ L̂ ） 

 假設利用領航訊號所估計的通道

為 { }ˆ ( ) ( )   pilotsP ik H k i= ∈H  
其中，Hi (k) 為第k 個OFDM符元

的第i個次載波的估計通道，P為 連
續領航次載波個數。 

 計算通道相關矩陣 R̂  及 R̂ 的特

徵值  Pλλλ ˆˆˆ
21 ≥≥≥ L

∑
=

=
M

k

H
PP kk

M 1
)(ˆ)(ˆ1ˆ HHR  

此外，我們再定義目標方程如下  
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步驟 2 利用 R̂ 的特徵值估計雜訊能量  2
Nσ
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3 模擬結果與討論 
3.1 多路徑干擾消除模擬結果與討論 

 
表 3.1 本計畫多路徑干擾消除系統模擬環境

設定 
調變 QPSK 

載波頻率 600MHz 

頻寬 7.61 MHz 

次載波個數 2048 

有效符元時間 224µs 

護衛間隔 56µs 

整個符元時間 280µs 

車速 30 km/hr, 120 km/hr 

都普勒頻率 16.66Hz, 66.66Hz 

路徑個數 2 

最大延遲擴散 13.89µs (127 samples) 

部分等化通道匹配 
Fix Channel: β=0.7 

Fading Channel: β=0.5 

 
本計畫系統電腦模擬的通道模型及假設條件

為： 
 多路徑干擾消除 

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。 
 
3.1.1 多路徑干擾消除模擬結果與討論 
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     圖 3.1 能量 1:1 的雙路徑固定通道模擬

結果
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圖 3.2 能量 1:1 的雙路徑衰減通道車速

30km/hr 模擬結果 
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圖 3.3 能量 1:1 的雙路徑衰減通道車速

120km/hr 模擬結果 
圖 3.1 顯示了我們所提出的結合多路

徑干擾消除技術之新一代數位廣播系統

與現行數位廣播系統在雙路徑固定通道

的模擬結果。從圖中可看出，很明顯的，

隨著多路徑干擾消除遞迴次數增加，系統

效能均會改善。但系統效能改善的程度會

隨著遞迴次數的增加而趨緩。另外，相較

於現行數位廣播系統 SNR 在 15dB 以

上，我們所提出的結合多路徑干擾消除技

術之新一代數位廣播系統效能改善許

多。圖 3.2、圖 3.3 顯示了我們所提出的

結合多路徑干擾消除技術之新一代數位
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廣播系統與現行數位廣播系統在雙路徑通道

考慮接收機移動速率的模擬結果。從圖中我

們可以看出考慮接收機移動速率的情況下，

多路徑干擾消除技術在遞迴次數超過 2 次以

後系統效能增進並不明顯。但相較於現行數

位廣播系統我們所提出的結合多路徑干擾消

除技術之新一代數位廣播系統效能不管 SNR
為何皆能改善許多。 

此處，我們所要探討的是多路經干擾消除

的能力，因此在此模擬中通道估計是完美

的。在由各張模擬結果可以看出，在stage 0
也就是使用展頻和soft PEQ技術後，系統效能

就比原先的OFDM架構有所提高，再之後利

用soft MPIC技術，系統效能就能得到更好的

效益，例如在有衰減通道下：以錯誤率 10-2為

基點來看，就提高了有 3dB左右的效能，以

錯誤率 10-3為基點來看，就提高了有 6dB左右

的效能。雖然MPIC技術可以一直反覆進行，

但是其結果並不是能無限加強，而是有一個

收斂值，這可以從模擬圖看出，而從模擬圖

看出只要大約運行 3 次MPIC後，其效果就會

收斂。 
 

3.2 利用領航符元估計通道模擬結果 
3.2.1 通道估計模擬結果與討論 

在通道估計的部份，我們模擬系統在使

用一維傅立葉轉換、二維傅立葉轉換及改良

式線性最小均分差通道估測方法來了解通道

估測的效能，由於一維線性內插法效能較

差，故不列入模擬結果討論。模擬中定義了

參數SDR （Signal to Distortion Ratio）以分別

各方法之優劣： 

)
PowerError  Estimation Average

Power Channel Averagelog(10=SDR

 
SDR 越大，表示估計誤差越小。 
模擬所使用的參數為多路徑衰變通道，路徑

能量比分別為1:1和9:1，最大延遲都設定為50

個 samples( 即 50x7/64 usec) ， 車 速 為

30km/hr。 
 

 

圖 3.4 雙重路徑，路徑能量比  1：1  
Delay=50×7/64usec 車速 30km/hr 的 SDR 
 

 

圖 3.5 雙重路徑，路徑能量比  9：1  
Delay=50×7/64usec V=30km/hr 的 SDR 

圖 3.4 為雙重路徑，路徑能量比 1：1  最
大路徑延遲為 50×7/64 usec，車速 30km/hr
一維線性內插通道估測法，一維快速傅力

葉轉換內插通道估測法，及改良式線性最

小均方差通道估測法的 SDR 值。而圖 3.5
則為路徑能量比 9：1 時，所提出三個通

道估測法的 SDR 值。由圖 3.4，3.5 可知，

不管路徑能量比為何，所提出的通道估測

法在訊號雜訊比（Eb/No）大於 16dB 以

後，SDR 的增加幅度趨緩，此則意味著所

提出三個通道估測法在訊號雜訊比 16dB
為即可達到估計誤差的穩定值。在圖 3.4
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三個通道估測法 SDR 最大值約分別為 41，
40，39 而圖 3.5 三個通道估測法 SDR 最大值

約為 25.5 。因為 SDR 越大，表示估計誤差

越小，所以所提出的三個通道估測法在路徑

能量比為 1:1 的通道估計誤差較 9:1 的通道

估計誤差小。此外，由圖 3.4 ，3.5 可知（路

徑能量比為 1:1 或是 9:1），一維傅立葉轉換

的方法簡單，但是 SDR 表現較差，而二維傅

立葉轉換方法在 SDR 表現最好，但設計較為

複雜，不適用於需要簡捷的 DVB-T 接收機上，

改良式線性最小均分差通道估測方法的表現

與複雜度，則剛好介在一維與二維快速傅立

葉方法之間，尤其是高訊雜比時，其效能可

以趨近二維傅立葉轉換方法，因此是不錯的

通道估計方法。 

 

 
3.2.2 訊雜比估計模擬結果與討論 

我們以訊號與雜訊能量比（Signal to 
Noise Ratio，SNR）及  均方誤差  （Mean 
Square Error，MSE）來檢驗雜訊能量估測器

的效能。訊號與雜訊能量比與均方誤差的定

義分別如下， 
22 ˆ NsSNR σσ=  

( )∑
=

−=
trial

m
actualNNtrial

MSE
1

22
,

2ˆ1 σσ  

其中， 
2
sσ 為訊號能量其定義於各個方法相對應於依

序如下， 

⎟
⎠

⎞
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⎛
+= ∑∑

∈∈ Pl
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data
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( )( ) 22 ˆ:11
Ndatayy

data
s NRtrace

N
σσ −=
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⎝

⎛
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i
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以上各式中的參數定義同 2.2.2.2 節定義。 
trial 為總實驗次數，在本模擬中為 103。

為實際上的雜訊能量 。在子空間基底

估計方法中，為求通道相關矩陣

2
,actualNσ

R̂ ，所設定

參數M=102。

而，模擬在以下三種不同的通道中執行 
(1) AWGN 
(2) Multipath Fading channel 兩個路徑能

量比和延遲分別為 4：1 及 15 取樣，並

考慮兩種接收機移動速度，分別為

30km/hr 和 120km/hr。 
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圖 3.6 三種方法在不同通道下估測的訊

雜比效能 
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圖 3.7 三種方法在不同通道下估測雜訊

的均方誤差效能 
圖 3.6 和 3.7 分別為三種方法在不同通道

下估測的訊雜能量比及均方誤差效能模

擬圖。為利用資料載波估計方法我們簡稱

為 DC；同樣的，利用零值載波估計模擬

方法簡稱為 NC；子空間基底估計方法為

SS。在圖 3.6 中，系統的 SNR 為斜率為 1
的直線。從模擬中可發現，NC 及 SS 方法

並不會因為接收機的移動速度增加而變
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差。亦即，NC 及 SS 方法對於都普勒頻率漂

移（doppler  frequency）並不敏感。而 DC
的方法隨著 SNR 越高，估計的 SNR 反而脫

離真正的 SNR。這是由於都普勒頻率漂移使

得載波間的正交性遭到破壞，產生中間載波

干擾（ICI）。而，中間載波干擾導致 DC 方法

的估計錯誤。另一方面，由於 DC 方法需要

通道資訊，這使得估計通道的準確度會影響

DC 方法。圖 3.7 為均方誤差效能模擬圖，NC
及 SS 方法隨著 SNR 越高，均方誤差越小。

而，DC 方法因中間載波干擾的緣故，使得均

方誤差較大。亦可驗證圖 3.6 的效能說明。 
 
4 結論 

本計畫是將多路徑干擾消除的技術

(MPIC)與 CDMA-OFDM 的技術相結合來提

昇歐規數位電視標準(DVB-T)的效能，經過理

論分析與電腦模擬的結果，都顯示此技術可

以有效提昇系統的效能，在運算複雜度允許

的情況下，增加 MPIC 運算的級數，將可以

更增強系統的表現，本計畫未來如果針對編

碼與解碼的部份加以改良，例如使用 LDPC
碼來取代里德所羅門碼及迴旋碼當作整體的

通道編碼，將可以更進一步提昇數位電視的

效能，這將可以是數位電視相關計畫未來值

得研究的方向。 
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