
 
 
 

摘要 

 
本計畫將以三年的時間完成一個整合數位音響廣播和數位影像廣播地面廣

播系統基頻接收機架構的設計，以做為軟體定義無線電設計的參考。今年是第一

年，主要的工作是完成整合這兩個系統的訊號同步子系統接收機。在數位音響廣

播系統中，訊號同步子系統接收機將依次完成碼框同步、符元同步、小數載波頻

率偏移偵測以及整數載波頻率偏移偵測。而在數位影像廣播地面廣播系統中，訊

號同步子系統接收機則將依次完成符元同步、小數載波頻率偏移偵測、整數載波

頻率偏移偵測以及碼框同步。這兩個系統的訊號同步子系統接收機運作的順序雖

然不同，但是其架構相似，可以使用軟體控制的方法把這兩個訊號同步子系統接

收機整合起來。在這篇報告中，我們將提出一個整合這兩個訊號同步子系統接收

機的架構。然後以數位音響廣播系統的訊號同步子系統接收機架構為例，用電腦

模擬的方式測試這些訊號同步方法的效能。 
 
 
關鍵詞：數位音響廣播，數位影像廣播地面廣播，基頻接收機架構，軟體定義無

線電，訊號同步子系統接收機，碼框同步，符元同步，小數載波頻率偏

移偵測，整數載波頻率偏移偵測。 
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Abstract 

 
This three-year project will be focused on designing an integrated receiver 

architecture in baseband for the DAB and the DVB-T broadcasting system. This 
integrated receiver architecture will be provided as a reference for the design of the 
SDR (Software Defined Radio). This is the first year and our major job is to 
completely integrate the receiver architectures of the signal synchronization 
subsystems for the two broadcasting systems. The receiver of the DAB signal 
synchronization subsystem will perform the frame synchronization, the symbol 
synchronization, the fractional frequency offset detection and the integral frequency 
offset detection sequentially. However, in the DVB-T system, the symbol 
synchronization, the fractional frequency offset detection, the integral frequency 
offset detection and the frame synchronization will be performed sequentially by the 
receiver of the signal synchronization subsystem. Although the receivers of these two 
subsystems do not perform in the same orders, their architectures are similar. We can 
use the software control method to integrate the receiver architectures of the two 
signal synchronization subsystems. In this report, we will propose an integrated 
receiver architecture for the two subsystems. Then, we will simulate these signal 
synchronization methods based on the receiver architecture of the DAB signal 
synchronization subsystem, and discuss the performance of these methods. 
 
 
Key Word: DAB, DVB-T, SDR (Software Defined Radio), signal synchronization 

subsystem, frame synchronization, symbol synchronization, fractional 
frequency offset detection, integral frequency offset detection. 

 
 
 
 
 
 
 
 

 II



目   錄 

第一章、序論………………………………………………………………………….1 
1.1 背景與發展狀況…………………………………………………………….1 
1.1.1 數位音響廣播系統方面…………………………………………….2 
1.1.2 數位影像廣播系統方面…………………………………………….2 
1.2 時序估計方法之介紹……………………………………………………….3 
1.2.1 IEEE802.11a叢發系統之封包同步和符元同步…………………..3 
1.2.2 DAB廣播系統之碼框同步和符元同步……………………………..4 
1.3 頻率偏移估計方法之介紹………………………………………………….6 
1.3.1 IEEE802.11a叢發系統之載波頻率偏移的估計…………………..7 
1.3.2 DAB廣播系統之載波頻率偏移的估計……………………………..8 
1.4 內容的編排與說明………………………………………………………...10 
第二章、正交分頻多工系統特性的描述……………………………………………11 
2.1 基本的正交分頻多工系統………………………………………………..11 
2.2 離散傅立葉轉換/反離散傅立葉轉換的使用…………………………….13 
2.3 護衛間隔的用處…………………………………………………………..15 
2.4 以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統………………………..17 
第三章、數位音響廣播系統的簡介 (Eureka 147 DAB System) …………………19 
3.1 系統簡介…………………………………………………………………..19 
3.2 傳輸訊號及碼框結構……………………………………………………...20 
3.3 訊號同步及通道估計…………………………………………………….23 
第四章、數位影像廣播之地面廣播系統的簡介(DVB-T System) ………………24 
4.1 系統簡介…………………………………………………………………..24 
4.2 傳輸訊號及碼框結構……………………………………………………..27 
4.3 訊號同步及通道估計……………………………………………………...28 
第五章、數位音響廣播及數位影像廣播地面廣播系統訊號同步架構之設計…..33 
5.1 數位音響廣播系統訊號同步架構之設計………………………………...33 
5.1.1 碼框同步的偵測…………………………………………………...34 
5.1.2 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測………………………….. 36 
5.1.3 整數載波頻率偏移的偵測………………………………………...41 
5.2 數位影像廣播地面廣播系訊號同步架構之設計………………………...42 
5.2.1 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測…………………………...42 
5.2.2 整數載波頻率偏移的偵測………………………………………...43 
5.2.3 碼框同步的偵測…………………………………………………...44 

第六章、數位音響廣播與數位影像廣播地面廣播系統整合之架構設計…………46 
6.1 簡介………………………………………………………………………...46 
6.2 DAB與DVB-T系統之初步整合…………………………………………….46 

 III



6.3 DAB與DVB-T系統訊號同步部份整合之介紹………………………….46 
6.4 DAB與 DVB-T系統其它部份整合之介紹………………………………51 
6.5 結論………………………………………………………………………...52 
第七章、數位音響廣播系統之訊號同步子系統模擬結果…………………………53 
7.1傳輸通道之描述…………………………………………………………...53 
7.1.1 多重路徑衰變通道………………………………………………...54 
7.1.2 通道模型…………………………………………………………...54 
7.2電腦模擬…………………………………………………………………...55 
7.2.1碼框時序模擬結果……………………………………………...…56 
7.2.2符元時序模擬結果………………………………………………...58 
7.2.3小數載波頻率偏移模擬結果……………………………………...59 
7.2.4整數載波頻率偏移模擬結果……………………………………...60 
7.3數位音響廣播系統的同步時序…………………………………………...70 
第八章、通道的估計………………………………………………………………..72 
8.1 簡介………………………………………………………………………..72 
8.2參考訊號之放置…………………………………………………………...73 
8.3利用領航符元的通道估計方法…………………………………………...75 
8.3.1 一維線性內插法…………………………………………………..75 

8.3.2基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法一) …………………75 

8.3.3基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法二) …………………78 

8.3.4基於離散傅立葉轉換之二維內插法……………………………...80 

8.3.5串連一維線性與一維離散傅立葉轉換之內插法………………...82 

8.4利用領航訊號的通道估計方法…………………………………………....82 

8.4.1理想領航訊號的相關特性與通道估計…………………………...83 

8.4.2虛擬隨機序列……………………………………………………...85 

8.4.3 利用虛擬隨機序列作為領航訊號之通道估計…………………..86 

8.5 利用領航符元及領航訊號估計通道響應方法之比較…………………..88 

第九章 、數位音響廣播與數位影廣播地面廣播系統通道編碼方式之介紹……89 
9.1 數位音響廣播系統………………………………………………………..89 
9.1.1 打孔式迴旋編碼…………………………………………………..89 
9.1.1.1打孔式迴旋編碼用於快速資訊通道…………………...92 
9.1.1.2打孔式迴旋碼用於主要服務通道……………………...92 

9.1.2 時間交錯技術……………………………………………………..95 
9.2 數位影像廣播之地面廣播系統…………………………………………..97 
9.2.1 外層編碼以及外層交錯技術……………………………………..98 

 IV



9.2.2 內層編碼技術……………………………………………………..99 
9.2.3 內層交錯技術……………………………………………………100 

第十章、結論………………………………………………………………………102 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 V



圖表目錄 

圖1-1 利用雙滑動窗來達成封包同步..…………………………..………..……… 4 
圖1-2 護衛間隔的形成方式………………………………………………..……… 5 
圖1-3 利用護衛間隔實現符元同步之原理示意圖……………………..………… 6 
圖1-4 利用觀察長度為2N+Ng取樣的訊號來達成符元同步…………….……… 6 
圖1-5 整數載波頻率偏移估計架構...…………………………………….…….… 10 
圖2-1 基本正交分頻多工系統之發射機和接收機方塊圖..………...………...…. 12 
圖2-2 平行傳輸系統的傳輸頻寬示意圖..………………………………..…….... 13 
圖2-3 正交分頻多工波載波的頻譜圖..………………………………..……….... 15 
圖2-4 一個正交分頻多工符元的示意圖...…………………………………...….. 15 
圖2-5 包含護衛間隔之接收訊號所擁有的時序容忍效應示意圖..…………..… 16 
圖2-6 正交分頻多工訊號的多路徑干擾示意圖..……………………...………... 17 
圖2-7 快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統圖..…………………..….... 18 
圖3-1 Eureka 147 數位音響廣播系統方塊圖..………………………………..… 20 
圖3-2 數位音響廣播系統之多工碼框圖…………………….…………………… 20 
圖3-3 數位音響廣播系統主要訊號產生器之方塊圖……………………..…...… 21 
圖4-1 數位影像廣播之地面廣播系統方塊圖……………………….……......….. 25 
圖4-2 階層式64點二維振幅調變訊號 1α = 和 4α = 之星象圖…………..…..… 26 
圖4-3 三種參考訊號次載波和資料訊號次載波位置分佈示意圖…………….... 29 
圖4-4 連續領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖……...….....… 30 
圖4-5 傳輸參數訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖…………..….. 30 
圖4-6 散射領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖…………..….. 32 
圖5-1 數位音響廣播系統之訊號同步子系統方塊圖……. …. …. …. …. …..… 34 
圖5-2 數位音響廣播系統之碼框訊號功率示意圖………………..…….………. 34 
圖5-3 最小功率偵測法之方塊圖……………………………………………...…. 35 
圖5-4 雙滑動視窗偵測法之方塊圖………………………………….…….…….. 35 
圖5-5 護衛間隔特性之訊號序列示意圖………………………………………… 36 
圖5-6 護衛間隔特性之正規化相位示意圖………………………………….…... 37 
圖5-7 多重路徑通道中非碼際干擾區間示意圖…………………………...……. 38 
圖5-8 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法一之方塊圖…………….……... 38 
圖5-9 理想通道中方法一之振幅示意圖……………………………………...…. 39 
圖5-10 雙重路徑通道中方法一之振幅示意圖…………………….………..…... 39 
圖5-11 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法二之方塊圖……………...……40 
圖5-12 理想通道中方法二之正規化相位示意圖……….………………………. 40 
圖5-13 雙重路徑通道中方法二之正規化相位示意圖……………………….…. 41 
圖5-14 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖………………………………….……. 42 
圖5-15 數位影像廣播地面廣播系統之訊號同步子系統方塊圖………….….… 43 

 VI



圖5-16 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖………………………………..……… 43 
圖5-17 碼框同步偵測之方塊圖……………...………………………………...… 44 
圖6-1 DAB與DVB-T系統整合之接收機架構圖……..…....………….………… 47 
圖6-2 DAB與DVB-T系統所有模式示意圖……………...……………………… 47 
圖6-3 單一處理器架構示意圖…………………………………………………… 48 
圖6-4 DAB與 DVB-T系統訊號同步部分整合之架構圖……………….……… 49 
圖7-1 多路徑衰變通道模型圖…………………………………………………… 55 
圖7-2 碼框時序示意圖…………………………………………………….……... 57 
圖7-3 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在AWGN通道上的效能…………..…. 61 
圖7-4 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑AWGN通道上的效能.… 61 
圖7-5 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 

(路徑功率比為1:1或1:9) ……………………………………………….. 62 
圖7-6 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 

(車速為30km/hr或100km/hr) ……………………………..……………... 63 
圖7-7 符元時序估計之方法一與方法二在AWGN通道中的效
能……………………………………………………. ………………….….. 64 

圖7-8 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中效能 1L
（路徑功率比1:1）……………………………...…...…………………….. 64 

圖7-9 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中的效能 1L
（路徑功率比1:9）………………………………………….……….….….. 65 

圖7-10 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 

(路徑功率比1:1)………………………………..……………………….... 65 
圖7-11 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 

(路徑功率比1:9)………………………………..……………….……..... 66 
圖7-12 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 

(路徑功率比1:1) ……………………………………….……………..… 66 
圖7-13 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 

(路徑功率比1:9) ……………………………………………...……….... 67 
圖7-14 小數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能……………..………... 67 
圖7-15 小數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能…………....….. 68 
圖7-16 整數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能………………………. 68 
圖7-17 整數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能……………….. 69 
圖7-18 相位參考符元在時域的自相關函數…………………………….….….... 69 
圖7-19  數位音響廣播系統的同步時序示意圖………………………………… 71 
圖7-17 整數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能………...….….. 70 
圖8-1 簡化之OFDM同調解調接收端架構……….………………………….…. 72 
圖8-2 參考訊號在時間軸及頻率軸上放置情形的示意圖……….………..……. 74 
圖8-3 (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

 VII



號……….………………………………………………………...……….. 78 
圖8-4 時間軸上先作內插法的通道響應取樣訊號示意圖…………...…………. 82 
圖8-5 加入領航訊號之等效基頻發射機方塊圖……….………………..………. 86 
圖8-6 使用領航訊號之估計通道響應方塊圖……….…………………..………. 87 
圖8-7 改善通道頻率響應估計方法之方塊圖………….………….…..……….…87 
圖9-1 母迴旋編碼器架構圖……….………….………….…………....…………. 90 
圖9-2 時間交錯技術示意圖………. …….………….………….……………..…. 96 
圖9-3 DVB-T系統發射機的功能方塊圖……….………………………….……. 97 
圖9-4(a) MPEG-2多工多路封包（MUX packet）……….……………………. 98 
圖9-4 (b) 隨機運輸封包（Randomized transport packets）………….…………. 98 
圖9-4 (c) 里德－所羅門錯誤保護封包……….……………………………...…. 98 
圖9-4 (d) 外碼之交錯分佈後的資料結構分佈，I = 12……………….…………. 98 
圖9-5 外層交錯器和反交錯器結構圖……….………………………………..…. 99 
圖9-6 迴旋式編碼器（1/2 編碼率）……….……………………………………. 99 
圖9-7 無階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖……….…………………. 100 
圖9-8 階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖……….……………………. 101 
 

 

表3-1  四種傳輸模式的相關參數表……………..……………….………...…… 23 
表4-1  8K及2K兩種傳輸模式在8MHz通道的相關參數表………………….…... 28 
表7-1 模擬之數位音響廣播系統的相關模擬參數表……………..…………..… 55 
表9-1 打孔向量PIV 與打孔指標 表………………………………………..…... 91 PI
表9-2 音響位元傳輸率與參數I、L之對應關係表……………..………...…….. 92 
表9-3 音響廣播服務之保護分佈關係表…………………………………….…... 93 
表9-4 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表……………..………….……….…… 94 
表9-5 對等錯誤保護分佈表 (set A) ………………………………………..…... 94 
表9-6 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表……………..………….……..………94 
表9-7 對等錯誤保護分佈表 (set B) ………………………………………..…... 94 
表9-8 參數 r', r 及 i 的關係表……………..……………….……………...… 95 r

表9-9 打孔方式（Puncturing Pattern）與編碼率之關係表………………..……... 100 
 

 

 VIII



第一章 

序論 

 
正交分頻多工(Orthogonal Frequency Division Multiplexing，OFDM)傳輸技術

是由多載波傳輸技術衍生而來。多載波傳輸技術主要的困難處在於複雜的計算以

及頻寬的使用比較沒有效率。近年來，由於數位訊號處理(DSP)技術和超大型積
體電路(VLSI)技術的進步，計算複雜的困難已經有所改善；同時，快速傅立葉
轉換(Fast Fourier Transform，FFT)的使用，更使其計算量大大的減少。正交性
(Orthogonality)的運用也使得頻寬的使用更有效率。所以，正交分頻多工傳輸技
術日漸受人注意。正交分頻多工傳輸技術的好處在於它可以在低接收機複雜度下

做高速傳輸並且得到好的效能，而護衛間隔(Guard Interval)的放置使其能抵抗碼
際干擾(Intersymbol Interference，ISI)。但是此種傳輸技術同時也對同步錯誤及
非線性失真更加的敏感。正交分頻多工系統的接收機包括有三個主要部分：1. 訊
號同步（Signal Synchronization）；2. 通道估計與訊號偵測（Channel Estimation and 
Signal Detection）；3. 通道編碼與交錯器（Channel Coding and Interleaving）。歐
規的數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統都是採用這種正交分頻

多工傳輸技術。我們預計以三年的時間分別完成數位音響廣播系統和數位影像廣

播之地面廣播系統整合型接收機架構的這三個主要部分。今年是第一年，所以我

們主要著重在這兩個系統之訊號同步整合型接收機架構的設計。我們也將以電腦

模擬來驗證這個接收機架構的效能。在這個章節中，我們首先會介紹數位音響廣

播系統及數位影像廣播系統個別的背景和發展狀況，接著我們將就訊號同步的方

法作一個大致的分類及敘述，最後我們會說明這整篇報告編排的情形。 

 

 

1.1 背景與發展狀況 
在這個小節中我們將分別介紹數位音響廣播系統以及數位影像廣播系統的

背景由來和現在各國的發展狀況。其中歐規的數位音響廣播系統和數位影像廣播

之地面廣播系統都是採用正交分頻多工傳輸技術，也是我們整篇報告中主要討論

的兩種系統。 
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1.1.1 數位音響廣播系統方面  

由於傳統 AM、FM廣播具有一些缺點，如：1、聲音品質低落；2、射頻易
受干擾；3、快速移動時不利接收；4、發射功率影響廣播品質；5、次載波無法
配合廣播電台提供資訊服務等等，所以才發展出數位音響廣播系統以改善上述缺

點。數位音響廣播系統所具備的優點有：1、調變的方式可以將訊號經由電台發
射之後的多重路徑損失及干擾降至最低，所以可以適用於所有接收狀況；2、數
位信號的傳送遠比類比信號傳送的功率較小，且訊號能傳送得比類比訊號還要更

遠，但卻能維持 CD品質的聲音；3、頻寬可以視每個服務電台的需要而定；4、
電台可同時將多種服務透過一個發射機送達用戶端，除了滿足用戶的需求外，也

使得在部署發射機上更具有競爭性及經濟性；5、單一頻率網路化(Single 
Frequency Networking)的實現更易於達成，但類比式 FM系統相鄰的電台必須使
用不同的頻帶，以防止同頻(Co-Channel)的干擾；6、提供更多附加價值的服務
及改變產業環境。因此，數位音響廣播與傳統 AM、FM廣播比較起來，除了其
所傳送聲音能達到 CD的音質、單頻網路、抗多重路徑干擾……等等之外，更重
要是它能夠有效率的傳送各種多媒體及數據資料，使之能夠做多功能的服務。 

數位音響廣播起源於德國，1980 年德國開始發展研究數位音響廣播，並在
1985年於慕尼黑近郊進行數位音響廣播之研究與實驗，到了 1987年以德國、英
國、法國、荷蘭、丹麥……等國所組成的 EUREKA聯盟，共同制定了數位音響
廣播系統的規格，稱為 Eureka-147。因此，歐洲各國在數位音響廣播系統的發展
上可說居於承先啟後的地位，例如在 1992年試播的瑞典、1994年試播的法國、
挪威、芬蘭等，但真正將數位音響廣播帶入數據廣播紀元，則屬於 1995年 9月
27日同時提供正式數位音響廣播服務的英國 BBC電台與瑞典 SR電台。同時根
據 EuroDab Forum的估計，到 1997年歐洲已有超過一億人口收聽數位音響廣播。
而 1990年 4月在美國亞特蘭大舉行的 NAB （NATIONAL ASSOCITATION  OF 
BROADCASTERS）年會中，EBU （European Broadcasting Union）正式發表
Eureka-147 的數位音響廣播系統，也引爆了廣播傳輸技術的大戰，令美國廣播
業界產生相當大的震撼，隨即在同年 8月規劃出新的數位廣播規格-----InBand。
時至今日，數位廣播在美國也逐漸成為廣播新主流。 

 

1.1.2 數位影像廣播系統方面 
數位影像廣播系統和數位音響廣播系統相似，不過，數位影像廣播主要是設

計較高的頻寬給高品質的影像使用。數位影像廣播最主要的優點就是使用

MPEG-2的壓縮方法，以提供高畫質的影像與更好的聲音品質。在一類比頻道上
可容納四到八個數位電視台，收訊可透過衛星、海底或陸地電纜。此外，現行使

用的傳統類比電視只有 525條掃描線，影像解析度較低、畫面易閃動、訊號受多
重路徑干擾易產生「鬼影」；而數位電視以「0」與「1」的數位方式傳送，可避
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免外界的干擾，「鬼影」與畫面模糊便不存在。數位電視將 525 條掃描線提高到
1080 條，亦提供了清晰、鮮艷、穩定且生動的高品質電視畫面。除此之外，由
於數位訊號可壓縮的特性，使得數位電視訊號可同時傳送媲美電影院音效品質的

6 聲道杜比數位環繞音效，取代傳統的2聲道立體音效。 
目前數位影像廣播的規格，已有三套技術標準出現，如美國的  ATSC
（Advanced Television Systems Committee）、歐洲的  DVB-T（Digital Video 
Broadcasting-Terrestrial）及日本的 ISDB-T（Terrestrial Integrated Services Digital 
Broadcasting）。其中，DVB協會於 1991年成立，目的在制訂一套世界數位電視
廣播標準，現有三十多個國家的兩百多個組織參加，於 1994 年完成數位衛星
DVB-S (Satellite)及數位有線DVB-C (Cable)標準，並於 1997 年完成
DVB-T(Terrestrial)標準。 
 

 

1.2 時序估計方法之介紹 

    在 OFDM的傳輸系統中，一項非常重要的工作就是時序的估計（Timing 
Estimation）。而在現今的系統中，主要又以廣播（Broadcasting）系統以及叢發
（Bursting）系統為兩種主要的系統，且此兩種系統分別以 DAB 及 IEEE 802.11a
為其代表。在 IEEE 802.11a 中，時序的估計分為兩個階段：封包同步（Packet 
Synchronization）和符元同步（Symbol Synchronization）。需要封包同步的原因是
由於 IEEE 802.11a 是一種隨機存取網路（Random Access Network），因此接收機
並不知道哪時候會有封包送進來而需要做封包同步的工作；而符元同步的作用是

在於找出每一個 OFDM符元開始和結束的精確時序估計。相對於 IEEE 802.11a
而言，因為 DAB是屬於廣播的系統，傳輸的動作是一直在進行而不會中斷的，
所以它並不需要封包同步，相對的 DAB 需要的是碼框同步（ Frame 
Synchronization）以及符元同步（Symbol Synchronization）。在這個小節中，我們
將概括地介紹一些有關於 IEEE802.11a叢發系統封包同步和符元同步的方法以及
一些有關於 DAB廣播系統碼框同步和符元同步的方法。 
 

1.2.1 IEEE802.11a叢發系統之封包同步和符元同步 

封包同步的目的是要找出一個封包粗略的開端估計值，在此我們介紹三種可

用於 IEEE 802.11a的方法。第一個方法是藉由計算接收訊號能量大小的方法，當
沒有任何封包來臨的時候，接收機收到只有雜訊（Noise）的能量，而當封包來
臨的時候接收機就會收到訊號（Signal）加上雜訊的能量，因此我們可以用能量
的大小變化來做封包同步。 
第二個方法如圖1-1所示，是藉由在兩個連續的滑動窗（Sliding Window）

的接收訊號能量大小比值的方法，當封包由左邊移到右邊時，兩個滑動窗的能量
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比就會就會漸漸變大，到封包剛好移動到兩個滑動窗的交界點時，比值達到最

大，之後再漸漸下降，我們可用此變化來做封包同步。 
 

A B

Packet

Threshold
Mn

 

圖1-1 利用雙滑動窗來達成封包同步 

 
第三個方法是利用 IEEE 802.11a特別設計的封包格式（Packet Format）來做

封包同步[1]，因為在每個IEEE 802.11a的封包開頭都有十個連續且相同的短訓
練符元（Short Training Symbol），因此我們可以把第二個方法加以修改，其方式
為將原本第一個滑動窗內所要計算接收訊號的能量改為將第一個滑動窗的訊號

分別乘上第二個滑動窗內相對位置的訊號之複數共軛（Complex Conjugate）後再
全部累加起來，這也就是所謂的延遲相關（Delay Correlation）的方法，接著再
把這個輸出值的絕對值平方除以第二個滑動窗接收訊號能量的平方來做正規化

（Normalization）的動作。理想中，兩個滑動窗內相對位置所收到的訊號是一樣
的，但是雜訊卻並不相同，所以這樣的做法會有雜訊壓制（Noise Suppression）
的效應，所以效能會比第二個方法來的好。 
    接著介紹 IEEE 802.11a的符元同步的做法。在 IEEE 802.11a的封包格式中，
在十個短訓練符元後緊接著就是兩個長訓練符元（Long Training Symbol），其作
用就是用來作符元同步、載波頻率偏移的細估及通道的估計，因為我們發現到長

訓練符元的自相關函數（Autocorrelation Function）只在完全匹配（Match）時會
有最大值，其他時候的值都非常小，所以我們就可以藉用匹配的方式找最大值來

達到符元同步的目標，提供給之後每一個 OFDM符元來使用。 
 

1.2.2 DAB廣播系統之碼框同步和符元同步 

    在 DAB的碼框格式（Frame Format）中，一開始是空符元（Null Symbol）
之後緊接著的是相位參考符元（Phase Reference Symbol），所以我們可以藉由
IEEE 802.11a 封包同步的第一和第二種方法來達成 DAB系統的碼框同步。 

接下來我們將介紹 DAB系統的符元同步的方法。因為在 DAB系統的碼框
格式中，並不像 IEEE 802.11a 有兩個長訓練符元可用來做符元同步，所以在DAB
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系統中，我們是利用 OFDM 符元的特性來達到符元同步的效果。其中主要的原
理如下：我們知道一個完整 OFDM符元是由一個有效 OFDM符元（Useful OFDM 
Symbol，其長度為 N 個取樣）前面再加上一個護衛間隔（Guard Interval，其長
度為 Ng 個取樣）所組成（如圖1-2所示），且此護衛間隔跟其後的有效 OFDM
符元的最後一小段（例如是1/4）的訊號是完全相同。 
 

guard interval. useful symbol.

copy

 
                    圖1-2 護衛間隔的形成方式 
 
所以我們只要把收到的訊號，延遲一個有效 OFDM 符元的長度，如圖 1-3

在Ａ區域內的訊號是完全相同的。若考慮訊號遭受到雜訊的影響，則在 A 區域
內的訊號如下所示： 

)N()()}()()N()({)(       

)}N()()}{()({       
)}N()N()}{()({)N()()(

***2

**

***

−⋅+⋅+−⋅+=

−++=

−+−+=−⋅=

nwnwnwnxnwnxnx

nwnxnwnx
nwnxnwnxnrnrnc

      (1-1) 

其中  ( ) ( ) ( )r n x n w n= +
我們可利用此值的大小做符元同步的估計，另外還可利用移動平均降低雜訊

的影響。由此特性所發展出來的方法我們舉了下面四種做為例子： 
(i) 最大可能性（Maximum Likelihood，ML）估計[2]： 

       ,  )}({max  argˆ
MLML θθ

θ
Λ= )()()(ML θρθγθ Φ⋅−=Λ             (1-2) 

      其中  , ∑
Ω∈

−⋅=
θ

θγ
k

krkr )N()()( *
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SNR
+

=ρ                  (1-3) 

           ∑
Ω∈

−+⋅=
θ

θ
k

krkr 22 )N()(
2
1)(Φ                          (1-4) 

(ii) 最小均方誤差（Minimum Mean Square Error，MMSE）估計[3]： 

       ,  )}({min  argˆ
MMSEMMSE θθ

θ
Λ= )}()({)(MMSE θθγθ Φ−−=Λ        (1-5) 

(iii) 最大相關（Maximum Correlation，MC）估計： 

       ,  )}({max  argˆ
MCMC θθ

θ
Λ= )()(MC θγθ =Λ                     (1-6) 

(iv) Schmidl估計[4]： 
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       ,  )}({max  argˆ
SchmidlSchmidl θθ

θ
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)(

)(
)(

θ

θγ
θ

Φ′
=Λ             (1-7) 
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•

A  
圖1-3 利用護衛間隔實現符元同步之原理示意圖 

 
    上面的四個例子都是以觀察一段長度為 2N+Ng 取樣的訊號長度（如圖 1-4
所示），這樣的目的是為了要確保我們觀察的訊號中至少包含了一組完整的護衛

間隔(如圖1-4中的 I和 'I )， )}1NN2(),.......,1(),0({ g −+= rrrr 則是我們觀察到的

訊號， θΩ 為對於我們每次測試的訊號時序 θ時所對應到之相對護衛間隔 'I 的訊號

位置。這相對護衛間隔 'I 的訊號位置 } θ≤1N   { gθθ ≤+−= kk

→

Ω 且由 ML 和

MMSE 的式子比較我們可以發現當 SNR 很大時( 1ρ )，ML 估計值跟 MMSE
估計值幾乎是完全相同的。 
 

Observation Interval

OFDM  Symbol  L

0 θ 2N+Ng-1 k

r(k)

I I ′

OFDM  Symbol  L+1OFDM  Symbol  L-1

 
圖1-4 利用觀察長度為2N+Ng取樣的訊號來達成符元同步 

 
 

1.3 頻率偏移估計方法之介紹 

由於 OFDM 是利用每個次載波之間的正交性來提高頻譜的使用效率

（Spectrum Efficiency），所以它對於載波頻率同步的要求也相當嚴格。在硬體的
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實作上會因為傳送端和接收端分別由兩個獨立的震盪器（Oscillator）來產生所要
的中心載波，所以當震盪頻率有些微的誤差時，就會造成頻率偏移的效應。載波

頻率偏移效應不但會衰減我們所要的訊號，另外更重要的是它還會造成載波間干

擾（Inter Carrier Interference，ICI）的效應，嚴重影響接收機的性能表現，因此
我們需要在接收機做載波頻率偏移估計。在 IEEE802.11a叢發系統中，載波頻率
偏移的估計可以分為載波頻率偏移的粗估( Coarse Frequency Offset Estimation )
和載波頻率偏移的細估( Fine Frequency Offset Estimation )。該系統載波頻率偏移
的粗估和細估分別是利用每個封包一開始的短訓練序列以及緊隨其後的長訓練

序列來求得。在 DAB廣播系統中，頻率偏移的估計可以分為小數載波頻率偏移
( Fractional Frequency Offset，FFO )的估計和整數載波頻率偏移 ( Integral 
Frequency Offset，IFO )的估計。這個系統小數載波頻率偏移和整數載波頻率偏
移分別是利用每個符元所包含的護衛間隔以及已知的相位參考符元來求得。在這

個小節中，我們將概括地介紹有關於 IEEE802.11a叢發系統載波頻率偏移粗估和
細估的方法以及有關於 DAB廣播系統小數載波頻率偏移和整數載波頻率偏移估
計的方法。 
 

1.3.1 IEEE802.11a叢發系統之載波頻率偏移的估計 

在 IEEE802.11a叢發系統中，載波頻率偏移粗估和細估的原理與符元同步的
方法相似。 
就載波頻率偏移的粗估而言，我們將收到的訊號，和延遲一個短訓練符元長

度(其長度為 個取樣，是有效 OFDM符元長度的四分之一)且取共軛的接收
訊號相乘，和之前圖1-3相似，在其他九個短訓練符元區域內的訊號是完全相同

的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，則接收訊號為 

ShortN
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2

Tf2 )()()( s0

επ
π

njnj enxenxnr ⋅=⋅= ∆ , 
TN

f0 ⋅
=∆

ε                   (1-8) 

其中∆ 是載波頻率偏移的量值，0f
TN

1
⋅
是次載波間隔，ε則是一個實數。所以在

其他九個短訓練符元區域內的訊號為 

22N
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         (1-9) 

其中ε的範圍在正負二之間。換句話說，使用這個方法可以估計到的載波頻率偏

移範圍是在正負兩個次載波間隔內。這個範圍已經涵蓋了此系統最大可能的載波

頻率偏移量，故而我們稱此法為載波頻率偏移的粗估。若再加上一個移動平均來

減低雜訊的影響，則 
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其中 L為移動平均的長度，我們就可以由計算訊號 的主幅角再除以)(nm
2
π
便可

以得到頻率偏移粗估值ε 的估計值。 
就載波頻率偏移的細估而言，其方法和粗估時相似。我們將收到的訊號，和

延遲一個長訓練符元長度(其長度為 個取樣，和有效 OFDM符元長度相同)

且取共軛的接收訊號相乘，和之前圖1-3相似，在第二個長訓練符元區域內的訊

號是完全相同的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，等式(1-9)稍作改

變，在第二個長訓練符元區域內的訊號為 

LongN

 

πε
επ

επεπ

22N
N2

2

N
)N(2

Long
*N

2
Long

*

)()(     

})N({})({      

)N()()(

Long

Long

jj

n
jnj

enxenx

enxenx

nrnrnc

⋅=⋅=

⋅−⋅⋅=

−⋅=
−

−

          (1-11) 

其中ε的範圍在正負二分之一間。換句話說，使用這個方法可以估計到的載波頻

率偏移範圍是在正負二分之一個次載波間隔內。因為估計的範圍較小，故而我們

稱此法為載波頻率偏移的細估。同樣的，我們可以加上一個移動平均來減低雜訊

的影響，和等式(1-10)相似，差別在於等式中計算訊號 的主幅角要除以)(nm π2
才可以得到頻率偏移細估值ε 的估計值。 
 

1.3.2 DAB廣播系統之載波頻率偏移的估計 

首先，DAB 廣播系統之小數載波頻率偏移估計原理和 IEEE802.11a 叢發系
統中載波頻率偏移細估原理相同。我們將收到的訊號，和延遲一個有效 OFDM
符元長度且取共軛的接收訊號相乘。和之前圖1-3一樣，在Ａ區域內的訊號是完

全相同的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，和等式(1-11)相同，Ａ區

域內的訊號為 

πε
επ

επεπ

22N
N2

2

N
)N(2

*N
2

*

)()(     

})N({})({      

)N()()(

jj

njnj

enxenx

enxenx

nrnrnc

⋅=⋅=

⋅−⋅⋅=

−⋅=
−

−

              (1-12) 

同樣地ε的範圍在正負二分之一間，即是這個方法可以估計到的載波頻率偏移範

圍是在正負二分之一個次載波間隔內。此系統最大可能的載波頻率偏移量會超過

這個範圍，所以稱此法為小數載波頻率偏移的估計方法。相同的，我們可以再加
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上一個移動平均來減低雜訊的影響，做法和 IEEE802.11a叢發系統中載波頻率偏
移細估方法上所述相同，如此我們可以得到一個較準確的小數載波頻率偏移估計

值。估計出小數載波頻率偏移的量且補償之後，剩下的載波頻率偏移量為次載波

間隔的整數倍， 
假設符元同步估計正確，而且小數載波頻率偏移已經被正確估計並補償，則

接收到訊號將只受到整數載波頻率偏移與通道效應的影響。符元同步估計正確是

指取樣視窗所取到的訊號為原始有效符元的循環偏移( Cyclic Shift )形式，偏移量

為 sl 個取樣(定義l 為負值)。若只考量符元同步以及通道效應，而通道的頻率響

應為 ，則此時接收訊號在頻域的表示式為 

s

)(H k

N
2

)(H)(X)(
sklj

ekkkR
π

⋅⋅=                                     (1-13) 

我們此時再將整數載波頻率偏移的效應考慮進去，並且用已知的相位參考符元

( Phase Reference Symbol；PRS )從頻域上去匹配接收到的相位參考符元(此符元
可能受到整數載波頻率偏移的影響)如圖1-5所示， 

N
2j

e)()(
∆

⋅=
n

prpr nsnr
π

 ,  N
k2

)(H)(X)(
slj

prpr ekkkS
π

⋅⋅=            (1-14) 

其中 s 為相位參考符元的時域接收訊號， 為相位參考符元的頻域傳送

訊號，此訊號此時只受符元同步及通道效應的影響。而 則是 再加上

整數載波頻率偏移的效應。從圖1-5中可知，利用先前符元同步及碼框同步的資

訊，我们可以從整個接收訊號中取出相位參考符元訊號 。將此接收的相位

參考符元訊號送進快速傅立葉轉換則可得到(r1)的訊號，(r1)的訊號即是接收到

的相位參考符元的頻域訊號。評估可能的最大頻率偏移量值，並將之換算成整數

載波頻率偏移可能的範圍。例如在 DAB 系統的模式一中，中心載波頻率約為
375MHz，其百萬分之十的最大可能頻率偏移量約有 3.75KHz，因此整數載波頻
率偏移的可能範圍為-4到 4個次載波間隔共九種可能 (任兩個相鄰次載波間隔
為 1KHz )。將這已知相位參考符元的頻域訊號循環平移九個可能整數載波頻率
偏移的量值，然後再將這九個訊號和(r1)的訊號做匹配即可得到(r2)的訊號。(r1)

的訊號和(r2)的訊號的數學表示式如下 

)(npr )(kX pr

)(nrpr

)(nrpr

)(nspr

N
)2

NNN ))-((H))-((X))(()}(FFT{  (r1)
sl(k-j

prprpr ekkkSnr
∆

⋅∆⋅∆=∆−=
π

 (1-15) 

)})-((X))-((H))-((IFFT{X    

4i4-   ,       )})-((X))((IFFT{    (r2)

N
*N

)2

NN

N
*

N

ikekk

ikkS

pr

l(k-j

pr

prpr

s

⋅⋅∆⋅∆=

≤≤⋅∆−
∆π          (1-16) 

在等式(1-16)中，若i 則(r2)的訊號的功率會很小；若∆≠ ∆=i 則(r2)的訊號的
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功率會較大，如以下所示 

1))-((X  and    if         ))((     

}))-((H))-((XIFFT{    

)})-((X))-((H))-((IFFT{X  (r2)

2

NN
N

2

N
)2

N

2

N

N
*N

)2

NN

=∆∆=+⋅=

⋅⋅∆⋅∆=

⋅⋅∆⋅∆

∆

∆

∆

kilnhe

ekk

ikekk

prs

nj

l(k-j

pr

pr

l(k-j

pr

s

s

π

π

π

       (1-17) 

所以只要比較哪一個 i值所得到的(r2)的訊號的功率最大，則此值即為整數載
波頻率偏移的估計值。 

i

 

FFT IFFT⊗Extract the 
Received PRS 
from Each Frame

Symbol & Frame 
Timing Information

(r1) (r2)
Peak 
Power 
Detection

∆
�)(nrpr

))((X Nikpr −

,3,4-4,-3,....ifor  =  
圖1-5 整數載波頻率偏移估計架構 

 
 

1.4 內容的編排與說明  

這篇報告的內容編排如下：第一章我們主要介紹數位音響廣播系統及數位影

像廣播系統的背景和發展狀況，以及就訊號同步的方法作一個大致的分類及敘

述；第二章主要是說明正交分頻多工傳輸技術的特性；第三章和第四章將分別介

紹數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統的系統方塊圖、碼框結構、

各種傳輸模式的訊號參數以及一些參考訊號的用途；第五章將說明這兩個系統個

別的訊號同步子系統接收機架構的設計；第六章將就這兩個系統訊號同步整合型

接收機架構的設計做一番討論；第七章將以電腦模擬結果來說明此數位音響廣播

系統訊號同步子系統接收機的效能；第八章將就兩類估計通道響應的方法，分別

是利用領航符元及利用領航訊號等兩類方法，做廣泛的整理和詳細的說明；第九

章將介紹在這兩個系統傳送端中通道編碼和交錯器的使用方法；最後在第十章做

一個簡單的結論。 
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第二章 

正交分頻多工系統特性的描述 

 
正交分頻多工傳輸技術是由多載波傳輸的調變方式發展而來。而多載波傳輸

的原理是將原本傳送速率快、寬頻的訊號，切分為許多個傳送速率慢、窄頻的訊

號載在不同的載波頻率上，形成多個次載波訊號，然後再合併一起傳送，因為每

個次載波訊號只包含到一小部分的頻寬，如此可以避免硬體上需要較複雜的寬頻

通道等化器(Equalizer)。在這一章節中，我們首先會展示一個基本的正交分頻多
工系統發射機及接收機的方塊圖，並且說明它們的運作方式；然後，我們將敘述

如何使用離散傅立葉轉換/反離散傅立葉轉換(DFT/IDFT)去實現一個正交分頻多
工系統的傳輸訊號，以及說明使用它們的好處；為了對抗碼際干擾(Inter-symbol 
interference，ISI)，在一個正交分頻多工系統的傳輸訊號中會加入護衛間隔(Guard 
Interval)，我們接著將會說明這個護衛間隔的好處及壞處；最後，我們將會展示
一個以快速傅立葉轉換為基礎(FFT-Based)正交分頻多工系統發射機及接收機的
方塊圖，說明它們的運作方式，並且分析整理這個系統的優點及缺點。 

 
 

2.1 基本的正交分頻多工系統 
一個基本的正交分頻多工系統發射機方塊圖如圖2-1(a)所示。將一個0或1

的二進位(Binary)輸入訊號送進資料編碼器(Data Encoder)中，這個編碼器根據訊
號的調變方式將輸入的二進位位元(Bit)轉換成複數資料。這個串列(Serial)複數資

料的資料速率(Data Rate)為 1
T
，之後被平行地放在 N個不同的次載波上調變，此

時資料速率變成
1

NT
，可使系統較不易受到通道延遲擴展(Delay Spread)的影響。

最後，將把這 N 個次載波上的訊號相加就可以得到這個正交分頻多工系統的傳
輸訊號。若使用二維的資料調變，則複數資料d( 可表示成 a( ，所以傳

輸的訊號 D(t)可以表示為： 
)k )b() kk +

N-1

0
D( )= { ( )cos( )+ ( )sin( )}k

k
t a k w t b k w

=
∑ kt                          (2-1) 
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其中 0kf f k f= + ∆ ，而
1=

NT
f∆ 。 f∆ 是任何兩個相鄰次載波之間的頻率間隔。 

 

Data
Encoder S/P MULTIPLEXInput

d(k)

{a(k)+jb(k)}

a(0)

b(0)

tw0cos

twN 1cos −

twN 1sin −

tw0sin

a(N-1)

b(N-1)

D(t)
Channel

s
1f
T

=

k 0
1f f f  ,  f

NT
k= + ∆ ∆ =

(a) 發射機  

Data
DecoderP/S Output

d(k)

a(0)

b(0)

tw0cos

twN 1cos −

twN 1sin −

tw0sin

a(N-1)

b(N-1)

Channel

Integrator

Integrator

Integrator

Integrator

~
~

~
~

~

(b)接收機  
圖2-1  基本正交分頻多工系統之發射機和接收機方塊圖 

 
圖 2-1(b) 是這個基本的正交分頻多工系統接收機方塊圖。接收訊號將會在

2N 個分支(Branch)上乘以 N 個次載波頻率，然後將每個分支上的訊號送入積分
器(Integrator)中，這個積分器是一個低通濾波器(Low Pass Filter，LPF)。如果 f∆
夠大，則這 N 個次載波訊號將不會互相干擾，載波間干擾 (Inter-carrier 
Interference，ICI)將可以避免。這樣一來，每個分支上積分器輸出的訊號將是複
數資料的估計值。將這複數資料估計值轉成串列後，再經過資料解碼器(Data 
Decoder)，就可以得到二進位位元的估計值，這資料解碼器可以將複數資料轉成
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二進位位元的估計值。 
由圖2-1我們可以知道這個系統有三個主要的缺點。首先，當此正交分頻多

工系統的次載波數目很大時，發射機和接收機的震盪器和同調解調器（Coherent 
Demodulator）的實作將會變得相當的複雜及昂貴；其次，為了避免載波間干擾，
任何兩個相鄰次載波之間的頻率間隔必須夠大，因此需要很大的傳輸頻寬；同

時，因為正交分頻多工系統的傳輸訊號是由 N 個次載波上的訊號相加而成，傳
輸訊號的尖峰平均功率比(Peak to Average Power Ratio，PAPR)會變大。當傳輸訊
號通過功率放大器 (Power Amplifier)時，容易產生非線性失真 (Non-linear 
Distortion)。下面我們將會說明如果我們可以使用快速傅立葉轉換來實現這個正
交分頻多工系統的傳輸訊號，則上述三個缺點中的前兩個將被有效地改善。 
圖2-2是平行傳輸(多載波傳輸)系統傳輸頻寬的示意圖。圖2-2(a)展示了典

型平行傳輸系統的頻譜分佈。為了避免載波間干擾，在典型的系統中次載波的頻

率間隔被拉大以確保個別次載波訊號不會互相重疊干擾。如此一來，這個系統所

需要的傳輸頻寬變得很大。為了節省傳輸頻寬，我們刻意使次載波訊號間彼此兩

兩正交，如圖2-2(b)所示。正交性的應用使傳輸頻寬的使用更有效率，但是同時
也使得傳輸訊號對同步的要求更嚴格，特別是載波頻率偏移的估計要更準確。只

要載波頻率偏移稍大，整個傳輸訊號的正交性將被破壞，相鄰的次載波訊號彼此

將嚴重地相互干擾，使得這個系統的效能明顯的變差。 
 

Frequency

Ch.1 Ch.2 Ch.3 Ch.4 Ch.5 Ch.6 Ch.7 Ch.8 Ch.9 Ch.10

Frequency

Saving of bandwidth

(a) 典型平行傳輸系統的頻譜分布示意圖

(b) 正交性的應用□  
圖2-2  平行傳輸系統的傳輸頻寬示意圖 

 
 

2.2 離散傅立葉轉換/反離散傅立葉轉換的使用 
首先，我們將說明離散傅立葉轉換（Discrete Fourier Transform，DFT）可以

用來產生一個正交分頻多工的傳輸訊號；接著，我們將證明此時的次載波間隔會

使次載波訊號間彼此兩兩正交，正交性的成立將使此系統傳輸頻寬的使用更有效
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率。一個正交分頻多工訊號的每一個次載波訊號可表示為 

[ (
c cS ( ) A ( ) c c )]j w t tt t e φ+= ⋅                                      (2-2) 

其中A ( 和)c t ( )c tφ 分別為次載波訊號的振幅和相位，我們假設共有 N個次載波訊
號，則整體的訊號S ( )可表示為 s t

N-1
[ (

0

1S ( ) A ( )
N

k k )]j w t t
s k

k
t t e φ+

=

= ⋅∑                                 (2-3) 

其中w w ，而 、0k k= + ∆w A ( )k t ( )k tφ 及 分別為第 個次載波訊號的振幅、相位

及載波頻率。假設訊號在 NT 時間內不變，若此訊號取樣的頻率為

kw k

1
T
，則

、A (t) Ak k= ( )k t kφ φ= (當 t介於 0與 NT之間)且取樣後訊號變成 

N-11 2 ( ) T

0
S ( T) A

N
kj j k f n

s k
k

n e eφ π ∆

=

= ⋅ ⋅∑                                            (2-4) 

(假設w )。相對而言，反離散傅立葉轉換（Inverse DFT，IDFT）定義如下： 0 0=
2N-1

N

0

1( T) F(k )
N

nkj

k
f n f e

π

=

= ∆ ⋅∑                                  (2-5) 

比較上列二式(等式(2-4)及等式(2-5))可發現當
1=

NT
f∆ 的條件成立後，等式

(2-4)就是一個反離散傅立葉轉換的關係式。若此條件成立，則A kj
k e φ⋅ 為頻域訊

號而S ( 為時域訊號，T)s n f∆ 為次載波間隔， 為每個次載波訊號的有效符元

時間，這個結果和圖2-1中所描述的系統是一致的。因此離散傅立葉轉換可用來

產生正交分頻多工系統的傳輸訊號，而且此時的次載波間隔（

NT

1=
NT

f∆ ）將使次

載波訊號間彼此兩兩正交，我們將在下一段內容中證明這一點。 
考慮一組正交分頻多工次載波訊號（第 k個次載波）： 

NTt0  and  1-N,....,2,1,0for        )(
]

NT
[2 0

≤≤==
+

ket
tkfj

k

π
ψ         (2-6) 

在此共有 N個次載波訊號且每個次載波訊號的有效符元時間為 。我們可以證

明任兩個不同的次載波訊號之間是相互正交的，如下所示： 
NT

NT

0

1           1 ( ) ( )
0           NT p q

for p q
t t dt

for p q
ψ ψ ∗ =

⋅ =  ≠
∫                       (2-7) 

由等式(2-7)可知，只要頻率間隔是整數倍
1

NT
之次載波訊號就符合正交性的條

件，而這條件和先前正交分頻多工系統符合反離散傅立葉轉換所需的條件

（
1=

NT
f∆ ）是一致的。圖2-3為正交分頻多工次載波訊號的頻譜，由此圖亦可
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看出，載波間干擾是不會發生的。舉例來說，次載波 0、1、3及 4上的訊號不會
影響到次載波 2上的訊號。 
 

k = 0 1 2 3 4

 
圖2-3  正交分頻多工波載波的頻譜圖 

 
 

2.3 護衛間隔的用處 
當多重路徑發生時，就會產生碼際干擾，在正交分頻多工系統中我們以增長

符元時間來解決這樣的問題。其作法就是在每個訊號的前面加個護衛間隔，也就

是T T 。T 是有效符元(Useful Symbol)時間，T 是護衛間隔。護衛間

隔中所放置的是有效符元循環延伸（Cyclic Extension）的訊號。在每個正交分頻
多工的訊號之前就是它自己的週期延伸，圖 2-4表示出一個插有護衛間隔的正交
分頻多工符元。因為在時域中的循環平移（Cyclic Shift）會在頻域上造成線性相
位偏移，而線性相位偏移可用差分檢測技術（Differential Detection Technique）
消除，或者此線性相位偏移效應將合併於通道響應中再利用領航次載波一起估計

並加以補償之，所以在不受碼際干擾的區間內開始取樣，其對應之有效符元時間

內的資料都可以用來正確地解調。 

SYM U g= + T U g

 

Guard interval Useful symbol

Copy

 
圖2-4  一個正交分頻多工符元的示意圖 
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因此利用護衛間隔循環平移的特性，我們可以減輕時序及多路徑失真的問

題，敘述如下： 

(i)它使時序的問題變小。在圖2-5我們加了一個護衛間隔在每個正交分頻

多工的訊號前面，若無時間偏移（Timing Offset），則可以得到正確的訊號，如
圖 2-5(a)所示。假如時間偏移的大小小於護衛間隔，我們仍可除去時間偏移所
造成的效應。因為只要時間偏移小於護衛間隔，我們就可以得到一個循環平移的

有效符元訊號用來解調，如圖 2-5(b)所示。但是如果時間偏移大於護衛間隔，
則會有碼際干擾的問題，如圖2-5(c)所示。 
(ii) 它減輕了多路徑失真的問題。護衛間隔使得傳送訊號和通道頻率響應

的線性旋積(Linear Convolution)變成環旋積（Circular Convolution）。當多路徑延

遲(τ )小於護衛間隔( )時，只要在非碼際干擾(ISI Free)區間內開始取樣，就能

使傳送訊號和通道頻率響應的環旋積等同於接收到的訊號，如圖2-6(a)所示 (兩
個路徑訊號之取樣皆未產生碼際干擾)。假如此時在兩個符元時間內通道的特性

沒改變，我們就可用差分檢測的技術消除多路徑效應。但是如果多路徑延遲(

gT

τ )

大於護衛間隔( )，則在解調的時候就會有碼際干擾的問題出現，如圖 2-6(b)

所示。 

gT

雖然加了護衛間隔有以上的兩個優點，但相對的它使得系統要多付出傳送功

率或傳送頻寬的代價。若是護衛間隔取得太小，則時序和多路徑失真的問題便會

影響系統的效能；在另一方面如果護衛間隔取得太大，又會使得系統的傳送功率

或傳送頻寬增加太多。現行一般系統的作法是讓護衛間隔長度約成為有效符元長

度的百分之25左右，如數位音響廣播（Digital Audio Broadcasting，DAB）系統。 
 

Symbol M+1 Symbol M-1Symbol MGuard
Interval

Guard
Interval

(a) : Correctly Timed Samples.

(b) : Incorrectly Timed but Decodable Samples.

(c) : Incorrectly Timed Samples Giving ISI.  
圖2-5  包含護衛間隔之接收訊號所擁有的時序容忍效應示意圖 
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Undesired  Data

Direct  Wave

Delayed  Wave

Direct  Wave

Delayed  Wave

τ

g(a) : Tτ <

g(b) : Tτ >

gT
UT

One  OFDM  Symbol

UT
One OFDM Symbol

τ
Sampling  Window

Sampling  Window

ISI Free Region

gT

 
圖2-6  正交分頻多工訊號的多路徑干擾示意圖 

 

2.4 以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統 
當我們知道可以使用離散傅立葉轉換來產生正交分頻多工的傳輸訊號時，就可以

設計一個以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統。圖2-7描述了一個典型

的以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統[5]。 

在圖 2-7中，輸入的串列位元資料首先經由一個串列轉並列的轉換器（S/P 
Converter），之後再分成 N個複數資料，作為 N個正交分頻多工系統次載波的輸
入，每個複數資料都包含數個位元，以便符合複數資料在訊號空間（Signal Space）
上的位置，而這些位置和正交分頻多工系統所使用的調變技術有關，例如可使用 
四相位移鍵調變(QPSK)或16點二維振幅調變(16-QAM)。此時的複數資料可以
視為在頻域的訊號。接著這 N個複數資料經由反快速傅立葉轉換轉換到時域內，
而反快速傅立葉轉換的輸出經由一個並列轉串列的轉換器（P/S Converter）變成
串列形式。在每個有效符元的前端我們插入護衛間隔用以避免由多路徑通道所產

生的碼際干擾。然後這些離散的資料經由數位轉類比轉換器（D/A Converter）轉
成類比形式且經過低通濾波以限定其傳輸頻寬，再將訊號傳送出去。接收機的工

作大體上為發射機的反運作，唯有其中單軌等化器（One-Tap Equalizer）的作用
為修正每個次載波通道上所產生的失真，因此每個等化器上的相乘係數（Tap 
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Coefficient）也就和每個次載波通道的特性有關。使用快速傅立葉轉換來實現離
散傅立葉轉換的優點為運算量可由 個相乘計算次數減少為2N 2N log N⋅ 個相乘

計算次數，大量的減少了在實作上的複雜度。 
 

S/P Signal
Mapper IFFT P/S

Guard
Interval
Insertion

D/A
LPF

Up
Converter

Channel

Down
ConverterP/S Signal

Mapper FFT S/P
Guard

Interval
Removal

LPF
A/D

One-tap
Equalizer

Serial
Data
Input

Serial
Data

Output

x bits

d(0)
d(1)

d(N-1)

x bits

 
圖2-7  快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統圖 

 
以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統的主要優點是可以傳送很高

的資料速率(Data Rate)，即使訊號傳送在很嚴重的頻率選擇性衰減通道
(Frequency Selective Fading Channels)中，其接收機複雜度相較於單一載波(Single 
carrier)通訊系統簡單的多。而使用快速傅立葉轉換去實現這個正交分頻多工系
統的傳輸訊號，一方面可以降低計算的複雜度，另一方面則可以使得所有次載波

的訊號彼此兩兩正交，進而促使頻寬的使用更有效率。護衛間隔的設置可以用來

對抗碼際干擾，如果護衛間隔的長度大於多路徑通道(Multi-path Channels)中最長
的路徑延遲時間則碼際干擾可以完全被避免。 
利用快速傅立葉轉換的正交分頻多工系統雖然有眾多的優點，但它畢竟也不

是毫無缺點。它所存在的缺點包括： 
(i) 對同步的要求更加的嚴格。這是因為一旦載波頻率偏移，就會破壞訊號間

的正交性。當正交的特性不再存在時，系統的性能就會大大地降低。 

(ii) 容易造成非線性失真。這是因為多個載波訊號輸出時相加在一起，使得

其輸出功率的尖峰對平均之比值變得很大。因而需要很好的線性功率放大器，否

則在經過功率放大器時，容易造成非線性失真。 
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第三章 

數位音響廣播系統的簡介  

(Eureka 147 DAB System) 

 
歐規的數位音響廣播系統(Eureka 147 DAB System)是採用正交分頻多工傳

輸技術來傳送訊號。如同在第二章所述，由於正交分頻多工傳輸技術的特性，特

別是可以抵抗碼際干擾，全世界許多國家在數位音響廣播系統的規格上都採用了

此歐規的系統，包括台灣在內。我們將在這章節中對此系統做簡單的敘述：首先，

我們將介紹這個系統的系統方塊圖，包含說明每個方塊的功能；接著，我們將展

示這個系統的傳輸訊號以及碼框結構，包含各種傳輸模式的參數表；最後，我們

將簡單的敘述如何針對這個系統來完成訊號的同步以及通道的估計。 
 
 

3.1 系統簡介 

此系統方塊圖如圖 3-1所示，聲音訊號先經由 MUSICAM(Masking pattern 
adaptive Universal Sub-band Integrated Coding And Multiplexing)編碼方式將資料
量由原先每秒768,000位元壓縮至每秒128,000位元，再由編碼率(Code Rate)
為1/4的迴旋編碼器(Convolutional Encoder)對壓縮過的聲音訊號做通道編碼以
降低傳輸通道對訊號造成的錯誤率，其中藉由打孔法(Puncturing)可以得到更高
的編碼率。舉例來說，快速資訊頻道(Fast Information Channel，FIC)內的資料，
其編碼率約為 1/3。編碼後的資料先經過一個深度約為384毫秒的區塊交錯器

(Block Interleaver)，打亂每筆資料間的相關性來提高迴旋編碼器的效能，再依照
差分四相位移鍵(DQPSK)調變方式使得每兩個位元可以得到一個相對應的複數
資料(Complex Data)。最後利用反快速傅立葉轉換將每個複數資料載在不同的次
載波上再傳送出去。由於此系統有四種不同的傳輸模式，各有不同個數的次載

波，快速傅立葉/反快速傅立葉轉換的長度依次可為2048/512/256/1024。反快速
傅立葉轉換的結果再加上一段護衛間隔就可以得到一個完整的正交分頻多工符

元。在接收端中每個功能方塊的作用為傳送端中每個功能方塊作用的相反，如圖

3-1所示。 
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Stereo Audio
Input

Stereo Audio
Output

MUSICAM
Encoder

Convolutional
Coding

Interleaving
in Time

OFDM
Multiplexing

DQPSK
Modulation

MUSICAM
Decoder

Viterbi
Decoding

De-interleaving
in Time

OFDM
Demultiplexing

DQPSK
Demodulation

Multipath
fading

AWGN  

圖3-1  Eureka 147 數位音響廣播系統方塊圖 
 

3.2 傳輸訊號及碼框結構 

如圖 3-2所示，一個碼框包含了三種邏輯頻道:同步頻道(Synchronization 
Channel)、快速資訊頻道、主要服務頻道(Main Service Channel，MSC)[6][7]。 

 

Radio 1 Radio 2 Radio 3 Radio 4 Radio 5 Other Data

Synchronization
Channel

Fast Information
Channel ( FIC )

Main Service Channel
5 Program Services

Other Data

Audio Dta
PAD

 
圖3-2  數位音響廣播系統之多工碼框圖 

 

同步頻道提供同步、自動頻率控制(Automatic Frequency Control)、自動增益
控制(Automatic Gain Control)、相位參考(Phase Reference)等相關的資訊。快速
資訊頻道則記載了主要服務頻道中節目的相關資訊，使接收端可以快速地搜尋到

需要的節目。主要服務頻道為整個碼框的主體，共有五個子頻道，可提供五個節
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目。每個子頻道包含聲音訊號及一筆節目相關資料( Program Associated Data)，
節目相關資料記載了與聲音訊號及同步相關的資訊。整個主要服務頻道容量大約

為每秒2.3個百萬位元。 

 

Mux

Mux Block
Partitioner

QPSK
Symbol
Mapper

Frequency
Interleaver

NULL
Symbol

Generator

Phase
Reference
Symbol

Generator

Differential
Modulation

Mux

OFDM
Symbol

Generator

Mux

FIBs

CIFs

FIC Inputs

MSC Inputs

TRANSMISSION
FRAME

MULTIPLEXER

SYNCHR. CHANNEL
SYMBOL GENERATOR

FIC AND MSC
SYMBOL

GENERATOR

OFDM SIGNAL GENERATOR

k1,Z

kl ,Z

klm ,),(Z

)(tS

1>l

0>l

 
圖3-3  數位音響廣播系統主要訊號產生器之方塊圖 

 

三種頻道的資料可經由圖3-3產生主要訊號。主要訊號產生器可以分為四個

部分：傳輸碼框多工器(Transmission Frame Multiplexer)、快速資訊頻道和主要
服務頻道符元產生器(FIC and MSC Symbol Generator)、同步頻道符元產生器
(Synchronization Channel Symbol Generator)以及正交分頻多工訊號產生器
(OFDM Signal Generator)。在傳輸碼框多工器中，快速資訊區塊(Fast Information 
Block，FIB)及普通交錯碼框（Common Interleaved Frame，CIF）資料分別被整
合在快速資訊頻道及主要服務頻道中，然後再將這兩種頻道的資料多工整合在一

起。快速資訊頻道和主要服務頻道符元產生器包含三個功能方塊：區塊分割器

(Block Partitioner)、四相位移鍵符元對映器(QPSK Symbol Mapper)以及頻率交
錯器(Frequency Interleaver)。各方塊的功能敘述如下：區塊分割器把由多工器輸
出的快速資訊頻道資料以及主要服務頻道資料，依照次載波個數分割成長度適當

的區塊，每個區塊的大小為一個正交分頻多工符元的長度；經由四相位移鍵調變

把{0,1}的資料位元兩兩對應成振幅為 1，相位為 }
4

3,
4

{ ππ
±± 的複數資料；經過

頻率交錯器把相鄰的複數資料載到不相鄰的次載波上以減少頻率選擇性衰減

(Frequency Selective Fading)對訊號解碼造成的破壞。同步頻道符元產生器是用
來在每個傳輸碼框的最前面產生一個空符元(NULL Symbol)及一個相位參考符
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元(Phase Reference Symbol)，這兩個符元可以用來完成訊號同步。複數資料經過
相位差分調變後，在每個碼框的開頭加上一個空符元以及一個相位參考符元，接

著經由正交分頻多工訊號產生器(主要的動作為反快速傅立葉轉換)就可以得到

一個正交分頻多工碼框訊號。 

傳輸訊號可以表示為: 

U

L 2
2

, , , F NULL SYM
0

2

2 ( T )
, T

SYM

SYM U g

( ) Re{ ( T T ( 1)T }

0                        for           0

( )
Rect( )      for          1,2,3,...., L

T
T =T +T

c

g

K

j f t
m l k k l

Km l k

j k t
k l

S t e Z g t m l

l

g t te l

π

π

∞

=−∞ = =−

−

= ⋅ − ⋅ −

=
= 

⋅ =


∑ ∑ ∑ − −

  (3-1) 

每個碼框包含了 L 個符元及一個空符元，每個符元則由 K 個次載波上所載的複
數資料構成。 cf 是載波的中心頻率；T 是整個傳輸碼框的長度； 是空符元

的長度；T 是一個完整符元的長度，包含一個有效符元的長度( )和一個護

衛間隔的長度( )；一個有效符元的長度有N 個取樣，即是一個快速傅立葉轉

換/反快速傅立葉轉換的長度；

F NULLT

UTSYM

gT

SYMT
tR 是一個寬度為T 的方波﹔ 為第

個碼框的第 個符元上第 k 個次載波所載的差分四相移鍵調變複數資料
(Complex DQPSK data)。訊號取樣頻率為每秒2.048 百萬個取樣，有效頻寬為
1.536MHz。 

ect( ) SYM , ,Zm l k

m l

數位音響廣播系統一共有四種傳輸模式，每一種傳輸模式各有不同的載波中

心頻率，依次約為 375MHz/1.5GHz/3GHZ/1.5GHz。每種傳輸模式的相關參數如
表3-1所示。護衛間隔的長度約為有效符元長度的四分之一；因為取樣時間、護

衛間隔和有效符元長度間的比例以及有效頻寬皆相同，從這個表中可以發現：有

一些參數，例如有效次載波的個數(K)、快速傅立葉轉換/反快速傅立葉轉換的長
度(N)、兩個相鄰次載波間的頻率間隔(1/T )、有效符元的長度(T )、護衛間隔

的長度(T )以及完整符元的長度( )等等，在這四種傳輸模式中的數值成固

定的倍數比例。傳輸模式三的載波中心頻率為 3GHz，此傳輸模式適用於衛星廣
播；傳輸模式二及四的載波中心頻率約為 1.5GHz，這兩種傳輸模式適用於一般
區域性地面及衛星廣播；傳輸模式一的護衛間隔最大，這個傳輸模式適用於大範

圍的地面廣播，其傳輸訊號的發射機最遠可以相隔約 75公理，所以可以應用於

所謂的單一頻率網路(Single Frequency Network，SFN)。 

U U

g SYMT
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Transmission mode 1 Transmission mode 2 Transmission mode 3

L

K

76 76 153

1536 384 192

96ms 24ms 24ms

1.297ms

1.246ms

sµ324 sµ168

sµ312 sµ156

sµ250 sµ125

sµ246 sµ62

1ms

FT

NULLT

SYMT

UT

Transmission mode 4

76

768

48ms

sµ500

sµ31 sµ123

sµ623

648µs

gT

U1/T

Cf about 3GHz 1452~1492MHz about 375MHz  about 1.5GHz

 1KHz  4KHz  8KHz  2KHz

N 256 10242048 512

 

表3-1  四種傳輸模式的相關參數表 

 

3.3 訊號同步及通道估計  

傳輸訊號中的空符元、相位參考符元及護衛間隔可以被用來做訊號同步的檢

測。訊號同步的檢測包括碼框時間(Frame Timing)、符元時間(Symbol Timing)、
小數載波頻率偏移(Fractional Frequency Offset，FFO)以及整數載波頻率偏移
(Integral Frequency Offset，IFO)等量值的偵測。每個碼框的第一個符元(空符元)
由一組全部為零的資料所構成，接收端藉此利用波封檢測器(Envelope Detector)
可以找出碼框的開始，進而完成碼框時間的同步。利用護衛間隔循環前置(Cyclic 
Prefix)的特性可以檢測出符元時間以及小數載波頻率偏移的量值。每個碼框的第
二符元(相位參考符元)由一筆已知特定的複數資料構成，這筆複數資料的相位即

是差分四相位移鍵調變所需要的起使參考相位，藉由匹配這個特定的相位參考符

元可以檢測出整數載波頻率偏移的量值。有關這個系統訊號同步的方法將在第五

章詳細描述。至於通道頻率響應的估計方面，由於此系統使用差分調變技術，因

此並不需要去估計通道的頻率響應。 
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第四章 

數位影像廣播之地面廣播系統 

的簡介(DVB-T System) 

 
歐規的數位影像廣播之地面廣播系統(DVB-T System)是採用正交分頻多工

傳輸技術來傳送訊號。如同在第二章所述，由於正交分頻多工傳輸技術的特性，

特別是可以抵抗碼際干擾，全世界許多國家在數位影像廣播之地面廣播系統的規

格上都採用了此歐規的系統，包括台灣在內。我們將在這章節中對此系統做簡單

的敘述：首先，我們將介紹這個系統的系統方塊圖，包含說明每個方塊的功能；

接著，我們將展示這個系統的傳輸訊號以及碼框結構，包含各種傳輸模式的參數

表以及各種參考訊號的說明；最後，我們將簡單的敘述如何針對這個系統來完成

訊號的同步以及通道的估計。 
 
 

4.1 系統簡介 
圖 4-1是數位影像廣播之地面廣播系統方塊圖[8]。原始影像、聲音及一般

資料在經過編碼壓縮及傳輸層多工(Source Coding and Transport Multiplexing)產
生一個個長 188個位元組的封包(Packet)，其中每個封包含有1個同步位元組
(Sync-Word Byte= )和187個資料位元組(Data Bytes)。每八個封包為一組，
其中資料位元組的部份被乘上一個假隨機二進位序列(Pseudo Random Binary 
Sequence)，此假隨機序列的暫存器初始值亦每八個封包重設一次。每八個封包
的第一個封包其同步位元組由 轉換成 。這些動作稱作傳輸多工調整

暨能量分散(MUX Adaptation，Energy Dispersal)，其目的是用來避免一連串不想
要的0或1訊號的產生。 

HEX47

HEX47 HEXB8

當想傳送的資料有優先順序時，此系統可以使用階層式傳輸(Hierarchical 
Transmission)。首先利用分離器(Splitter)將傳輸資料流(Transport Stream)分為高
優先權(High Priority)資料及低優先權(Low Priority)資料；在解調時先判斷訊號
座落在訊號空間上的象限即可先解調出高優先權資料，再經由判斷訊號在某一象

限中所對應的位置來解調出低優先權資料。這兩筆資料各自有不同的通道編碼及
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調變方式。圖 4-2是階層式 64點二維振幅調變訊號 1α = 和 4α = 的星象圖。由

此圖可知當α 值愈大，這四個象限內的訊號點離原點愈遠，愈不容易將訊號點所
在的象限判斷錯誤，所以高優先權資料愈不會有錯誤。 
 

Splitter

Video Coder

Audio
Coder

Data Coder

Programme
MUX

Transport
MUX

2

n

1

MPEG-2
Source coding and Multiplexing

MUX
Adaptation,
Energy
Dispersal

Outer
Coder

MUX
Adaptation,
Energy
Dispersal

Outer
Coder
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Interleaver
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Mapper
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OFDM
Guard
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Insertion

D/A Front End

Terrestrial  Channel  Adapter

To Aerial

 
圖4-1  數位影像廣播之地面廣播系統方塊圖 

 

這個系統共有兩層通道編碼器及交錯器。外層通道編碼是使用里德-所羅門

短碼(Reed-Solomon Shorten Code，RS(204,188,t=8))，使每個封包由188個位元
組變為204個位元組，並且可以校正最長為8個位元組的連續錯誤﹔外層交錯器

是一個以位元組為單位的迴旋交錯器(Convolutional Interleaver)，這個交錯器有
12個分支，每個分支是一個延遲長度以17個位元組為單位成線性比例增加的先

輸入先輸出(First In First Out，FIFO)移動暫存器(Shift Register)，而且這種交錯
器整體的時間延遲量(深度)是1122個位元組(即是5.5 個封包長)為一般區塊交
錯器(Block Interleaver)延遲量的一半。內層通道碼是編碼率為1/2的迴旋碼，藉
由打孔法可以將編碼率提高至2/3、3/4、5/6或7/8。內層交錯器是由一個深度

為 126位元的位元式區塊交錯器以及一個深度為一個正交分頻多工符元所擁有

的資料次載波數目的區塊交錯器。以 64 點的二維振幅調變訊號為例，其位元訊
號分成六個分支，每個分支經過一種深度為 126位元的位元式區塊交錯器(共六

種)，然後這六個分支上的位元訊號合併對映成一個個64點二維振幅調變的複數

資料訊號，這些複數資料訊號再經過一個以複數資料為單位的區塊交錯器(其深
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度以2K模式而言是1512，以8K模式而言是6048)。交錯器的功能是用來降低
傳輸通道以及加成性白高斯雜訊對訊號造成的錯誤率，特別是當訊號干擾是隨機

產生時它的效果最好。 
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4  )b( =α  
圖4-2  階層式64點二維振幅調變訊號 1α = 和 4α = 之星象圖 

 

經過內層交錯器的資料根據不同的調變方式將資料對映成複數資料，可使用

的調變方式共有四相位移鍵調變、16點二維振幅調變、64點二維振幅調變

(64-QAM)、不均勻的16點二維振幅調變(Non-uniform 16-QAM)以及不均勻的
64點二維振幅調變(Non-uniform 64-QAM)。所謂的”不均勻”是指階層式調變技
術中α 值不為1的情形，如圖4-2(b)所示。 
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除了一些載有資料的次載波之外還有一些特定的次載波上載著已知的參考

訊號(Reference Signal)。參考訊號共分為三種:連續領航(Continual Pilots)次載波
訊號、傳輸參數訊號(Transmission Parameter Signaling，TPS)以及散射領航
(Scattered Pilots) 次載波訊號。這個系統提供兩種傳輸模式：2K模式以及 8K模
式。根據不同的模式使用不同長度(2048/8192)的反快速傅立葉轉換以得到正交

分頻多工的有效符元，然後在每個有效符元之前會加上一段護衛間隔，形成一個

完整的符元。接著這個數位訊號經過數位/類比轉換器(Digital-to-Analog 
Converter，DAC)轉成類比訊號，然後通過前級（Front End），最後將傳輸訊號
傳送出去。整個系統屬於哪一種傳輸模式、護衛間隔的比例、是否使用階層式調

變技術、內層通道編碼的編碼率以及所使用的調變方法等等的傳輸參數都紀錄在

傳輸參數訊號所攜帶的 TPS 位元區塊當中。這三種參考訊號的放置的方式、量
值以及其用途將會在本章的第三小節說明。 

 

 

4.2 傳輸訊號及碼框結構 

每個傳輸的碼框包含 68個正交分頻多工符元，每四個碼框再構成一個大碼

框(Superframe)。在時間所傳的訊號可由下列數學式表示： t

maxK67
2

, , F SYM
0 K

S(t)=Re{ ( T T )}cj f t
m l k k

m l k
e Z g t m lπ

∞

=−∞ = =

⋅ − ⋅ − ⋅∑ ∑ ∑
min

            (4-1) 

其中  

   
2

KK  ,   68TT    ,     )
T

Rect()( minmax
SYMF

SYM

)T(
T

2 g
U

−
−=′=⋅=

−
′

kktetg
tkj

k

π  (4-2) 

每個符元由[K 之間次載波上所載的複數資料 (為第m個碼框的第 l

個符元上第 k個次載波所載的資料)經反快速傅立葉轉換後得到。

min max, K ] , ,m l kZ

cf 是載波的中
心頻率；T 是一個完整符元的長度，包含一個有效符元的長度( )及一個護

衛間隔的長度(T )，T 是一個碼框的長度﹔

SYM

g F

UT

SYM

)Rect(
T

t
是一個寬度為T 的方

波。 

SYM

在頻寬為8MHz的系統中，其載波的中心頻率位置為︰ 

470MHz+4MHz+i 8MHz,               i=0,1,2,3,......×                 (4-3) 
兩種傳輸模式相關的參數如表 4-1所示，其基本取樣週期(Elementary Sampling 

Period : T)皆為7
64

sµ 。由此表可知，因為 8K模式的快速傅立葉轉換長度（N）

是 2K 模式的四倍，所以其有效符元長度為 2K 模式的四倍而次載波間隔為 2K
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模式的四分之一。又因為 8K模式的主動次載波個數（K）約為 2K模式的四倍，
所以兩個傳輸模式的有效頻寬皆約為 7.61MHz。每一種傳輸模式都可根據需要選
擇適當的護衛間隔長度(為有效符元長度的1/4、1/8、1/16或1/32)。 

另外還有頻寬為 7MHz及 6MHz的系統其基本取樣週期（T）分別為 1
8

sµ 及

7
48

sµ ，頻寬愈小其相對的基本取樣週期愈長。這兩種系統也同樣各有其 2K 模

式和 8K模式，而他們的相關參數中，全部次載波的個數（N）、主動次載波個數
（K）、K 和 的量值和頻寬為 8Mz的系統一樣，如表4-1中所示。由此可
以算出頻寬為 7MHz及 6MHz的系統其有效頻寬約為 6.66MHz及 5.71MHz。同
樣的，每一種傳輸模式都可根據需要選擇適當的護衛間隔長度(為有效符元長度

的1/4、1/8、1/16或1/32)。 

min maxK

 

sec896µ

U1/T
UT N T= ⋅

K

maxK
minK

maxmin  Kand  Kcarriers between Spacing U1)/T-(K

Parameter 8K mode 2K mode

Number of active carriers
Vaule of carrier number
Vaule of carrier number
Duration
Carrier spacing

6817 1705
0 0

6816 1704

1116 Hz 4464 Hz
7.61 MHz 7.61 MHz

sec224µ

NNumber of total carriers 8192 2048

g UT / TThe ratio of        togT UT 1 1 1 1, ,  or 
4 8 16 32

1 1 1 1, ,  or 
4 8 16 32  

表4-1  8K及2K兩種傳輸模式在8MHz通道的相關參數表 

 

 

4.3 訊號同步及通道估計 

在數位影像廣播-地面廣播系統中，訊號同步、傳輸方式的相關參數以及通

道估計等相關資訊均可利用已知的參考訊號以及護衛間隔來求得。符元時間及小

數載波頻率偏移可以利用護衛間隔估計出來，其偵測的方法和在數位音響廣播系

統中估計符元時間及小數載波頻率偏移時所用的方法是一樣的。而整數載波頻率

偏移是由匹配連續領航次載波訊號的位置來求得。碼框時間則是由匹配傳輸參數

訊號所攜帶的67個 TPS位元中的16個同步位元來求得，而其他的 TPS位元將
提供此系統其他相關參數的訊息。通道頻率響應的估計則是先利用散射領航次載

波訊號來得到通道頻率響應的取樣訊號，再將此取樣訊號做內插來求得。接下

來，我們將分別敘述這三種參考訊號的分佈位置、量值以及如何利用這些參考訊

號來偵測整數載波頻率偏移、碼框時間以及通道的頻率響應。 
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圖4-3是三種參考次載波訊號和資料次載波訊號的示意圖，實心點是三種參

考次載波訊號的位置而空心點則是資料次載波訊號的位置。三種參考次載波訊號

分別為連續領航次載波訊號、傳輸參數訊號以及散射領航次載波訊號。此圖的橫

軸標示次載波的順序，而縱軸則標示時間順序。次載波的順序由第 個次載波

到第 個次載波。時間順序是指這個次載波所在的時間位置是在哪一個碼框

中的哪一個符元，一個碼框有68個符元，所以符元順序每68個循環一次。每一

列的實心點及空心點即是某一碼框中的某一符元在頻率軸上其次載波分佈的情

形。 

minK

maxK

 

symbol 67

symbol 3
symbol 2
symbol 1
symbol 0

minK maxKreference signal data

 
圖4-3  三種參考訊號次載波和資料訊號次載波位置分佈示意圖 

 
虛擬隨機二位元序列(Pseudo Random Binary Sequence，PRBS) 是由隨機

的0或1組成，這個序列被拿來當作三種參考訊號的量值。它的值只隨次載波的

位置而變，不會因為碼框時間或符元時間的不同而改變。連續領航次載波訊號及

散射領航次載波訊號的量值由此序列產生，此序列也決定傳輸參數訊號在第一個

符元的量值。 

kw

連續領航次載波訊號上的值 由虛擬隨機二位元序列決定，其值為klmZ ,,
4
3

± ，

即是 

)5.0(2
3
4

,, kklm wZ −⋅⋅=                                        (4-4) 

圖4-4特別標示出連續領航次載波訊號。如圖4-4所示，實心點為連續領航次載

波訊號，而空心點則為其它次載波訊號。連續領航次載波訊存在於每個符元的固

定次載波位置上，同時在所有符元的相同連續領航次載波上的值相同。就 8K模

式而言，一個符元中含有177個連續領航次載波訊號；而就2K模式而言，一個

符元中含有 45個連續領航次載波訊號。這些連續領航次載波訊號的位置有一個

特定的組合，而整數載波頻率偏移則會造成這個位置組合整體的循環平移。因

此，偵測這個連續領航次載波位置組合的循環平移量即可得到整數載波頻率偏移

的估計值。 
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圖4-4  連續領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 

 
傳輸參數訊號次載波上的值為 1± 。第一個符元之傳輸參數訊號次載波上的

值由虛擬隨機二位元序列決定，即 

)5.0(2,0, kkm wZ −⋅=                                          (4-5) 

而其它符元上之傳輸參數訊號次載波的值則為差分編碼前一符元上的值所得來

且帶有一個值為0或1的TPS位元 ，即 lS

67,....,2,1     )1( ,1,,, =⋅−= − lZZ klm
S

klm
l                           (4-6) 

圖4-5特別標示出傳輸參數訊號次載波。如圖4-5所示，實心點為傳輸參數訊號

次載波，而空心點則為其它次載波訊號。就8K模式而言，一個符元中含有68

個傳輸參數訊號次載波；而就2K模式而言，一個符元中含有17個傳輸參數訊號

次載波。 
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圖4-5  傳輸參數訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 

 

每一個符元上的所有傳輸參數訊號次載波所攜帶的 TPS位元皆相同，如等式(4-6)
所示，所以每個碼框共有67個 TPS位元。表4-2為這67個 TPS位元的功能表，
我們接下來將會簡述這67個 TPS位元的使用目的。 
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Bit number Purpose/Content

2423, ss

292827 ,, sss
323130 ,, sss
353433 ,, sss

2625, ss

3736, ss
3938, ss

161    ss
2217    ss

40 47   s s

6754    ss

Synchronization word
Length indicator
Frame number
Constellation

Hierarchy information
Code rate, HP stream
Code rate, LP stream

Guard interval
transmission mode

Cell identifier

Error protection
48 53   s s Reserved for future use

16 synchronization bits

37 information bits

14 redundancy bits  
表4-2  傳輸參數訊號所攜帶之TPS位元的功能表 

 
如表4-2所示，這67個 TPS位元可以區分為三部分：第一部分是16個同步位
元，第二部分是37個資訊位元，而最後一部分為14個多餘位元。16個同步位

元( )有固定的組合，匹配這個組合可以找出符元的順序，即是碼框

時間。37個資訊位元( )是用來控制系統的相關傳輸參數，例如調

變的方式、階層式調變的資訊、高優先權資料的編碼率、低優先權資料的編碼率、

護衛間隔和有效符元長度的比例，以及使用哪一種傳輸模式等等。最後14個多

餘位元( )是用來保護之前的53個 TPS位元，經由 BCH(67,53,t=2)
編碼將53個 TPS位元延伸為67個 TPS位元，並增加保護的能力。 

1621 ,......,, SSS

5554 ,......,,SS

531817 ,......,, SSS

67S

散射領航次載波訊號上的值 由虛擬隨機二位元序列決定，其值為klmZ ,,
4
3

± ，

即 

)5.0(2
3
4

,, kklm wZ −⋅⋅=                                       (4-7) 

圖4-6特別標示出散射領航次載波訊號。如圖4-6所示，實心點為散射領航次載

波訊號，而空心點則為其它次載波訊號。由此圖可知，在一個符元中，每 12個

次載波便會放置一個散射領航次載波訊號。而在相鄰的符元中，散射領航次載波

訊號的位置組合會相對的間隔3個次載波間隔。一個碼框中第 l個符元的散射領
航次載波訊號其次載波的位置 k為： 

min min maxK 3 (   mod  4) 12         0,  k [K ,K ]k l p p= + × + × ≥ ∈                (4-8) 

就2K模式而言，K ；就8K模式而言，Kmin max0,   K 1704= = min max0,   K 6816= = 。

在接收端取出存在於散射領航次載波位置上的值並且將其它次載波位置上的值
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換成0，我們就可以得到傳輸通道頻率響應(Frequency Response)的取樣訊號。接
著，我們可以依次針對時域及頻域使用內插法(Interpolation)，如此我們就可以
得到傳輸通道頻率響應的估計值。 

 

symbol 67

symbol 3
symbol 2
symbol 1
symbol 0

minK maxKscattered pilot others

 
圖4-6  散射領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 

 
有關這個系統訊號同步及通道估計的方法將在第五章詳細描述。 
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第五章 

數位音響廣播及數位影像廣播地

面廣播系統訊號同步架構之設計 

 
在這個章節中，我們將分別介紹數位音響廣播系統和數位影像廣播地面廣播

系統接收機架構的設計方法，其中我們主要針對接收機中訊號同步部分做詳細的

說明。接收機可以分成內層接收機和外層接收機，內層接收機主要的功能包含有

訊號同步（Signal Synchronization）及通道估測（Channel Estimation），而外層接
收機主要的功能包含有通道等化（Channel Equalization）、資料解調（Data 
Detection）、反交錯（De-interleaving）、通道解碼（Channel Decoding）、反多工
（De-multiplexing）以及來源解碼（Source Decoding）。在數位音響廣播系統中，
內層接收機的運作依次是碼框時間的同步，符元時間的同步、小數載波頻率偏移

的估計以及整數載波頻率偏移的估計；至於通道的估測在數位音響廣播系統中是

不需要做的，因為此系統使用了差分四相位移鍵調變技術。在數位影像廣播之地

面廣播系統中，內層接收機的運作依次是符元時間的同步、小數載波頻率偏移的

估計、整數載波頻率偏移的估計，碼框時間的同步以及通道的估測。在本章中我

們將分別介紹數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統內層接收機中

所有訊號同步的設計方法。 

 

5.1 數位音響廣播系統訊號同步架構之設計 

圖5-1是數位音響廣播系統接收機架構的方塊圖，在此我們主要著重於內層

接收機架構的設計。數位音響廣播系統的內層接收機只包含訊號同步的設計，通

道估測則是因為此系統使用差分調變方式所以可以忽略。類比前端(Analog Front 
End)的輸出訊號是等效基頻(Equivalent Baseband)接收訊號，經過類比轉數位轉
換器可以得到等效基頻的數位接收訊號 r(n)。 
在訊號同步的部分，首先利用每個碼框中第一個符元(空符元)的特性，我們

可以得到碼框時間的同步，即是空符元所在位置的粗略估計，在此部分我們將介

紹兩種碼框時間的估計方法。接著利用護衛間隔的特性，我們可以得到符元時間

及小數載波頻率偏移的估計值，在此部分我們同樣介紹兩種符元時間的偵測方
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法。利用符元時間的資訊，我們可以取出不受碼際干擾的接收訊號；而小數載波

頻率偏移的估計值經過自動頻率控制器(Automatic Frequency Controller, AFC)可
以將之補償。當我們得到不受碼際干擾的接收訊號且小數載波頻率偏移也被補償

了之後，利用碼框同步的資訊，我們可以取出每個碼框中的第二個符元，即是一

個已知的相位參考符元。利用匹配這個已知的相位參考符元，我們可以估計出整

數載波頻率偏移的量值。我們將在以下幾個次小節中分別詳細地說明此數位音響

廣播系統訊號同步的方法。 

 

Outer
Receiver

Analog
Front End

Null
Symbol

Detection

Symbol Timing and
Fractional Frequency

Offset Detection

AFC

Remove
Guard

Interval
Integral

Frequency
Offset Detection

Inner Receiver

yin
yout

Frame Sync.

r(n)

Frame Sync.

δ

∆

Symbol Sync.

FFTA/D

Sub-Block (i)

Sub-Block (ii)

Sub-Block (iii)

 

圖5-1 數位音響廣播系統之訊號同步子系統方塊圖 

 
 

5.1.1 碼框同步的偵測 

圖5-1中子方塊 Sub-Block(i)的功能是偵測碼框的時間，即是碼框中符元的
順序[9]。因為數位音響廣播系統的碼框中其第一個符元(空符元)通常不放訊

號，所以利用這個特性我們可以粗略地估計出空符元的所在位置。在此我們提出

最小功率偵測法(Minimum Power Dectection)和雙滑動視窗法(Double Sliding 
Window)來做碼框同步的估計。 
圖5-2是數位音響廣播系統中碼框訊號的功率示意圖。如此圖所示，在碼框

訊中，因為空符元位置不放訊號，所以這個位置傳輸訊號的功率為零；至於其它

位置則不為零。利用此碼框訊號功率的特性我們介紹兩個估計碼框時間的方法。 

 

l   Frame 1   Frame +l1   Frame −l

Symbol
152

Null
Symbol PRS Symbol

1
Null

Symbol
Symbol

152••••       ••••    ••••    ••••       

2)(nx

time  
圖5-2 數位音響廣播系統之碼框訊號功率示意圖 
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首先是最小功率偵測法，如圖 5-3所示。在圖 5-3中，接收訊號 r(n)先取

其功率值再經過移動平均器(Moving Average)，最後在每個碼框長度的範圍中取
出最小值所對應的時間位置。移動平均器的運算動作如下所示： 

1
2

0

FL

n n
k

m r
−

−
=

= ∑ k                                                (5-1) 

在白高斯雜訊通道中，我們取 值為空符元所包含的取樣數。如此一來，我們

取到最小值所對應的時間位置理論上應該會在每個碼框中空符元的末端。在多重

路徑衰減通道中，我們則取 值為空符元減去護衛間隔的取樣數。如此一來，

我們取到最小值所對應的時間位置理論上應該會是每個碼框中空符元的末端一

段非碼際干擾區間中的任何一點。 

FL

FL

 

)(nr Moving Average
(Length =      samples)FL

Complex
Conjugate

Minimum
Detection

2)(nr
nm

Frame sync.

 

圖5-3 最小功率偵測法之方塊圖 
 

 接著我們介紹另一個估計碼框時間的方法，即是雙滑動視窗偵測法，如圖

5-4所示。由圖5-4可知，此方法和最小功率偵測法相似，不同處是此方法使用

了兩個移動平均器；如下所示： 
1

2

0

FL

n n
k

a r
−

+
=

= ∑ k                                               (5-2a) 

1
2

0

FL

n n
k

b r
−

−
=

= ∑ k                                               (5-3a) 

然後將兩個移動平均器輸出值相除，如下所示： 

n
n

n

am
b

=               (5-3c) 

 

..)(nr Time Advanced Moving Average
(Length =      samples)FL

Complex
Conjugate

Maximum
Detection

2)(nr
nm

Moving Average
(Length =      samples)

na

nb
FL

Frame sync.

 
圖5-4 雙滑動視窗偵測法之方塊圖 
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最後在每個碼框長度的範圍中，取出最大值所對應的時間位置。至於 值

的選取和最小功率偵測法相同。在白高斯雜訊通道中， 值取一個空符元的長

度，則最大的 值所對應到的時間位置理論上應該在每個碼框中空符元的末

端。在多重路徑衰減通道中， 值是取空符元和護衛間隔的差值，則最大的m
值所對應到的時間位置理論上也應該在每個碼框中空符元的末端。 

FL

FL

nm

FL n

 
 

5.1.2 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測 

符元同步及小數載波頻率偏移的偵測都是依靠每個完整 OFDM 符元前端的
護衛間隔的特性。由圖 5-5可以看出護衛間隔循環前置的特性。在每一個完整

OFDM 符元的前端都有一段訊號和其末端相同，即如圖 5-5中每個完整符元都

有一組{ }, 'I I 區間，其內的訊號完全相同。假設在沒有白高斯雜訊，沒有多重路

徑衰減的通道環境下，接收訊號 r(n)只和載波頻率偏移有關如下所示： 
2

0 22( ) ( ) ( ) ( )
n

NT Nj nT jj f t
t t tr n x n e x n e x n e

ε π εππ∆= ⋅ = ⋅ = ⋅       (5-4) 

其中 0f∆ 為載波頻率偏移量值，單位為 Hz；而ε 為正規化後的載波頻率偏移量
值，單位為次載波間隔。若我們以 ( )rM n 為接收訊號的延遲相乘，如下所示： 
 *( ) ( ) ( )rM n r n r n N= ⋅ −                (5-5) 
則將等式(5-4)代入等式(5-5)，可得到 

 
( )22 *

* 2

( ) ( ) ( )

          ( ) ( )

n Nn
Nj j

r t t
j

t t

M n x n e x n N e
x n x n N e

N
π επ ε

πε

−−= ⋅ ⋅ − ⋅

= ⋅ − ⋅
                         (5-6) 

 

l  sumbol 1  sumbol +l

I I ′ I I ′
)(nxt

)N( −nxt

I ′

1  sumbol −l

 
圖5-5 護衛間隔特性之訊號序列示意圖 

 
在圖5-5中，每個符元的 'I 區間內 ( )tx n 和 (t )x n N− 相同(這是護衛間隔的特

性)。所以在每個符元的 'I 區間內， ( )rM n 的相位固定，其值為 2πε 。若我們取
出 ( )rM n 的正規化相位，如下所示： 
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)}(arg{
2
1 nM rπ

                            (5-7) 

則在每個符元的 'I 區間內，其正規化相位為ε 值，且其值在 1
2± 範圍內，如圖

5-6 所示（在此例中ε 為 0.3）。 
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圖5-6 護衛間隔特性之正規化相位示意圖 
 
這個找頻率偏移的方法只能估計出小數部分的載波頻率偏移量，至於整數部

分則無法估出。所以我們將ε 分成整數和小數兩部分，如下所示： 
 ε δ= ∆ +               (5-8) 
其中∆為整數，δ 在 1

2± 之內。所以這個小節所介紹的方法是估計小數載波頻率

偏移的方法(只能估計δ 值)，而且必須先知道每個符元中 'I 區間內任何一點的時
間位置。 
 如果在白高斯雜訊通道中，則 'I 區間長度為護衛間隔的長度。若是在多重路
徑通道中，則每個路徑都有其對應的 'I 區間，如圖5-7所示。在圖5-7中，路徑
在每個完整符元中有一個對應的i 'I 區間，標示為 區間，其長度為護衛間隔的

長度。假設這個多重路徑通道的最大延遲時間

iA

1,npτ 小於護衛間隔的長度，則這 np

個路徑各自的 區間在時間軸上會有重疊的部分，我們稱此部分為非碼際干擾區

間(ISI Free Region)。只要接收端中取樣視窗的末端落在此非碼際干擾區間內，
即使在嚴重的頻率選擇性衰減通道(Frequency Selective Fading Channel)中，依然
可以取到不受碼際干擾的符元資料。這些符元資料經反快速傅立葉轉換，在頻域

上做訊號的等化及解調。 

iA

 因此符元同步的目的就是找到此非碼際干擾區間中任何一點的時間位置。在

這小節中，我們將介紹兩個估計符元時間的方法。 
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圖5-7 多重路徑通道中非碼際干擾區間示意圖 
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圖5-8 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法一之方塊圖 

 
圖 5-8是符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法一之方塊圖

[10][11][12]。在圖5-8中，我們先將接收訊號作延遲相乘的動作，由於護衛間

隔循環前置的特性，在無白高斯雜訊及無多重路徑衰減的通道環境下（即是理想

通道下），這個乘積的相位在每個符元的 'I 區間內是固定的，而在其他區間其相
位是在[ , ]π π− 之間呈現均勻分佈，如圖5-6所示。接著我們將這個訊號做符元對

符元的區段式平均，則在每個符元中的 'I 區間內，其平均值的振幅會出現高原
區，如圖 5-9所示(此時M=100)。如此一來，我們只要在每個完整符元的範圍
內，取出振幅最大值所對應的時間位置，則此時間位置必然落在 'I 區間內。我們
由此可以得到符元時間的估計值。如果是在雙重路徑衰減通道下，例如其通道參

數是車速每小時100公里，兩個路徑的延遲時間是25sµ ，其功率比為1:1而訊
號雜訊比為7dB，以傳輸模式三的傳輸參數為主，則在此方法中平均值輸出的振
幅將如圖5-10(此時M=200)所示。同樣地，圖5-10中在每個完整符元範圍內會

出現一次高原區，此高原區即是非碼際干擾區。找出高原區的任一點，其對應的

時間即是符元時間的估計值。至於小數載波頻率偏移量值的估計，只要知道符元

時間的估計值，找出平均器輸出端該時間位置的相位，即可偵測出小數載波頻率

偏移的量值。 
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圖5-9 理想通道中方法一之振幅示意圖 
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圖5-10 雙重路徑通道中方法一之振幅示意圖 
 

 

接下來，我們介紹另一種符元同步及小數載波頻率偏移的偵測方法，我們稱

為方法二。圖 5-11即是方法二之方塊圖，在圖 5-11(a)中，前半段偵測符元同

步的方法和方法一相同，即是到做符元對符元的區段式平均器的動作為止，兩方

法相同。方法二不同之處在於其是針對相位做處理，處理的過程如圖5-11(b)所

示。同樣地，在理想通道下(即是無白高斯雜訊，無多重路徑衰減的通道)，平均

器輸出值的相位在每個完整符元的 'I 區間內是相同的，如圖5-6所示。所以我們
取出平均器輸出端的相位訊號，做前後取樣相減的相位差分動作，再取其絕對

值，則在每個完整符元的 'I 區間內，其值將為零，其他部分的值則不為零。然後
再將此訊號經過第二次符元對符元的區段式平均器則其訊號示意圖將如圖

5-12(此時M=L1*L2=100)所示。在圖5-12中，每個完整符元的 'I 區間內其值為
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零，其他區間則不為零。即使有雜訊存在而使 'I 區間內的值不為零，但是相對於
其他區間， 'I 區間內的值仍然會是較小的，形成一個低漥區。所以我們只要找出
最小值所對應的時間位置，則此位置應該會落在 'I 區間內，如此我們可以偵測出
符元時間的估計值。圖 5-13是在一個雙重路徑衰減通道例子中，方法二在第二

個平均器輸出端的相位示意圖，其中L1=3，L2=66。此通道參數及訊號參數和圖

5-10的範例中所使用的參數相同，由圖 5-13可知，在每個完整 OFDM 符元的
範圍內會出現一個最低窪的區間，此區間即為非碼際干擾區間，只要找到此區間

的任何一點，即可得到符元時間的估計值。至於小數載波頻率偏移量值的估計和

方法一相同。 
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圖5-11 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法二之方塊圖 
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圖5-12 理想通道中方法二之正規化相位示意圖 
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圖5-13 雙重路徑通道中方法二之正規化相位示意圖 
 

由上述可知，這兩個找符元時間的方法都是利用護衛間隔循環前置的特性加

上使用符元對符元的區段式平均器，不同處在於方法一是取出振幅來觀察，而方

法二則是觀察相位差分的結果。在方法二中，第一個符元對符元區段式平均器以

L1個符元為一區段，把L1個符元平均成一個符元，此平均器適合用來降低雜訊

的效應;第二個符元對符元區段式平均器則是以L2個符元為一區段，把L2個符

元平均成一個符元，此平均器是用來降低通道衰減的效應。由於方法二有做差分

的動作，所以在白高斯雜訊的通道下，此方法效能較差；但在多重路徑衰減通道

下，此差分動作可以減緩通道的影響，所以此時方法二的效能較佳 

 

5.1.3 整數載波頻率偏移的偵測 

在碼框同步及符元同步做完後，我們可以得知每個碼框訊號中符元的順序。

而且每個取樣視窗所取到的符元資料都不受碼際干擾。在小數載波頻率偏移也被

估計且補償後，整個訊號同步的程序只剩下整數載波頻率偏移的效應。既然我們

知道每個碼框訊號中符元的順序，也可以取出正確的符元資料，那麼我們可以取

出接收訊號中，每個碼框的第二個符元，即是相位參考符元的接收訊號。然後用

經過幾個可能整數載波頻率偏移之已知相位參考符元去匹配此接收訊號，找出最

大匹配值所對應的整數載波頻率偏移量值，則此量值即是整數載波頻率偏移的估

計值，如圖5-14所示。至於圖5-14中，可能的整數載波頻率偏移量值 i的範圍
是由這個系統中心載波頻率的偏移率決定。舉例來說，傳輸模式三的中心頻率是

3GHz，若有 ± 的偏移率，則頻率偏移量為10ppm 30KHz± ，即為 個次載波

間隔，所以 的範圍由-4到+4共 9個可能值。詳細的數學表示式請參照 1.3.2

節中所示。 

3.75±

i
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圖5-14 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖 

 
 

5.2 數位影像廣播地面廣播系訊號同步架構之設計 

圖5-15是數位影像廣播地面廣播系統之訊號同步子系統方塊圖。在圖5-15

中，類比前端訊號經過類比轉數位轉換器後，得到等效基頻接收訊號 。訊號

同步的程序依次為符元時間的估計，小數載波頻率偏移的偵測，整數載波頻率偏

移的偵測以及碼框時序的估計。內層接收機則包含訊號同步和通道的估測，之後

再進入外層接收機。在訊號同步方面，首先是利用護衛間隔的特性來做符元同步

及小數載波頻率偏移的偵測。符元時間的資訊則提供給取樣視窗，用以來取出不

受碼際干擾的符元資料；而小數載波頻率偏移的估計值則提供給自動頻率控制器

（AFC）做頻率的補償。然後訊號經過快速傅立葉轉換，在頻率軸上利用匹配已
知的連續領航次載波位置，可以找出整數載波頻率偏移的估計值。得到的整數載

波頻率偏移估計值同樣會送到自動頻率控制器內去補償頻率。接著利用傳輸參數

訊號（TPS）次載波所攜帶的 TPS位元，其中每個碼框訊號帶有67個 TPS位元，
包含16個同步位元。匹配這16個同步位元的位置即可得到碼框時間的估計值。

到此即已完成訊號同步的過程。最後利用散射領航次載波來估計通道響應，此部

份將在第八章做詳細說明。 

( )r n

 

5.2.1 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測 

數位影像廣播地面廣播系統中，符元同步及小數載波頻率偏移的偵測，同樣也是

利用護衛間隔的特性來求得。所以在5.1.2節中所介紹的兩個偵測數位音響廣播

系統之符元同步及小數載波頻率偏移的方法也適用於此數位影像廣播地面廣播

系統。除了這兩個系統的訊號參數不同外（N值會改變），其他在圖5-8及圖5-11
中所述的方法完全相同，因此可以共用同一個架構。 
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圖5-15 數位影像廣播地面廣播系統之訊號同步子系統方塊圖 

 
 

5.2.2 整數載波頻率偏移的偵測 

在符元時間及小數載波頻率偏移偵測完成並且校正補償後，接下來就要做整

數載波頻率偏移的偵測。在數位影像廣播地面廣播系統中，整數載波頻率偏移的

偵測是靠匹配連續領航次載波位置來求得，如圖5-16所示。 
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圖5-16 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖 

 

接收訊號 經過小數載波頻率偏移的補償及取出不受碼際干擾的符元資

料後，再將訊號送進快速傅立葉轉換得到頻域訊號 其中 為符元時間標記，k

為次載波位置標記。如同圖 5-16所示，將此頻域接收訊號 做延遲相乘的動

作，如下所示 

( )r n

,l ky l

,l ky

∗
−⋅= klklk yyz ,1,

~                                                (5-9) 
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由於在同一次載波標記下的所有連續領航次載波位置上的值皆相同，且假設

通道響應在一個符元時間內變化不大，則所有此延遲相乘的輸出值在每個符元中

的所有連續領航次載波位置上的相位近似零（假設沒有雜訊下）。所以接著做符

元對符元的區段式平均用以降低雜訊的影響，然後再做匹配連續領航次載波位置

的動作。每個符元的連續領航次載波位置集合定為 ( )0Ω ，而 ( )iΩ 是指Ω 集合

中所有的次載波位置皆循環平移 個次載波間隔， i為正值表示右移，而 i為負值
表示左移。 值的範圍則是可能的整數載波偏移量值。在中心載波頻率為

( )0

i
i

474MHz， 10 ppm± 的振盪器偏移率下可能的頻率偏移量為 4.7kHz± 。例如在8K

模式下，可能的載波頻率偏移量約為 4.1± 個次載波間隔，所以 i的範圍在 到

間共9個可能。找出最大匹配值所對應的整數載波頻率偏移量值，此值即為整數

載波偏移的估計值。 

4+ 4−

 

5.2.3 碼框同步的偵測 

在做完符元時間、小數載波頻率偏移及整數載波頻率偏移的偵測與校正補償

後，我們將做碼框同步的偵測。碼框同步的偵測是利用 TPS次載波所攜帶的 TPS
位元。TPS次載波的排列方式和連續領航次載波的排列方式相同，即是在固定幾
個次載波標記位置上，其所有符元時間標記的該次載波皆為 TPS 次載波，但是
其值不同，如下所示 

Γ∈−⋅= − kxx lS
klkl       where)1(,1,                                (5-10) 

klx , 為符元時間標記 l，次載波位置標記 的 TPS次載波訊號；Γ為每個符元

時間內，TPS次載波的集合； 即為 TPS位元，每個符元時間內 TPS次載波攜
帶同一個 TPS 位元。所以在一個碼框訊號範圍內可以得出 68 個位元，其中 67
個位元有控制系統參數的功能，詳見第四章所述。在所有的 TPS位元中，前 16
個位元稱為同步位元(S )，有固定型態，可以利用去匹配之。 
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圖5-17 碼框同步偵測之方塊圖 

 

 圖5-17則是碼框同步偵測之方塊圖。同樣地，接收到的訊號經過符元時
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間、小數載波頻率偏移及整數載波頻率偏移的校正及補償後，再送進快速傅立葉

轉換得到頻域訊號 ，如下式所示 ,l ky

, , ,l k l k l k l ky x H n= ⋅ + ,                                          (5-11) 

先不考慮雜訊n 且假設通道在一個符元的時間內變化不大，則將 做延遲相乘

的動作，如圖5-17所示，可以得到如下結果 

,l k ,l ky

    
l

l

S
klkl

S
klklklklklkl

Hx

HHxyyz

)1(                          

)1(
2

,1
2

,1

*
,1,

2
,1

*
,1,.

−≈

−=⋅=

−−

−−−
                         (5-12) 

因為同一符元時間內的 TPS次載波所攜帶的 TPS位元相同，所以可以將一個符
元時間內的所有 TPS次載波拿來平均以降低雜訊效應。所以觀察圖5-17中 值

的正或負即可得知 TPS位元為 0或 1。若 為正值，則

lz

lz l̂I 為 1，相對的 TPS位元

( )為0；反之若 為負值，則lS lz l̂I 為-1，相對的 TPS位元( )為 1。所以在每個

碼框的範圍內可以得到 68 個

lS

l̂I 值，不過此時我們尚且不知道碼框訊號中符元的

順序。因為 16個同步位元型態是固定的，所以可以用之去匹配這 68個 l̂I 值。即

是將 68個 l̂I 值，每 16個為一組，利用循環平移產生 68組。每一組有 16個 l̂I 值

和原始 16 個同步位元作匹配，其中最大值的那一組，所對應的符元順序即是符
元 1至符元 16。由此我們可以得知符元的順序。 
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第六章 

數位音響廣播與數位影像廣播地

面廣播系統整合之架構設計 

 

6.1 簡介 

數位音響廣播系統(以下簡稱DAB 系統)與數位影像廣播地面廣播系統(以
下簡稱 DVB-T系統)之運作有甚多相似之處，因此可利用電路共用之方式，一方
面提高系統區塊使用之效能，另一方面可以藉由軟體之控制,達成系統操作軟體

化，因此一電路架構可運用於多方面之使用。在本章中，首先我們將會對 DAB
及 DVB-T系統作初步的整合，然後我們將分別介紹這兩個系統訊號同步及其他
部分的整合方式，最後我們將會作一個簡單的結論。 

 

6.2 DAB與DVB-T系統之初步整合 

由前面介紹已知這兩種系統之架構，利用函式共用之原理可將這兩種系統整

合，如圖6-1所示，此為初步整合概念圖。深色部分為系統訊號同步之部分，將

會在6-3節作介紹。由圖6-1可以清楚看到系統有共用部份可予以整合，在不同

的運算方式再予以區分為不同處理路徑。本計畫分為三年執行，第一年為整合系

統訊號同步之部份，即為深色區域的地方，我們將會在下一節介紹，至於其它部

分之整合為第二年及第三年之計畫內容。 

 

6.3 DAB與 DVB-T系統訊號同步部份整合之介紹 
本計畫第一年執行的內容為系統訊號同步部份之整合，在這一節裡將介紹此

部份。整合系統之第一步工作為判斷所要採用之系統，如 DAB 系統或 DVB-T
系統，以及採用系統之何種模式，如 DAB系統之模式一到模式四或DVB-T系統
之 8K模式及 2K模式。在決定採用之系統與模式，才可根據系統之類別，由軟
體控制所需之硬體與操作方式。系統之選擇可由人工方式或軟體控制決定，圖

6-2為系統模式之分類。 
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圖6-1 DAB與 DVB-T系統整合之接收機架構圖 
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圖6-2 DAB與 DVB-T系統所有模式示意圖 
 

由這兩種系統架構運作(圖6-1)可知，其皆需要先經過類比轉數位之處理，

因此這兩種系統使用一組類比轉數位電路即可。之後 DAB須先做碼框同步之工
作，因此若是 DAB 系統，則切換到碼框同步處理之電路；而 DVB-T 系統則是
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要在整數頻率偏移偵測後才可以作碼框同步處理。因此如果是 DVB-T系統，在
此級會直接通過(By Pass)。在DAB系統之路線，碼框同步是偵測 DAB訊號中
每個碼框的第一個符元，即空符元(Null Symbol)的位置來達成。由於空符元之
長度與其它符元之長度不同，因此 DAB系統必須在一開始就進行空符元位置之
偵測。之後由於這兩種系統皆需要做符元同步及小數頻率偏移偵測(Symbol 
Timing and Fractional Frequency Offset Detection)之工作，因此這部分可予以整
合，其細部之參數調整將可由軟體控制，達到不同系統之計算處理。符元同步的

資訊將可以幫助資料訊號在下一級移除護衛間隔(guard interval)取出真正的符元
資料，接著進入快速傅立葉轉換級進行快速傅立葉轉換運算。在此級，訊號是由

時域轉到頻域。由於不同系統或者是相同系統不同模式下，快速傅立葉轉換之運

算長度皆不同，因此在此級需要由軟體控制其不同點數之運算，調整所要處理的

點數。在經過硬體架構及速度之分析，此級之快速傅立葉轉換可使用以記憶體為

基底之單處理器架構，如圖6-3所示。不同點數之運算可由控制讀寫記憶體之位

置來達成，以此架構為核心將可適用於 DAB 及 DVB-T 系統之所有模式操作
[13]。經過快速傅立葉轉換之訊號將會送入下一級。 
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MEM  BANK 0

MEM  BANK 1

MEM  BANK 2

MEM  BANK N

#

ADDRESS 
GENERATOR

MEMORY-BASED

 
圖6-3 單一處理器架構示意圖 

 

DAB與 DVB-T系統皆需要做整數頻率偏移偵測之工作，但二者所使用的方
式不同。DAB系統是利用匹配相位參考符元(Phase Reference Symbol)來達成整
數頻率偏移之計算﹔而 DVB-T 系統則是利用匹配連續領航次載波(Continual 
Pilot Carriers)的分佈位置來計算出整數頻率偏移之量值。因此雖然其目的相同，
但因為所使用之方法不同，因此在此階段將依系統不同切換成 DAB 或 DVB-T
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系統之處理方式，切換將由軟體控制，其細部分析之方法如前面幾章節所介紹。

接著，DVB-T 系統需要做碼框同步之工作，其利用傳輸參數訊號(Transmission 
Parameter Signaling，TPS)次載波來調整碼框同步。由於每個符元中的TPS次載
波會攜帶一個 TPS位元且在同一符元內之所有 TPS次載波所攜帶的 TPS位元皆
相同，所以每個碼框中的 TPS 區塊將包含 67 個 TPS 位元。TPS 區塊中的前 16
個位元為同步位元，由匹配這 16 個同步位元即可以判斷出碼框的起始位置而達
到碼框同步之目的。 

DAB系統因為已於前級完成碼框同步，因此在這階段 DAB訊號只需要做整
數頻率偏移偵測之工作。其整數頻率偏移偵測是利用收到訊號之第二個符元，即

相位參考符元之資訊來達成。將接收到之相位參考符元訊號與數個可能整數頻率

偏移之已知相位參考符元訊號作匹配，可由運算分析出數個匹配值，比較這些匹

配值，其最大值所代表之整數頻率偏移量值即為所估測之整數頻率偏移量值。因

此，藉由此方式可估測出整數頻率偏移量值。經過小數及整數頻率偏移偵測之

後，即可利用計算出的頻率偏移量值更正原資料訊號之頻率，由此可去除頻率偏

移的問題。因此，了解符元之特性顯得相當重要。 
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圖6-4 DAB與 DVB-T系統訊號同步部分整合之架構圖 
 

圖6-4為更詳細之二系統訊號同步部分整合之架構圖，由此圖可以更清楚了

解訊號的傳輸過程。首先，訊號經由前端接收後，皆必須先做類比數位轉換。轉

換好之資料第一步要先判別訊號所使用之模式，了解模式之後，才可知道其正確

之資料格式，也才能夠有正確的方法處理訊號。DAB系統分為四種模式而 DVB-T
系統分為兩種模式，這些模式如前幾章節所介紹。在判斷出所使用系統之模式，

即可進行之後的同步工作。DAB 系統先要利用空符元之資料作碼框同步，因此
若是 DAB系統則會切換到碼框同步電路，進行初步之碼框同步。由此過程可找
出 DAB碼框訊號的第二個符元，即是相位參考符元的起始位置。此符元將可提
供 DAB 系統做差分解調之相位參考依據以及用來估計整數頻率偏移的量值。
DVB-T系統之碼框結構不包含空符元，因此若是使用 DVB-T系統將直接進入符
元同步及小數頻率偏移偵測區塊進行運算。此部份為 DAB 及 DVB-T 系統共通
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部份，其皆利用護衛間隔來做符元同步及小數頻率偏移之偵測與計算。因此 DAB
系統做完空符元偵測後，一樣會進到此級作運算。 

完成符元同步及小數頻率偏移偵測與計算後，小數頻率偏移量值會提供自動

頻率控制器(Automatic Frequency Controller，AFC)作頻率之調整。由於完整之頻
率調整包括整數及小數頻率偏移調整，因此一開始只針對小數部份作調整，整數

部份則需經過快速傅立葉轉換後取出符元之內容，才可以估計出此整數量值。

AFC 搜集到頻率偏移值後，將根據這些資訊調整資料訊號的頻率，調整後的資
料訊號將進入護衛間隔移除器中，利用符元同步的資訊取出真正的符元資料。由

於不同系統及不同模式其護衛間隔的長度不同，因此此部份需由軟體控制，以決

定取出符元資料的起始位置與符元資料之長度。 

在取出符元資料後將可進行快速傅立葉轉換，將時域訊號轉到頻域訊號。由

於不同系統模式所採用之快速傅立葉轉換長度不同，因此這部份仍需要由軟體控

制，依照模式決定快速傅立葉轉換的長度。本架構採用以記憶體為基底之快速傅

立葉轉換架構，其可以根據模式的不同改變快速傅立葉轉換的長度，因此可以適

用於所有 DAB 與 DVB-T 系統之快速傅立葉轉換的計算。此架構需要控制之主
要部份在於讀取寫入資料所在之位置，也就是由位址產生器負責決定資料讀寫的

位置。此部份可由硬體完成，也可使用軟體以查表方式(Look-Up Table)決定資料
位置。因為可用軟體方式，因此使用上相當具有彈性，相當適合系統整合的應用。

在硬體時脈速度足夠之情況下，使用此架構將足夠完成計算，並且有節省功率之

優點。  

經過快速傅立葉轉換運算後，DAB與 DVB-T系統皆需要做整數頻率偏移偵
測之工作，因此運算好之頻域訊號接著即開始進行整數頻率偏移計算。因為 DAB
與 DVB-T系統在整數頻率偏移偵測之方法不同，所以不能合併，要獨立設計電
路。在此會根據系統的不同切換到不同電路，因此分為 DAB 與 DVB-T 兩條路
線。DAB 系統是利用匹配相位參考符元來做整數頻率偏移之偵測，計算出之整
數頻率偏移量值將會送到 AFC做資料訊號頻率的調整。在 AFC中，電路會綜合
整數與小數頻率偏移量值，依照偏移量值來調整接收訊號之頻率。因此調整過之

接收訊號將可消除頻率偏移之效應，而有更準確之接收訊號。DVB-T 系統之整
數頻率偏移偵測目的與 DAB系統相似，皆提供 AFC以修正頻率之偏移。DVB-T
系統之整數頻率偏移偵測是利用匹配連續領航次載波位置來計算出整數頻率偏

移量值，因為與 DAB碼框結構不同，因此獨立設計。計算出之整數頻率偏移量
一樣送到 AFC作頻率的調整用。 

DAB 系統在完成整數頻率偏移偵測後，即完成訊號同步的程序。因此在完
成訊號同步之後，接下來的訊號即可送到外層接收機(Outer Receiver)進行解調，
以決定資料數值。DVB-T 系統在完成整數頻率偏移偵測後，接著會進行碼框同
步之工作，此系統是利用傳輸參數訊號次載波所攜帶之 TPS 位元區塊之資訊來
做碼框同步。利用匹配 TPS位元區塊中的 16個同步位元即可判斷出碼框(Frame)
的起始位置，達到碼框同步之目地。 
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6.4 DAB與 DVB-T系統其它部份整合之介紹 
在 DVB-T系統中，完成碼框同步及整數頻率偏移偵測後，載波之位置已很

明確，因此可找出散射領航次載波(Scattered Pilot Carriers)所在的位置以進行通
道之估測。散射領航次載波之訊號與排列方式在之前章節已提到過，因為此訊號

為接收端已知，因此接收端會將散射領航次載波上之接收值與理論值做比對，得

到散射領航次載波上通道響應的估計值。這些估計值可以視為通道響應的取樣訊

號，只要這些取樣訊號密度夠密，則可以利用內插法估計出全部的通道頻率響應

量值，達到通道估測之目地。因為散射領航次載波的位置為固定次載波位置，因

此必須碼框同步及整數頻率偏移偵測後，才能得知明確的次載波位置，這也就是

為何這三個功能方塊處理有時間先後之主要原因。DAB與 DVB-T系統明顯不同
處在於 DVB-T系統需要做通道估測而 DAB系統不需要。這是因為 DAB系統的
調變方式採用差分調變(Differential Modulation)技術，因此這個系統不需要另外
設計一個通道估測之電路，如圖6-1所示。 

DVB-T 系統在完成通道估測後，其通道估測參數會送到等化器。等化器會
根據通道估測參數而適時調整等化器，以處理接收到之訊號。因此在等化器處理

過之後，通道之因素可部份排除，至於通道衰減部份將可透過交錯（Interleaving）
技術及通道編碼（Channel Coding）的方式予以克服。這個系統是使用正交分頻
多工（OFDM）調變技術作為傳輸標準，通道在時域上的變化與傳輸訊號相比起
來較為平穩，也就是在同一個正交分頻多工符元內，通道可視為不變。因此在此

級之等化器可使用一階等化器之設計，這也大大簡化等化器之複雜度。DVB-T
訊號經過通道等化之處理後，接下來即可做資料偵測(Data Detection)，目前之設
計是採用硬式偵測法(Hard Detection)以簡化設計，其中所謂硬式偵測法是直接
將資料位元判定為 0或 1，如圖6-1所示。 

DAB系統在訊號同步之後，即可做訊號解調。因為 DAB訊號的調變方式是
採用符元對符元的差分調變技術，因此解調方式也是以符元對符元的差分偵測

(Symbol-by-Symbol Differential Detection)技術解調。因為採用差分偵測技術解
調，在通道變化不大的情況下，較不受通道干擾，所以不用做通道估測及通道等

化等步驟。這個部分是 DAB 系統與 DVB-T 系統處理方式不同的地方，接著由
於這兩種系統皆必須做內層反交錯(Inner De-interleaving)及內層迴旋碼/維特比
解碼(Inner Convolutional/Viterbi Decoding)處理，因此電路又可共用。不過其解
碼之方式及長度略有不同，因此在這功能方塊之運算必須由軟體控制其操作之參

數，以達到不同系統不同模式皆可使用，如圖6-1所示。 

由於 DVB-T系統在傳送端有做二層交錯技術及二層通道編碼技術的處理，
其中兩層通道編碼技術分別是迴旋編碼（Convolutional Coding）及里得-所羅門
編碼（R-S Coding），因此在接收端要做還原的動作。所以在 DVB-T系統的接收
端尚且需要做外層反交錯(Outer De-interleaving)及外層里得-所羅門解碼(Outer 
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R-S Decoding)。DAB系統則因為傳送端只做一層交錯技術及一層通道編碼技術
的處理，因此在接收端不需要再做外層反交錯及外層里得-所羅門解碼之處理。

當軟體控制此時為 DAB系統，則訊號將直接通過(By Pass)，如圖6-1所示。做
完通道解碼的工作後，DAB及 DVB-T系統都會作反多工(De-multiplexing)及來
源解碼(Source Decoding)之處理，因此這一部份兩種系統可以共用電路，其電路
之操作會因為系統模式之不同而由軟體提供不同系統所需之參數控制。 

 

6.5 結論 

本章介紹 DAB 與 DVB-T 系統整合之架構，並且對於第一年計畫部份做較
為詳細之介紹。由以上所述，這兩個系統在共用硬體的部份可做適當設計及參數

控制，即可達到共用硬體之目的，而在不共用之地方可由軟體來控制硬體運作。

在不同系統使用不同硬體，加上設定一些參數值即可操作，由此方式可達到軟體

定義無線電(SDR)之應用。在之後的章節將會對DAB系統之訊號同步方法做電
腦模擬，以選擇適合之數學演算法。 
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第七章 

數位音響廣播系統之訊號同步子

系統模擬結果 

 
在這一章中，我們首先對通訊的傳輸通道作一個簡單的描述，同時提出我們

模擬時所使用的通道模型。接著，針對數位音響廣播系統碼框時序(Frame 
Timing)、符元時序(Symbol Timing)、小數載波頻率偏移(Fractional Frequency 
Offset)、整數載波頻率偏移(Integral Frequency Offset)的模擬結果作一個分析討
論。 

 

7.1傳輸通道之描述 

在無線通訊的環境中，多重路徑(Multipath)是造成接收訊號失真的主要因
素，它是來自於傳輸訊號經過周遭環境物體反射所造成。加上接收機和傳送端的

相對移動，造成通道隨著時間而改變，這種情形稱為通道的衰變(Fading)。衰變
通道一般可分為頻率選擇性衰變(Frequency Selective Fading)通道，與平緩衰變
(Flat Fading)通道。它們主要以通道的同調頻寬(Coherent Bandwidth)為分野。當
訊號的傳輸頻寬大於其通道的同調頻寬，則我們稱之為頻率選擇性衰變通道；反

之，我們稱之為平緩衰變通道。 

通道的同調頻寬和通道延遲方均根值(Root Mean Square Value of Delay 
Spread)有著倒數關係，所以我們可以藉由量測通道延遲方均根值來了解傳輸通
道的特性。 

底下我們將以簡單的數學表示式來描述通訊環境中的多重路徑衰變通道。 
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7.1.1 多重路徑衰變通道 

對一個寬頻傳輸訊號的多重路徑衰變通道，可用以下式子來表示[14]： 
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                                 (7-1) 

t為時間，τl為第 l個路徑的延遲時間， 為第 個路徑的增益，( )lA t l ( )l tφ 為第 l個
路徑的隨機相位(Random Phase)， 所表示的是第 l個路徑的增益及其隨機相
位，共有 N個路徑。 

( )lr t

接收機在一小區域內所收到的每個路徑，可視為來自各方向在延遲時間上無

法區分的窄頻複數訊號之和。每個路徑以複數訊號表示如下： 
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M表示在路徑 中，所有來自各方向在延遲時間上無法區分之窄頻複數訊號的個

數。當M很大時，根據中央極限定理（Central Limit Theory）， 將近似於一

個複數高斯隨機程序(Complex Gaussian Random Process)，因此複數訊號之振幅
會形成瑞雷(Rayleigh Distribution)分佈，而其相位會形成均勻分佈(Uniform 
Distribution)。又Jake’s Model[1]可以產生一個振幅近似瑞雷分佈而其相位近似
均勻分佈的序列，很適合用來描述一個窄頻訊號，所以可用來表示式中的 。 

l
( )lr t

( )lr t
在 Jake’s model 中，一個基頻等效(Equivalent Baseband)的窄頻衰變模型

(Narrow Band Fading Profile)可以表示成來自M個方向之複數訊號和： 
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0E 是T 的平均功率， 是最大都卜勒（Doppler）頻率偏移量， 是其入射角

度，

)(t

n

mf nα

θ 為此方向入射訊號之隨機相位，假設 和nα nθ 在[0,2 ]π 內均勻分佈。 

 

7.1.2 通道模型 

由7.1.1節，我們可利用 Jake’s model來模擬所要的多重路徑衰變通道。假
設共有 N個路徑，第 條路徑的延遲時間為l lτ ，增益為 ，而其相位為( )lA t ( )l tφ 。

每一條路徑的增益及相位都可由 Jake’s Model產生，如式(7-3)所示，且不同路
徑的增益及相位彼此互不相關。圖7-1為多路徑衰變通道的模型圖。 

 

 54



 

0 ( )
0 ( ) j tA t e φ 1 ( )

1( ) j tA t e φ 1 ( )
1( ) Nj t

NA t e φ −
−

2 ( )
2 ( ) j tA t e φ

∑

1τ 1Nτ −2τ

AWGN

INPUT

OUTPUT

圖7-1 多路徑衰變通道模型圖 
 

7.2電腦模擬 

對於數位音響廣播系統各個同步方法的模擬，我們選用第三模式(Mode 3)
來作為我們的模擬環境，以下是我們所使用的模擬參數： 

 

調變方式 Differential QPSK 

載波頻率(carrier frequency) 3GHz  

有效頻寬(effective bandwidth) 1.536 MHz  

取樣頻率(sampling rate) 2.048 MHz  

次載波個數(number of subcarriers) 256 

有效次載波個數(number of active subcarriers) 192 

次載波頻率間隔(subcarrier frequency spacing) 8  kHz
有效符元時間(useful symbol duration) 125 sµ  

護衛間隔(guard interval) 31 sµ  

整個符元時間(total symbol duration) 156 sµ  

空符元時間(null symbol duration) 168 sµ  

碼框符元個數(number of symbols in a frame) 153 

碼框時間(frame duration) 24  ms
車速(vehicle speed) 100 km

hr  或 30 km
hr  

最大都卜勒頻率(maximum Doppler frequency) 277.78  或 83.33  Hz Hz

路徑個數(path number) 2 

最大延遲時間(maximum delay spread) 25 sµ  

表7-1 模擬之數位音響廣播系統的相關模擬參數表 
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在這模擬中，我們先做碼框時序的估計，用以粗估符元的起始以及縮減空符

元長度，使其和一般符元相同；然後估計符元的時序，以及小數載波頻率偏移量；

最後我們估計整數載波頻率偏移量。我們將在以下幾個次小節中說明和討論這些

訊號同步方法的效能，並且決定一些參數以符合系統效能的要求。 

 

7.2.1碼框時序模擬結果 

在 5.1.1節我們提出了兩個方法來偵測碼框時序，分別是最小功率偵測法

(Minimal Power Detection)和雙滑動視窗法(Double Sliding Window)。在這一小節
中，我們將針對這兩種方法的模擬結果做個比較。 

假設初始的時序偏移量(Initial Timing Offset)為24000個取樣點(Samples)，

頻率偏移量為3.3個次載波頻率間隔。模擬環境的
0

bE
N 為 4dB，即平均訊號雜訊比

(Average SNR)為7dB，此為在 AWGN通道底下訊號能夠傳送的最差情況。 
在此小節中我們定義一個碼框時序偵錯機率(Probability of Frame Timing 

Misdetection)來表達碼框時序偵測的效能。所謂的碼框時序偵錯，指的是利用所
偵測到的碼框時序，對空符元做縮減的動作時，會去除掉不是在空符元內的資

料；換句話說，當我們對符元做縮減的動作時，會去除掉其它一般符元的一部分

資料。 

以下就是碼框時序的各種模擬結果，每次模擬結果所花的時間是10000個碼

框時間。 

1. 圖7-3中，對於兩種方法我們所採用的視窗大小(Window Size)為空符
元長度(亦即345個取樣)。在AWGN通道底下，此兩種方法的碼框時
序遺失偵測在我們觀察的時間範圍內皆等於零。從圖中可看到，碼框時

序估計的標準差(Standard Deviation, STD)在我們所量測的
0

bE
N 範圍內變

化皆不大，並且當
0

bE
N 為 4dB 時，其標準差更小至只有 2個取樣點，可

以說碼框時序的估測相當地精準。至於這兩種方法在 AWGN通道下的

碼框時序估計平均值，在
0

bE
N 大於 1dB 以後，就完全符合理論上碼框時

序估計的平均值，即是此碼框時序估計的平均值不會偏移理論平均值。 

2. 若考慮多重路徑的通道模型，我們可知此兩種方法的視窗大小應該設為

空符元與護衛間隔(Guard Interval)的差。因為在OFDM 的系統中，一
般皆假設多重路徑的延遲時間(Multipath Delay)最大不會超過護衛間隔
的長度。圖7-4是模擬在雙重路徑的 AWGN通道下，兩種方法的標準

差。當
0

bE
N 愈大，兩種方法的標準差愈小，其中雙滑動視窗法的標準差
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更小，這是因為雙滑動視窗法是利用兩個視窗內功率的比值，會有除法

的增益顯現出來。就碼框時序遺失偵測而言，兩者在我們所觀察的時間

範圍內皆是等於零。在這個模擬系統中設置時序偏移量為24000個取樣

點，雙重路徑衰減通道中第二路徑延遲時間為 50個取樣點，數位音訊

廣播第三模式的空符元取樣點數為 345點，其護衛間隔為 63個取樣

點，所以視窗大小取為 282(即345-63)個取樣點(空符元的取樣點數和

護衛間隔的取樣點數差)。所以從圖7-2中可以清楚看到，在功率最低

處，以最小功率偵測法找碼框時序，則在第24332至24345個取樣點間

都是正確的，所以最小功率偵測法理論的平均值便會落在這兩個取樣點

之間，也就是24338點，這和我們模擬的結果吻合。另外，雙滑動視窗

法模擬出來的平均值為24342，和理論值24345接近。 

 

282

24345

2439524000

24050

295

24332 ~ 24345

Guard - delay = 63-50

282 282

Null symbol PRSSymbol 153

Null symbol PRSSymbol 153

 
圖7-2 碼框時序示意圖 

 

3. 圖7-5中，平均訊號雜訊比為7dB，車速為100km/hr，針對兩種碼框偵
測的方法，分別在路徑功率比為1:1和1:9的情況下模擬。從圖中可觀

察出，不論在路徑功率比為1:1或1:9，最小功率偵測法的效能表現比

雙滑動視窗的效能表現略佳；另外，對同一個碼框偵測方法而言，1:9

的衰變通道要比1:1的衰變通道的效能表現為差。由此可知，當路徑功

率比差別大時，對於碼框偵測的效能表現有較顯著的影響。因此，我們

接下來便只著重於不同車速下，路徑功率比為1:9的狀況下，兩種碼框

偵測方法的效能表現。 
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4. 圖7-6是車速分別為100km/hr、30km/hr，在平均訊號雜訊比為7dB，
雙重路徑功率比為 1:9的衰變通道中，對兩種碼框偵測方法所作的模

擬。圖中可觀察出，在車速 100km/hr 的通道中，最小功率偵測法的效
能表現比雙滑動視窗的效能表現略佳，但在車速為30km/hr的通道中，

兩種方法的效能表現差不多。如果我們要使碼框偵測的錯誤率小於等於

千分之一，則從模擬的結果可看出，我們大約需要3個碼框的時間來作

碼框與碼框間的平均(Frame-by-Frame Average)。 
 

7.2.2符元時序模擬結果 

在5.1.2節我們提出了兩個方法來偵測符元時序，在這一小節中，我們將針

對這兩種方法的模擬結果做個比較。 

假設初始的時序偏移量為159個取樣點，頻率偏移量為3.3個次載波頻率間

隔，模擬環境的
0

bE
N 為4dB(平均SNR為7dB)。 

這一小節中，圖中 x軸的大小為得到一個符元時間的估計值所需要的符元個
數，y軸所表示的是符元時序偵錯的機率；若是所估測的符元時序不是落在非碼
際干擾區域(ISI Free Region)，我們就認為此次的估測是錯誤的。 
若是符元時序偵錯的機率小於0.02(The Error Function，)，

我們就認為在這樣的參數底下，符元時序的偵測是可行的。 

(2) 0.023Q ≈

以下就是符元時序的各種模擬結果，我們將針對結果做個分析與討論。 

1. 從圖7-7中，可知不論是方法1或方法2，在AWGN的通道底下，大
約只需要10個符元時間就可以得到良好的符元時序。而在 AWGN通道
中，方法2的效能表現較差，這是因為它是利用差分(Differential)的技
術，使得雜訊的影響更為嚴重。 

2. 藉由圖7-8 和圖 7-9，我們可以看到，不論在路徑功率比(Path Power 
Ratio)為1:1或1:9的環境下，當方法2中的 為3或7時，其效能表

現會比較好，太大或太小的 都會使偵測符元時序的效能變差。這是

因為當 的值固定時，若 愈大則 愈小。一般而言，我們通常

選用 為3作為方法2與方法1效能比較時的參數。 

1L
1L

1L L×
1

2

2

1L 2L
L

3. 從圖7-10，我們可以看到，當雙重路徑衰減通道的路徑功率比為1:1

時，兩種符元時序的偵測方法的效能表現相近。又從圖 7-11中可以比

較得出，在路徑功率比不相等時，方法2顯然比方法1的效能表現好得

許多。這是因為方法2所採用的差分技術可以減輕通道衰變對訊號的影

響。 

4. 從圖7-12和圖7-13可知在方法2中，當雙重路徑衰減通道的路徑功率

比為 1:1時，對於車速為 30km/hr 或車速為 100km/hr 要達到我們所要
求的錯誤率，則需要的 1L L× 個數大約為 100個符元時間；而當雙重
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路徑衰減通道的路徑功率比為1:9時，兩種車速所需要符元個數則大約

為450個。而且車速快時，此方法的效能較好。 

從上述的結果與分析中可知，方法1在 AWGN的通道底下效能表現會比較
好，方法2則是在雙重路徑衰減的通道下表現較佳。因為實際的無線通訊環境為

多重路徑的衰減通道，所以我們選擇以方法2作為偵測符元時序的方法，同時選

用 等於3作為方法2的參數。 1L
 

7.2.3小數載波頻率偏移模擬結果 

對於不同的符元時序估測方法，我們估測小數載波頻率偏移的方法是相同

的。 

在這一小節的模擬中，我們假設符元時序已正確地估測到，也就是說訊號不

會受到碼際干擾，同時初始的頻率偏移設為3.3個次載波頻率間隔，對於每個不

同的 值模擬出10000個小數載波偏移的估計值，然後觀察它的統計特性。模擬

環境的

L

0

bE
N 為4dB(平均SNR為7dB)。 

x 軸的 值所表示的是符元與符元間平均(Symbol-by-Symbol Average)的個
數即得到一個小數載波頻率估計值所需的符元個數；y軸則為所估測出來小數載
波頻率偏移的標準差(Standard Deviation, STD)以次載波間隔為單位。當標準差
小於0.025時，我們就認為在這樣的情況下，估出來的小數載波頻率偏移和真正

的小數載波頻率偏移的誤差是在我們可以容許的範圍之內。因為估測出來小數載

波頻率偏移的平均值相當接近理論值，所以我此只觀察其標準差作為評判效能好

壞的依據。 

L

接著我們對模擬的結果作個分析與討論。 

1. 從圖7-14可知，我們所提出的方法在 AWGN通道底下，當 為20時，

此方法的效能表現就可以符合我們的要求。 

L

2. 接下來，我們分別針對不同的車速(100km/hr 或 30 km/hr)和不同的路
徑功率比(1:1 或 1:9)，在雙重路徑衰減的通道中作模擬。由圖7-15

可知，我們所提出的方法，在這四種情況下的效能表現是差不多的，並

且要達到我們所要求的效能表現，此方法需要 40個符元與符元間平

均，即 為40。 L
綜合以上的結果，我們所提出小數載波頻率偏移的估測方法，如果要在實際

的環境中能夠作用，則 所需要的值為 40；同時當平均訊號雜訊比愈大時，此

方法的效能表現就愈好。 
L
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7.2.4整數載波頻率偏移模擬結果 

在整數載波頻率偏移估計的模擬中，我們假設符元時序已正確地估測到，亦

即訊號不會受到碼際干擾，同時小數載波頻率偏移的量也藉由估測而將之補償完

畢。我們在此容許小數載波頻率偏移補償後的殘存量為小於或等於 0.05個次載

波頻率間隔，因此模擬時初始的頻率偏移設為3.05個次載波頻率間隔。在AWGN

通道中，對於每個不同的
0

bE
N 值模擬出100000個估計值，然後觀察它的統計特性；

而在雙重路徑衰減通道中，每個不同的平均訊號雜訊比之值模擬出10000個整數

載波頻率偏移的估計值，再觀察它的統計特性。 

模擬的結果裡，x軸表示各種不同的
0

bE
N 或平均 SNR值，y軸表示整數載波頻

率偏移偵錯的機率。當所估計出來的整數載波頻率偏移和模擬系統中設定的整數

載波頻率偏移不同時，我們便定義此次的估計是錯誤的。 

若是整數載波頻率偏移偵錯的機率小於 0.02(The Error Function，
)，我們就認為在這樣的參數底下，整數載波頻率偏移的偵測是可行

的。 

(2) 0.023Q ≈

以下就是整數載波頻率偏移在 AWGN通道和雙重路徑衰減通道下的模擬結
果。 

1. 從圖7-16可知，在 AWGN 通道中，當
0

bE
N 為-13dB 時，對於整數載波

頻率偏移的估測就已達到我們所要求的錯誤機率以下，所以當
0

bE
N 為

4dB(平均SNR為7dB)時，我們所用的估測方法必定可行。 
2. 圖7-17顯示，當雙重路徑功率比相等時，我們所提出方法的效能表現

會稍好，並且對於不同的車速(即不同的都普勒頻率)，其效能表現幾乎

是相同的。由圖可知在平均訊號雜訊比為 1dB 時，所用的估測方法即
達到我們所要求的錯誤機率以下。 

綜合上述，我們不難發現我們所提出估測整數載波頻率偏移的效能表現相當

地好，這是因為相位參考符元(Phase Reference Symbol)在時域有很好的自相關
(Autocorrelation)特性(如圖7-18所示)。 
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圖7-3 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在AWGN通道上的效能 
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圖7-4 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑AWGN通道上的效能 
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圖7-5 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 

(路徑功率比為1:1或1:9) 

 

 

 

 

 

 

 62



 

 

 

 

 

1 2 3 4
The Number of Frame-by-Frame Average

1E-004

1E-003

1E-002

1E-001

1E+000

Pr
ob

ab
ili

ty
 o

f F
ra

m
e 

Ti
m

in
g 

M
is

de
te

ct
io

n

Average SNR = 7 dB
Two path fading channel with delay = 25 µs
Two path power ratio = 1 : 9

Minimal detection         , v = 100 km/hr
Double sliding window , v = 100 km/hr 
Minimal detection         , v = 30 km/hr
Double sliding window , v = 30 km/hr  

圖7-6 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 

(車速為30km/hr或100km/hr) 
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圖7-7 符元時序估計之方法一與方法二在AWGN通道中的效能 

 

20 40 60 80 100
L1XL2 (symbol time)

0.001

0.01

0.1

1

Pr
ob

ab
ilit

y 
of

 S
ym

bo
l T

im
in

g 
M

is
de

te
ct

io
n

Two path fading channel with delay = 25 µs
v = 100 km/hr , power ratio = 1 : 1
Average SNR = 4 dB

Method 2 with L1 = 1
Method 2 with L1 = 3
Method 2 with L1 = 7
Method 2 with L1 = 10

 
圖7-8 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中效能 1L

（路徑功率比1:1） 
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圖7-9 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中的效能 1L

（路徑功率比1:9） 

 

 

20 40 60 80 10
L1

0
XL2 (symbol time)

1E-003

1E-002

1E-001

1E+000

Pr
ob

ab
ili

ty
 o

f S
ym

bo
l T

im
in

g 
M

is
de

te
ct

io
n

Two path fading channel with delay = 25 µs
v = 100 km/hr , power ratio = 1:1
Average SNR = 7 dB 

Method 1
Method 2 with L1 = 3

 
圖7-10 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 

(路徑功率比1:1) 
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圖7-11 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 

(路徑功率比1:9) 

 

20 40 60 80 100
L1XL2 (symbol time)

1E-003

1E-002

1E-001

1E+000

Pr
ob

ab
ili

ty
 o

f S
ym

bo
l T

im
in

g 
M

is
de

te
ct

io
n

Two path fading channel with delay = 25 µs
Two path power ratio =  1 : 1
Average SNR = 7 dB
L1 = 3

v = 100 km/hr
v = 30 km/hr

 
圖7-12 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 

(路徑功率比1:1) 
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圖7-13 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 

(路徑功率比1:9) 
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圖7-14 小數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能 
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圖7-15 小數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能 
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圖7-16 整數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能 
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圖7-17 整數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能 

 

 

 
圖7-18  相位參考符元在時域的自相關函數 
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7.3數位音響廣播系統的同步時序 

由7.2節的模擬結果可知，我們若要碼框時序估計值的錯誤率小於或等於千

分之一，則需要三個碼框的時間(Frame Time)；要得到一個錯誤率小於百分之二
的符元時序估計值，則需要450個符元時間(Symbol Time)，約等於三個碼框時
間(一個碼框時間包含154個符元時間)；要得到標準差小於0.025的小數載波頻

率偏移估計值，則需要約 44個符元時間；當符元時序和小數載波頻率偏移都估

測出來，而且也對接收到的資料作符元時序的校正及小數載波頻率偏移的補償

後，我們需要一個碼框時間來估測出整數載波頻率偏移。綜合上述，我們可以知

道要完成數位音響廣播的訊號同步，其時序如圖7-19所示。圖中 frame[1]表示
所估出來的第一個碼框時序的時間點，sym[1]為所估出的第一個符元時序的時
間點， [ ]1δ 為所估出的第一個小數載波頻率偏移的時間點， [ ]1∆ 為所估出的第一

個整數載波頻率偏移的時間點。 

當時間經過三個碼框時間後，我們可以得到第一個碼框時序估計值，之後每

三個碼框時間，我們可再得到一個新的碼框時序估計值用以更新碼框時序。有了

第一個碼框時序估計值後，再經過三個碼框時間，即可得到第一個符元時序估計

值；而當我們得到符元時序估計值的同時，又可利用這符元時序估計值的資訊得

到第一個小數載波頻率偏移的估計值。估得第一個符元時序估計值後，之後每隔

三個碼框時間，我們便可得到一個新的符元時序估計值用以更新符元時序。而小

數載波頻率偏移則是在第一個估計值之後，每四十四個符元時間即可得到一個新

的估計值用以更新小數載波頻率偏移。 

小數載波頻率偏移估出之後，我們便馬上利用這估出的值對所接收到的資料

做頻率補償。當一個碼框資料都經過小數頻率補償後，我們便同時利用碼框時

序、符元時序來找出這個碼框中的相位參考符元來估得整數載波頻率偏移。在圖

7-19中，第一個整數載波頻率偏移估計值，即是利用第七個碼框時間內經過小

數載波頻率偏移補償後的碼框資料來求得，之後每經過一個碼框時間，便可得到

一個新的整數載波頻率偏移的估計值。 

綜合上述，可知我們設計的數位音訊廣播訊號同步子系統在經過七個碼框時

間後，便可完成所有的訊號同步。在數位音訊廣播第三模態的系統中，一個碼框

時間為24ms，因此對於此系統，在經過約0.2後即可完成所有的訊號同步。 s
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圖7-19  數位音響廣播系統的同步時序示意圖 
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第八章 

通道的估計 

 
8.1 簡介 

對一個同調調變系統而言，在接收機同步動作完成後，由於快速傅立葉轉換

輸出的訊號帶有經由通道所造成的隨機相位偏移(Random Phase Shift)和振幅變
動 (Amplitude Variation)，必須經由等化器消除通道效應，再進行資料的解碼及
檢測，因此等化接收訊號前必須先估計通道以提供等化器傳輸通道的資訊。圖

8-1是一個簡化的 OFDM接收機架構，如下所示。 

 

RF RX ADC FFT Equalization
Coherent 
Detection

De-interleaver Decoding

Synchronization
Channel 
Estimation

Binary 
Output Data

圖8-1 簡化之OFDM同調解調接收端架構 

 

因此只要在傳輸的訊號當中加入一些已知的參考訊號，在接收瑞就可藉由隱

藏在參考訊號中的通道資訊，估計還原出整個通道響應。參考訊號可以載在一些

已知的次載波上(稱之為領航次載波)，如 DVB-T 系統中的散射領航次載波訊號
(Scattered Pilots);或者如 IEEE 802.lla 無線區域網路在每個碼框開頭以長訓練符
元(Long Training Symbol)[15]來估計通道頻率響應。本章將著重於利用已知次載
波位置放置參考訊號之通道估計方法研究，如 DVB-T系統。這一類估計通道頻
率響應的方法是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，在這章節中我們

稱這一類方法為利用領航符元(Pilot Symbol)的通道估計方法。另外一類方法則
是每個符元在頻率軸上全部的次載波皆用來傳送資料，然後在時間軸上加上一個

虛擬隨機訊號(Pseudo Noise Sequence，PN Sequence)，利用這個虛擬隨機訊號擁
有的良好自相關(Auto-correlation)和它相關(Cross-correlation)特性來作通道頻率
響應的估計，在這章節中我們稱這一類方法為利用領航訊號(Pilot Signal)的通道
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估計方法。我們將在這一個章節中介紹五種利用領航符元來估計通道的方法並且

說明這些方法的優點和缺點；同時，我們也將提出利用領航訊號來估計通道的方

法，並且說明此類方法和利用領航符元來估計通道的方法之間的差異以及各自的

特點。 

 

 

8.2參考訊號之放置 

假設一個長度為T 的正交分頻多工有效符元，共有 N個可用的次載波。每

隔 個次載波間隔放置一個參考次載波訊號 ， 稱為領航次載波訊號，

其他次載波位置上則放置要傳送的資料 ]D[ 。如此第 個次載波位置上的訊號可

被表示為： 

U

fS ]P[k ]P[k

kk







≤≤≠

−=⋅==

           1N0   ,                  ]D[

1N,....,2,1,0  ,       ]P[

-kkkk
S

qSqkkk

q

f
fq                       (8-1) 

只要一個完整正交分頻多工符元的護衛間隔長度大於通道的最大延遲時

間，在沒有時序誤差的情況下(即取樣視窗內的資料是沒有碼際干擾的資料)，每

個符元經過通道時和通道作用形成的線性旋積(Linear Convolution)就等效於環
旋積(Circular Convolution)。經過接收端的離散傅立葉轉換至頻率軸，等效於每
個次載波位置的資料和其通道頻率響應 作乘績。假設符元時間及載波頻率

偏移的同步動作皆完成的情況下，第 個次載波位置上的接收訊號為： 
]H[k

k

 






≤≤≠⋅

−=⋅==⋅

          1N0  ,                    ]H[]D[

1N,....,2,1,0  ,       ]H[]P[

-kkkkk
S

qSqkkkk

q

f
fq                 (8-2) 

由於P[ 是已知的領航次載波訊號，因此可以在接收端得到所有次載波位置

為 的通道頻率響應值 。假設在次載波位置不為 k 的次載波上其值定為

零，則相當於得到通道頻率響應的取樣訊號。假設沒有白高斯雜訊(AWGN)存
在，則此通道頻率響應的取樣訊號估計值如下所示： 

]k

qk ]H[ qk q







≤≤≠

−=⋅==
=

          1-N0  ,                       0   

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

kkk
S

qSqkkk
k

q

f
fq                (8-3) 

經由內插法(Interpolation)就可以估計出整個通道的頻率響應。我們定義
是兩個相鄰次載波之間的頻率間隔，其相當於每個有效 OFDM符元長度T 的倒

f∆

U
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數。則此通道頻率響應取樣訊號在頻率軸上的取樣率必須大於通道的最大延遲時

間以避免時間軸上重疊(Aliasing)現象的發生，此條件可表示如下： 

MAX
f

MAX
f SfS

ττ >⇒⋅>
∆⋅

N        T1                              (8-4) 

MAXτ 個取樣時間是通道的最大延遲時間，和通道同調頻寬(Coherent Bandwidth)
成反比。 

如果傳輸的通道並非固定不變，則接收機就必須每隔一段時間(例如是 個

完整 OFDM符元時間)估計一次通道，其中 的大小則取決於通道響應在時間軸

上變化的快慢。通道響應在時間軸上的變化通常是因為接收機移動造成都卜勒

(Doppler)頻率偏移，其結果是相位的改變及振幅大小的衰變。都卜勒頻率偏移
量則和通道的同調時間(Coherent Time)成反比，和車速成正比。如果車速愈快則
都卜勒頻率偏移量愈大，通道的變化也愈快，所以估計通道響應的時間間隔要愈

短，因此需要較小的 值。同樣地，通道頻率響應取樣訊號在時間軸上的取樣率

必須大於兩倍的通道最大都卜勒頻率偏移量以避免頻率軸上重疊(Aliasing)現象
的發生，此條件可表示如下： 

tS

tS

tS

MAXd
t

f
S ,

SYM

2
T
1

>
⋅

                                          (8-5) 

SYMT 是一個完整 OFDM 符元的時間， 則是最大都卜勒頻率偏移量。

圖8-2為放置參考次載波訊號的例子，實心點為參考次載波訊號而空心點為資料

次載波訊號，此例中 S 為4而S 為5，如下所示： 

MAXdf ,

t f

 

Frequency

Time
)(TSYM

)( f∆  

圖8-2 參考訊號在時間軸及頻率軸上放置情形的示意圖 

 

如此每 個完整 OFDM 符元時間估計一次通道響應，且在這 個完整

OFDM 符元時間內等化器都採用相同的通道估計值。在通道變化較快速的情況

tS tS
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下 ， 除 了 選 擇 較 小 的 值 外 ， 利 用 二 維 內 插 法 (Two-Dimensional 
Interpolation)[16][23]也可提高通道估計的準確度。 

tS

f -]

以數位影像廣播之地面廣播系統(DVB-T)的散射領航次載波訊號為例，S 為

1而S 為12。若通道最大延遲時間以最長的護衛間隔(

t

f UT
4
1
)計算，則等式(8-4)

並不會被滿足。但若在收到四個完整 OFDM 符元時間的取樣訊號後，先完成時

間維度上的估計，則 為1而S 縮小為3，此時就可以滿足等式(8-4)。這個方

法我們將在下一節說明。 

tS f

 

8.3 利用領航符元的通道估計方法 

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，例如 DVB-T系統。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，我們將依次在以下五個次小節中分別介紹一維線性

內插法、兩種基於離散傅立葉轉換之一維內插法、基於離散傅立葉轉換之二維內

插法以及同時串連應用一維線性內插法和離散傅立葉轉換之一維內插法等等五

種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。 

 

8.3.1 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 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: 
k

ff
f

f
ff SikSi

S
Sik

SiSiSik ⋅+≤≤⋅
⋅−

⋅⋅⋅++⋅= )1 (for        ]}H[)1{H[(]H[]H[   (8-6) 

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。 

 

8.3.2基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法一) 

如前一節所述，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~ ： 
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} 0,.....,0 ],1)-NH[( 0, 0,...., ],H[2 0, ...., 0, ],H[ 0, .., 0, H[0], {H~ f
f

ff S
S

SS=   (8-7) 

假設
fS

N
是整數且

fS
N
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，等式(8-7)經過反離散傅立葉轉換(至時域)，可以得到

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

fS

fS
1

)

[17][18][19]，

以下將會說明這個特性。 是完整的通道頻率響應， 則是通道時域上的

脈衝響應；而

]H[k (nh

][H~ k 則是通道頻率響應的取樣訊號， )(~ nh 則是通道時域上的脈衝

響應取樣訊號。其中訊號在時域和頻域之間的關係如下所示： 

][H~)(~  ,   ]H[)( DFTDFT knhknh →→                           (8-8) 

而H[ 和H]k ][~ k 的關係和等式(8-3)相似，如下所示： 





 −=⋅+=

=
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假設上式中的 a、q、S 和f
fS

N
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: 
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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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將等式(8-10c)代入等式(8-10a)中，等式(8-10a)可以繼續化簡為： 
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由上述推導可看出，當通道的最大延遲時間小於
fS

N
個取樣時間長度時，經

過反離散傅立葉轉換後會重複出現 個通道脈衝響應；但若通道的最大延遲時

間大於

fS

fS
N
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滿足等式(8-4)，即是要

確保通道的最大延遲時間在有效符元長度的
fS

1
以內。 

圖 8-3是上述方法的示意圖。圖 8-3(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8-3(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8-3(c)所示。由圖8-3(c)可知，當通道的最大延遲時間小於
fS

N
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。 
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圖8-3 (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 

 

 

8.3.3 基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法二) 

在此我們將介紹另一種利用離散傅立葉轉換特性之通道估計方法

[20][21][22]。如同在8.3.2節所描述，於頻率軸上每隔 個次載波間隔就放

置一個領航次載波訊號，在接收端收到一個長度為 N 個取樣的正交分頻多工符

元並完成訊號同步後，我們可以取出此

fS

fS
N
個領航次載波位置上的通道頻率響應

估計值。這組長度為
fS

N
個取樣的訊號經過

fS
N
點的反離散傅立轉換後，其結果

等於完整通道脈衝響應的前
fS

N
個取樣。因此只要通道脈衝響應的長度小於

fS
N

個取樣，把這組經過反離散傅立葉轉換訊號的後端補零使其長度為 N 個取樣，
則這個長度為 N 個取樣的訊號在沒有白高斯雜訊的情形下完全等同於原本的通
道脈衝響應。下面數學式的推導將證明上述之方法是有用的： 是長度為 N)(nh
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個取樣的通道脈衝響應， 則是 經過離散傅立葉轉換所得到的通道頻率

響應，兩者的關係如等式(8-8)所示。在接收端所得到之所有領航次載波位置上

的通道頻率響應量值可以表示為： 
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同樣地假設
fS

N
是整數而 為領航次載波的起始位置，則 ][H~ k′ 經過

fS
N
點的

反離散傅立葉轉換之結果h 如下所示： 
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將等式(8-10c)代入等式(8-12a)中，等式(8-12a)可以繼續簡化為： 
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因此只要通道脈衝響應 h 的最大延遲時間長度小於)
fS

N
個取樣時間，再將

等式(8-12b)所得到的訊號 )的後端補上零使其變成長度為 N 個取樣的訊
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號，則在沒有白高斯雜訊的情形下此訊號完全等同於通道的脈衝響應。我們可以

由此方法得到通道脈衝響應的估計值，即是可以得到通道頻率響應的估計值。 

 

8.3.4 基於離散傅立葉轉換之二維內插法 

由於 OFDM接收機的移動，或者週遭環境的改變，通道會隨著時間而變化。
以圖 8.2為例，所有的一維內插法都只利用頻率軸方向的通道資訊，如果能夠同
時利用時間軸及頻率軸兩個維度的通道資訊，利用二維內插法還原通道，可以更

正確地掌握通道響應在時間軸上的變化[16][17][23]。 

類似一維傅立葉轉換估計通道響應的方法，此時我們將幾個有效 OFDM 符
元看成一整個區塊來處理。在每個區塊中，所有領航次載波位置上的量值即是通

道響應的取樣值，同時我們將不是領航次載波位置上的量值設為零，如此這個區

塊的訊號可以看成是通道響應的二維取樣訊號。將這個區塊訊號經過二維反離散

傅立葉轉換，其結果也會有通道響應訊號複製的情形出現。通道響應訊號在一個

區塊中重複出現的位置和次數則是由領航次載波訊號的排列方式決定。經由下列

數學式的推導我們可以得到通道響應訊號轉換後的結果。 

],H[ nm 是指在第 個符元中第 個次載波位置上的通道響應量值，

則是此二維區塊訊號H[ 經過二維反離散傅立葉轉換的結果，二者關係

如下: 
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等式(8-13b)及(8-13c)是二維離散傅立葉轉換及二維反離散傅立葉轉換的
關係式。這兩個等式是將M個符元當作一個區塊來處理，每個符元共有 個次

載波。將這個區塊訊號中領航次載波位置的量值取出當作二維通道響應的估計值

且其它次載波位置上的量值補零，則可以得到另一個區塊訊號

N

],[H~ nm 。這個區

塊訊號 ],[H~ nm 可以視為通道響應的二維取樣訊號，表示如下： 
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],[H~ nm 經過二維反離散傅立葉轉換後，其訊號 ),(~ lkh 如下所示： 
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等式(8-15a)和等式(8-10a)相似，可以繼續化簡。等式(8-15a)的後面兩個加法
可以轉換如下： 
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將等式(8-15b)代入等式(8-15a)，則等式(8-15a)可以化簡為： 
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由等式(8-15c)可看出，訊號 ),(~ lkh

ft SS

在 軸上會重複 次而在 l軸上會重複 次，

所以在整個區塊訊號中會有

k tS fS

⋅ 個重複的訊號。如果領航次載波訊號的排列夠

密，也就是滿足等式(8-4)和等式(8-5)取樣定理的條件，則可以確保上述的區塊

訊號中，重複出現的訊號彼此間不會重疊在一起。如此一來，在沒有白高斯雜訊

存在的情形下，我們可以使用二維低通濾波器將訊號 取出。把訊號 經

過二維離散傅立葉轉換即可得到通道響應的估計值 。 
),( lk
], nm

h
H[

)h ,( lk
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8.3.5 串連一維線性與一維離散傅立葉轉換之內插法 

基於離散傅立葉轉換的二維內插法可以較準確地掌握隨時間而改變的通

道，但二維離散傅立葉轉換的計算量相當龐大，相對地硬體架構也較複雜。在運

算量、複雜度等成本的考量下，利用離散傅立葉轉換的二維內插法較不易實現。 

通常通道的頻率響應，在頻率軸上訊號的變化幅度，往往遠大於在時間軸上

的變化，因此並不需要在兩個維度同時使用如此高解析度卻複雜的內插法。相反

地，我們可以把二維內插法利用兩個串連的一維內插法來實現。在時間軸上由於

訊號變化緩慢，一些簡單的方法就可有相當準確的估計，在頻率軸則可實行一些

較高解析度的內插法。在這裡我們提出先利用一維線性內插法來估計通道在時間

軸上的變化，再利用離散傅立葉轉的一維內插法來還原通道的頻率響應。圖8-4

中原本 等於二而 等於六。若我們先利用一維線性內插法來估計通道在時間

軸上的變化，則此時 變為一而 變為三。這樣一來通道響應的取樣訊號在頻

率軸上變的更緊密，也更能忍受較大的通道延遲時間。  

tS fS

St fS
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in Time
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Time
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圖8-4 時間軸上先作內插法的通道響應取樣訊號示意圖 

 

8.4 利用領航訊號的通道估計方法 

前一節所用來估計通道頻率響應的領航次載波訊號被載在許多已知的次載

波位置上，可以把它視為對通道頻率響應的取樣，領航次載波訊號放置的疏密則

必須考慮通道的延遲時間及其時間軸上變化的速度。本節將以另一方法來放置參

考訊號，在此稱之為領航訊號。它不同於領航次載波訊號之處在於這個參考訊號

是加在時間軸的每個完整 OFDM 符元上(護衛間隔同樣存在)，不需要浪費一些
次載波去送參考訊號，因此頻寬的使用更有效率。 
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我們將提出一個利用虛擬隨機序列作為領航訊號的方法。由於它的自相關和

它相關特性，使得領航訊號和資料可以同時傳輸，再利用匹配此領航訊號的方法

在接收端即可得到通道響應的估計值。在這一節中，首先我們將說明利用匹配理

想領航訊號的通道響應估計方法；接著描述我們實際上所用的領航訊號以及它的

自相關和它相關特性；由於實際的領航訊號自相關和它相關特性不完美，使得干

擾和雜訊比例相對增大，所以我們將提出一個改善的方法；最後我們將比較這個

方法和上一節所介紹的方法兩者的優劣以及差異所在。 

 

8.4.1 理想領航訊號的相關特性與通道估計 

如果在接收端能夠很容易地把資料訊號和領航訊號區分開來，就能把領航訊

號與資料訊號相加後一起傳送出去。因此如果能夠找到一組具有完美相關特性的

序列作為領航訊號，上述的要求就能被滿足。假設這組序列存在，稱之為 ，

它的長度為 個取樣，且其自相關特性如下所示： 
][np

N

][])[(][])[(][][R
1-N

0
N

*
N

* mmnpnpmpmpm
n

pp δ=+⋅=−Θ= ∑
=

        (8-16a) 

等式(8-16a)是領航訊號 的自相關特性(][np Θ表示將兩訊號作環旋積)，至於領
航訊號 和資料訊號 或白高斯雜訊 之間的它相關特性如下式所述： ][np ][nd ][nw

0])[(][])[(][][R 

 0])[(][])[(][][R
1-N

0
N

*
N

*

1-N

0
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*
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=+⋅=−Θ=
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∑

∑
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n
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n
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mnwnpmpmwm

mndnpmpmdm
          (8-16b) 

由等式(8-16a)可知這個領航訊號的自相關函數 只有在完全匹配到時(即

等於零時)其值為一，否則為零。由等式(8-16b)可知這個領航訊號與資料訊

號或白高斯雜訊的它相關函數 以及R 皆為零。 

][R mpp

]m

m

][R mpd [pw

把時間軸上的每個有效 OFDM符元視為資料訊號 ，而擁有等式(8-16a)
及等式(8-16b)所述理想相關特性的訊號視為領航訊號 ，兩者的長度皆為一
個有效符元的長度( 個取樣)。傳輸訊號t 即是由此資料訊號和領航訊號相

加所組成，如下所示： 

][nd
][np

N ][nx

][][][ npndntx +=                                          (8-17) 

傳輸訊號 t 經過 條多重路徑的通道，其通道脈衝響應 為： ][nx L ][nh

∑
−

=

−=
1

0
][][

L

i
ii ncnh τδ                                         (8-18) 
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其中 和ic iτ 分別代表路徑 的複數增益值(包括強度及相位值)及延遲時間(假設

為取樣時間的整數倍)。假設沒有訊號同步的問題(即是碼框和符元時間完全正確

且沒有載波頻率偏移)，傳輸訊號經過上述多重路徑通道後所得到的接收訊號

可以表示為： 

i

][nr

][])[(])[(       

][])[(][

1

0
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1
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其中 為白高斯雜訊。接著在接收端用已知的理想領航訊號 去匹配接收

訊號 r 即是觀察兩個訊號的相關函數R ，表示如下： 
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將等式(8-16a)和等式(8-16b)代入等式(8-20a)，則等式(8-20a)可以繼續化簡為： 
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根據等式(8-16a)和等式(8-16b)的特性，因為理想領航訊號 和資料訊號

以及白高斯雜訊 的它相關函數R 和R 皆為零，而且此領航訊號的

自相關函數 為

][np ][nd

][nw

][m

][mpd ][mpw

R pp ][mδ ，所以等式(8-20b)的結果 即是通道的脈衝響

應。 

]m[R pr

上述計算相關函數的動作在頻域上等效於接收訊號乘上領航符元的共扼複

數，以下將說明這一點。首先等式(8-20a)和等式(8-20b)可以整理成： 
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][])[(][][R N
* mhmpmrmpr =−Θ=                             (8-21a) 

然後利用離散傅立葉轉換將等式(8-21a)中接收訊號 及領航訊號

轉成頻域訊號R 及 表示如下： 

][mr ])[( N
* mp −

][k ][P* k

][P])[(
]R[][           

*DFT
N

*

DFT

kmp
kmr

→−

→
                                    (8-21b) 

兩個訊號在時域上作環旋積相當於在頻域上作相乘的動作，由等式(8-21a)及等
式(8-21b)可以整理出頻域上的表示式，如下所示： 

][H][P][R]}[DFT{R * kkkmpr =⋅=                            (8-21c) 

由等式(8-21c)可知將頻域上的接收訊號和領航訊號之共軛複數相乘即可得到
通道的頻率響應。在本節後面我們將以方塊圖來描述這個方法。這個方法性能的

好壞取決於領航訊號的相關函數特性，如果領航訊號的相關函數特性不好，就必

須把這個方法作修正。在本節後面我們也將提出修正的方法。 

 

 

8.4.2 虛擬隨機序列 

前一節所介紹的具有完美自相關函數的數列並不存在，因此必須考慮使用具

有類似性質的數列來取代，虛擬隨機序列就是個很好的選擇。一個長度為 個

取樣的虛擬隨機序列 ，可經由一個長度為 m個位元的位移暫存器(Shift 

Register)產生。它有類似白雜訊自相關函數的特質，其自相關函數R 如下： 

12 −m

]m

][np

[pp

1-0,1,2,...N   , 1-2N      }
N
1{:][ ==± nnp m                    (8-22a) 
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pp               (8-22b) 

這個虛擬隨機序列 由 個虛擬隨機的][np 12 −m 1± 量值經正規化後成為虛擬隨機

的
N
1

± 量值。由等式(8-22b)可知，這個虛擬隨機序列的自相關函數並不是理
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想的自相關函數 ][mδ ，而且此序列和資料訊號及白高斯雜訊的它相關函數也不
為零。因此，在接收端用此虛擬隨機序列 去匹配接收訊號 以估計通道脈

衝響應的過程中，會產生一些干擾及雜訊，如下所示： 
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以數位影像廣播之地面廣播的 2K 模式為例，必須利用長度為 2048 個取樣
的數列作為領航訊號 。因此必須將長度為 2047個取樣的虛擬隨機序列再加
上一個位元使其長度變為 2048 個取樣。但是如此一來將破壞這個虛擬隨機序列
原本的自相關及它相關特性。造成干擾和雜訊的增加，如等式(8-23)所示。 

][np

因為領航訊號的自相關和它相關函數的不完美，傳輸資料及雜訊對通道估計

值都會造成某種程度上的干擾，就必須藉由其他機制將干擾降至最低。 

 

8.4.3 利用虛擬隨機序列作為領航訊號之通道估計 

在前兩節已經介紹過利用領航訊號和虛擬隨機序列的相關函數來估計通道

的方法，這一小節針對整個通道估計方法作更詳細的說明。在傳送端調變後之複

數資料 經過反離散傅立葉轉換加入領航訊號，以下為傳送端的等效基頻

(Equivalent Baseband)方塊圖: 
][kD

 

gnal
pper IDFT Channel

h(n)

 

][ntxDaBinary ][kD d

]

][nr

Signal GN
]n

圖8-5 加入領航訊號之等效基頻發射機方塊圖 

 

在接收端完成訊號同步後，離散傅立葉轉換輸出之接收訊號 經過圖8-6

所示的步驟可得到通道頻率響應的估計值。 
]k
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IDFT Symbol-by-Symbol
Average]R[k ⊗

][P* k

DFTPath
Selection ][Ĥ k

Estimated Channel
Frequency Response

圖8-6 使用領航訊號之估計通道響應方塊圖 

 

圖 8-6中包含資料訊號、領航訊號和雜訊之頻域接收訊號 乘上領航訊

號的頻域共扼複數 ，就可以得到通道頻率響應估計值如等式(8-21c)所示。
通道頻率響應的估計值中包含了雜訊、領航訊號自相關特性的不理想以及和領航

訊號仍有相關性的資料訊號所造成的干擾，都會降低估計的準確度。要減少這些

干擾可以使用符元間取平均值之方法(Symbol-by-Symbol Average)，並經由選擇路
徑(Path Selection)法找出通道脈衝響應的多重路徑訊號。 

][R k
*[ ]P k

如果資料的能量遠大於領航訊號的能量，上述方法並不能完全消去資料所造

成的干擾。我們可以利用初步估計出的通道頻率響應量值，粗略地估計出資料，

再以接收訊號減去估計出的資料，之後再做第二次的通道頻率響應的估計。在第

二次的通道估計中，資料的干擾已被減少，所得的結果將更準確。圖8-7為此改

善通道頻率響應估計方法之方塊圖。 

 

DFT Equalization Data Detection

Synchronization Channel
Estimation

Delay ⊗

⊕

Data EstimatedFirst 

][nr

+
−

圖8-7 改善通道頻率響應估計方法之方塊圖 

 

經過電腦模擬結果顯示，經過一次的資料訊號消去，就可以大幅地降地資料

訊號造成的干擾，提高通道頻率響應估計的準確度。 
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8.5 利用領航符元及領航訊號估計通道響應方法之比較 

利用領航訊號之通道估計方法和前面所提到的利用領航符元估計通道方法

的差別在於參考訊號的擺設。利用領航訊號的方法中，領航訊號和所有資料相加

後和資料載在相同的次載波上，等效於在接收端就已知每個次載波上的通道響應

資訊。而在利用領航符元的方法中，接收端必須由固定的幾個以知之領航次載波

得到通道頻率響應的取樣值，再利用內插法還原整個通道頻率響應。 

利用領航訊號之通道估計方法不需特別考量對通道延遲的容忍度，只要通道

延遲時間小於符元的護衛間隔，就可以回復整個通道的響應。 

由於領航訊號的自相關特性，利用計算領航訊號和接收訊號相關性以估計通

道的動作，也使得和領航訊號相關性較小的雜訊及干擾影響降低一些，單純對雜

訊及干擾而言，利用領航訊號的方法對雜訊及干擾有較佳的抵抗力。 

利用領航訊號方法的另一項優於利用領航符元方法之處在於其不必特別區

分出放置資料的次載波和放置參考訊號的次載波，每個次載波都可用來放置資料

訊號，如此一個符元可傳輸較多的的資料量。至於其所加入的領航訊號能量可以

在解調資料訊號前先消去，如此就不會干擾資料的解調。 

當一個符元中參考訊號的總能量相同時，利用領航訊號做為參考訊號來估計

通道的頻率響應，將比利用領航符元之通道估計方法，有更精準的估計。 
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第九章  

數位音響廣播與數位影廣播地面

廣播系統通道編碼方式之介紹 

 
本章將分別介紹數位音響廣播系統與數位影像廣播地面廣播系統中通道編

碼的方式於下面兩個小節中。 

 
9.1 數位音響廣播系統  

本節將介紹數位音響廣播系統中通道編碼的方式[7]。數位音響廣播系統中

使用打孔迴旋編碼（Punctured Convolutional Code），而它同時允許對等錯誤保護
（Equal Error Protection）與不對等錯誤保護（Unequal Error Protection）。另外為
了增進通道編碼技術的效能，交錯(Interleaving)技術常常被使用來輔助通道編碼
技術。本節也將介紹數位音響廣播系統中所使用的交錯技術。 
 

9.1.1 打孔式迴旋編碼  

將能量分散攪拌器（Energy Dispersal Scrambler）輸出的資料流表示為一個

向量 ( ) ，而在一個邏輯碼框中有 I 個位元。這個資料流向量經過母迴旋編碼

器（The Mother Convolutional Encoder）產生輸出向量碼（Codeword）。這個輸出

向量碼為{

1

0

I
i i

a −

=

( )} 5

0, 1, 2, 3, 0
, , ,

I

i i i i i
x x x x

+

=
，其定義如下： 

0, 2 3 5 6

1, 1 2 3 6

2, 1 4 6

3, 2 3 5 6

0,1,2,..., 5

i i i i i i

i i i i i i

i i i i i

i i i i i i

x a a a a a
x a a a a a
x a a a a
x a a a a a

for i I

− − − −

− − −

− − −

−

− − −

= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕

= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕

= ⊕ ⊕ ⊕

= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕

= +

−
                            (9-1) 
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這些碼的關係可由母迴旋編碼器的架構圖中更清楚的看出，如圖9-1所示，可以

將關係式作對照。 
 

 
圖9-1 母迴旋編碼器架構圖 

 
由上述中的母迴旋編碼器產生的每一個碼按序列排列成一個向量碼 U 其關

係式如下： 
),.....,,,(    ),.....,,,( 23I42I41I4I41-4I210 +++∩= uuuuuuuuU                (9-2a) 

 234I0,1,2,..., for       
)

4
(),

4
(

+== ixu iQiRi                          (9-2b) 

上式中 與Q 分別表示除法中的餘數及商數。 )(⋅R )(⋅
接下來我們將介紹此迴旋編碼中的打孔程序。經過母迴旋編碼器之後產生的

碼，將前面 4I 個位元 分割成幾個區塊，每個區塊包含128個位

元。然後將每個區塊再分成 4個子區塊，每個子區塊包含 32 個位元。在同一個
區塊中的子區塊使用相同的打孔程序，打孔程序是利用打孔指標 及打孔向量

( 0 1 2 4 1, , ,..., Iu u u u − )

PI

PIV 來決定打孔的方法： 

PIV =0，不傳送 ；  PIV =1，傳送。                            (9-3) 

其詳細打孔指標 及打孔向量PI PIV 的情況列於下表： 
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表9-1 打孔向量PIV 與打孔指標 表 PI

 
打孔指標 及打孔向量PI PIV 決定打孔的方法，同時也決定編碼率，一共有 24

種打孔的方法。以上表所示的打孔指標 為 1做例子，其相對應的打孔向量PI PIV
為（1100 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000）。共傳送9個位元，所以經過

迴旋編碼器及打孔機制後的編碼率為8/9。在4I個位元之後還剩下有 24 個位元

，這 24 個位元則使用下列固定的打孔程序： ( 4 4 1 4 4 23, ,I I I Iu u u u+ + + )

)

2 ,...,

(110011001100110011001100TV =                             (9-4) 

打孔後剩下的 12 個位元叫做末尾位元（Tail bits），其編碼率為2/3。 
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9.1.1.1打孔式迴旋編碼用於快速資訊通道 

數位音響廣播系統中模式 I、II 及 IV 在快速資訊通道（Fast Information 
Channel）中其打孔程序之參數相同。每個攪拌器輸出的向量皆照上述的方法來
進行打孔程序。前面 3072 個位元(4 3072I = )分割成 24個連續的區塊，其中前
21個區塊利用打孔指標 16 ( 16PI = ) 來進行打孔程序，而後面的 3個區塊則利
用打孔指標 15 ( )來進行打孔程序。它們最後的 24個位元則用之前提到的

末尾位元的方式來打孔，所以最後打孔編碼完後的碼 ( )

15PI =

2303

0i i
b

=
共有2304個位元。  

( ) ( )4 8 16 21 4 8 15 3 12 2304× + × + × + × + =                       (9-5) 

而在模式 III中，每個攪拌器輸出的向量亦依照上述的方法來進行打孔程

序。前面 4096個位元( )分割成32個連續的區塊，其中前 29個區塊利
用打孔指標 16( )來進行打孔程序，後面的 3 個區塊則利用打孔指標
15( )來進行打孔程序。同樣地，它們最後的 24 個位元用之前提到的末尾

位元的方式來打孔，所以最後打孔編碼完後的碼 ( )

4 4096I =
16PI =

15PI =

3071

0i i
b

=
共有3072個位元。 

( ) ( )4 8 16 29 4 8 15 3 12 3072× + × + × + × + =                       (9-6) 

 

9.1.1.2打孔式迴旋碼用於主要服務通道 

在主要服務通道（Main Service Channel）的通道編碼其打孔程序是利用保護
分佈（Protection Profiles）及保護等級（Protection Level）來規範。 

首先，我們將介紹不對等錯誤保護編碼。在攪拌器輸出的向量 ( ) 中，
1

0

I
i i

a −

=
I 是

音響位元傳輸率（Audio Bit Rate）的函數。如同前述，前4I個位元分割成 個

區塊，

L
I 、 及音響位元傳輸率的關係如下表： L

 

表9-2 音響位元傳輸率與參數I 、 之對應關係表 L
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在 L個區塊中，前 個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，接下來的

個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，之後的 個區塊利用打孔指標 來

決定打孔程序，剩下的 個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，最後的 24 個
位元按前述末尾位元的方法來決定打孔程序。L與打孔指標構成保護分佈加上保
護等級 共同來決定打孔程序，其關係如下表所示： 

1L

2

4L

1PI

4PI

2L

3PI 3L PI

P
 

 
表9-3 音響廣播服務之保護分佈關係表 
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接下來，我們將介紹對等錯誤保護編碼。在攪亂器輸出的向量 中，如

同前述，前

( ) 1

0

I
i i

a −

=

4I個位元分割成 個區塊，每個區塊包含 128 個位元。前 個區塊

利用打孔指標 來決定打孔程序，剩下來的 個區塊利用打孔指標 來決定

打孔程序，同樣地，最後的 24 個位元按前述末尾位元的方法來決定打孔程序。

與 構成保護分佈，其關係由下面兩組表格可以說明： 

L 1L

2PI1PI

1 PI

2L

( )1 2,L L ( ,PI )2

Bit rates in multiples of 8 kbit/s： 
 

 
表9-4 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表 

 

 
表9-5 對等錯誤保護分佈表 (set A) 

 
Bit rates in multiples of 32 kbit/s： 
 

 
表9-6 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表 

 

 
表9-7 對等錯誤保護分佈表 (set B) 
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9.1.2 時間交錯技術 

時間交錯（Time Interleaving）技術只使用在主要服務通道的資料位元上，
而不用在快速資訊通道的資料位元上。打孔式迴旋碼的輸出可以標示為向量

，其中 為 。而在經過時間交錯之後的輸出亦可表

示成一向量 ，其中C 為 ( 。兩向量之間的關係如下： 

rB rB

C

  )( 110 −rr r,Mr,ir,r, ,.....,b,....,b,bb

r 10 r,ir,r, ,....,c,ccr   )1−r,N,.....,c
rr

   (9-7)  .  integers all  and  1,...,2,1,0for      
     not         if        0

1  if   ,
, rNi

Mib
c rr

rrir
ir

r

r
−=



 −≤

= ′

在上面的關係式中 r', r 及 的關係如下表所示： ri
 

 

表9-8 參數 r', r 及 的關係表 ri
 

而 與 的關係可以表示成：rN rM ( )15max ,r rN M M −= r  

我們用下面的例子來說明時間交錯的動作： 
例如：資料流經過一個速度為 8kbit/s(位元傳輸率)且其保護等級是 4。若打孔式

迴旋碼的輸出為 ，其中 為 ，且對所有整數值rB rB   )( 25510 r,r,r, ,.....,b,bb r而言
和 皆為256。圖9-2是此時間交錯範例的原則與方法示意圖 rM rN
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圖9-2 時間交錯技術示意圖 

 

圖9-2為時間錯技術示意圖，因此我們可以觀察其時間索引標誌 r的變動。
根據上頁的關係式以及其對應參數的關係，可以知道其利用符碼的索引標誌來決

定其時間索引標誌的交錯分布： 

,0 ,0ra a→ r   其中”0”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化

為” rr → ”。 

,1 8,1r ra a −→   其中”1”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化

為” ”。 8−→ rr

,2 4,2r ra a −→   其中”2”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化

為” ”。 4−→ rr
按表9-8及圖9-2，以此類推 

上述的動作以每１６個符碼的索引標誌為週期重複此時間交錯動作，而其符

碼的索引標誌不因為時間交錯而改變，改變的只有時間索引標誌。 
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9.2 數位影像廣播之地面廣播系統  

在本節中我們要介紹數位影像廣播地面廣播系統的通道編碼方式[8]。這個

系統的通道編碼方式包含有外層編碼器（Outer Coder）、外層交錯器（Outer 
Interleaver）、內層編碼器（Inner Coder）以及內層交錯器（Inner Interleaver）等
技術。圖9-3為 DVB-T系統發射機的功能方塊圖，由此圖我們可以知道通道編
碼方式在整個發射機的位置，以下我們將依次介紹這個系統的編碼方式。 
 

 
圖9-3 DVB-T系統發射機的功能方塊圖 

 
這個系統允許不同的二維振幅調變（QAM）以及不同的內層編碼率。系統

亦允許階層式調變（Hierarchical Modulation）技術的使用，如圖9-3中所示，分
離器（Splitter）將輸入的傳輸序列分離成兩個獨立的傳輸序列，分別是高優先權
傳輸序列及低優先權傳輸序列。這兩個傳輸序列有不同的二維振幅調變技術及不

同的內層編碼率。再利用對映器（Mapper）將兩個傳輸序列上的位元訊號對應
到調變訊號分佈圖上（Signal Constellation）。 
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9.2.1 外層編碼以及外層交錯技術  

外層編碼及外層交錯皆必須用於封包的結構而且外層編碼使用里德－所羅

門縮短碼（Reed-Solomon Shortened Code，RS(204,188,8)），可以更正8個位元組
長度的連續錯誤，下面我們先來看看這些封包式的結構：一個壓縮影像格式的封

包含了 1 位元組的同步訊號及 187 位元組的壓縮影像資料，如圖 9-4(a)所示。
每 8 個傳輸封包中的第一個傳輸封包的同步位元組將位元反向，如圖 9-4(b)所
示。在里德－所羅門錯誤保護封包中末端加上 16個保護位元組（Parity bytes），
如圖 9-4(c)所示。在經過外層交錯器後其傳輸封包的結構如圖9-4(d)所示，共 

204 個位元組，包含一個同步位元組。從圖9-4(a)到圖9-4(d)為外層編碼、外

層交錯技術及訊號能量分散之程序步驟。 
 
 

 
圖9-4(a) MPEG-2多工多路封包（MUX packet） 

 

 

圖9-4 (b) 隨機運輸封包（Randomized transport packets）： 
同步位元組（Sync bytes）及隨機資料位元組（Randomized Data bytes） 

 

 
圖9-4 (c) 里德－所羅門錯誤保護封包 

 

 
圖9-4 (d) 外碼之交錯分佈後的資料結構分佈，I = 12 

 

 

外層交錯器是一個迴旋交錯器，擁有 12 個分枝結構連接於輸入的資料流。
藉由切換器循環的連接（每隔一個位元組切換一個分枝），每一個分枝都是先進

先出（First-In, First-Out）的平移暫存器，且其深度為 j×17 個位元組時間（j 為
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分枝的序號）。所有暫存器的深度和即為延遲的時間長度。交錯器與反交錯器的

結構剛好相反，可以使在反交錯輸出端還原正確的接收資料流（每個分枝的總延

遲時間相同），如圖 9-5所示。同時，為了做到訊號同步的需求，同步位元組一

定在編號為”0”的分枝傳送。 
 

 
圖9-5 外層交錯器和反交錯器結構圖 

 

9.2.2 內層編碼技術  

內層編碼技術是使用打孔式迴旋編碼技術。圖 9-6為內層編碼器之母迴旋編
碼器，由輸入與輸出的關係看出其編碼率為 1/2。然後再根據打孔的方式而有不
同的內層編碼率。若使用階層式調變方式，則兩個傳輸序列各自會有不同的編碼

率（1/2、2/3、3/4、5/6或 7/8）。 
 

 

圖9-6 迴旋式編碼器（1/2 編碼率） 
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表9-9 打孔方式（Puncturing Pattern）與編碼率之關係表 

 

表9-9為打孔方式和內層編碼率的對應關係表。其中X、Y表示迴旋編碼器的

輸出，其後打孔的機制由表中可看出：”1”表示傳送，”0”表示去除，因為去

除不同的數目而造成不同的編碼率，其對應關係如表中所示。 

在內層編碼架構中的資料流先經過迴旋編碼器，其後是打孔的機制決定是否

去除，再接著做內層交錯技術，下一節將介紹內層交錯技術。 
 

9.2.3 內層交錯技術 

內層交錯器由位元式交錯器（Bit-Wise Interleaver）及其後緊接著的符碼式
交錯器（Symbol-Wise Interleaver）所組成，可由圖9-7和圖9-8的例子說明。 

 

 
圖9-7 無階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖 

 
圖9-7為無階層式傳輸模式（Non-Hierarchical Transmission Modes）之內層

交錯器結構圖，以64QAM調變技術為例。輸入的位元資料流經由反多工(DEMUX)
分成 6個子資料流，分別經過位元式交錯器。其後接著合在一起經過符碼式交錯
器。若是階層式傳輸模式（Hierarchical Transmission Modes）的內層交錯器，則
輸入的位元資料流在高優先權序列部分分成兩個子資料流，而在低優先權序列部
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分則分成 v-2個子資料流（QPSK, v=2 ; 16-QAM, v=4 ; 64-QAM, v=6），如圖9-8
所示（亦為 64-QAM）。 
 

 
圖9-8 階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖 

 

位元式交錯技術每次只對資料流的部分作用，每次做交錯動作因針對不同的

交錯器而不同，但是交錯器的深度固定。每次做位元式交錯技術其深度為 126

個位元，所以在不同的模式中每個OFDM符元要做的交錯次數不同（就2K模式是

12次。而8K模式是48次）。 
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第十章 

結論 

 
在這篇報告中，我們首先對正交分頻多工傳輸技術及應用這種傳輸技術的數

位音響廣播和數位影像廣播地面廣播系統做一些基本的介紹；接下來，針對計畫

中本年度的研究重點，即訊號同步子系統接收機架構的設計，我們先分別介紹這

兩個系統各自的訊號同步子系統接收機架構的設計方法，再提出整合這兩個系統

的訊號同步子系統接收機架構的設計方法，並以電腦模擬的結果來觀察這些訊號

同步方法的效能；最後，我們分別就未來兩年的研究重點，通道估計與訊號偵測，

以及通道編碼與交錯器，做先期的資料收集與研究整理。以下我們將對正交分頻

多工傳輸技術的特性及這兩個系統訊號同步子系統接收機架構的設計做一個簡

單的整理。  

正交分頻多工傳輸技術的主要優點在於可以傳輸高速的資料而不用複雜的

等化器架構。使用快速傅立葉轉換去實現正交分頻多工傳輸技術促使該系統的計

算複雜度大大的降低，而且正交性的成立使得傳輸頻寬的使用更有效率。另外護

衛間隔的放置使此系統能有效地抵抗碼際干擾。但是正交分頻多工傳輸技術也有

缺點，它的缺點在於其對訊號同步的要求更為嚴格，而且因為訊號能量的動態範

圍變化大，經過功率放大器時容易造成非線性失真。 
在數位音響廣播系統中，空符元可以用來估計碼框的起始點；符元時間和小

數載波頻率偏移可以利用護衛間隔來估計；匹配已知循環平移的相位參考符元可

以估計出整數載波頻率偏移；通道的頻率響應不需要估計，因為此系統使用差分

調變技術。 

在數位影像廣播-地面廣播系統中，符元時間和小數載波頻率偏移也是利用

護衛間隔來估計；匹配已知循環平移的連續領航次載波訊號可以估計出整數載波

頻率偏移；匹配傳輸參數訊號所攜帶之 TPS位元區塊中的16個同步位元可以估
計碼框第一個符元的位置；而散射領航次載波訊號可用來估計通道的頻率響應。 

從這兩個系統各自的訊號同步子系統接收機架構中，我們可以發現，這兩個

訊號同步子系統接收機架構有一些部分是相同的。例如符元同步及小數載波頻率

偏移偵測的功能子方塊就完全相同，另外快速傅立葉轉換也同時都被應用在這兩

個系統的接收機中。所以只要知道系統傳輸模式的參數，這些部分就可以共用。 
在報告中，我們就數位音響廣播系統的訊號同步子系統接收機架構來做電腦

模擬，用以測試這些同步方法的效能。從模擬的結果可知，在可靠的訊號同步效

能要求下，估計碼框時序大約需要三個碼框時間，估計符元時序也大約需要三個
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碼框時間，估計小數載波頻率偏移大約需要四十個符元時間，而估計整數載波頻

率偏移需要一個碼框時間。所以數位音響廣播系統的整個訊號同步的過程需要約

0.2 秒。至於數位影像廣播地面廣播系統的訊號同步子系統接收機以及整合兩個
系統的訊號同步子系統接收機之電腦模擬正在進行中，將在下一次報告中展示模

擬的結果。 
近年來，我國資訊電子工業飛躍的成長，已成為眾所矚目的明星產業，其中

通訊科技尤其具有潛力與競爭力。高速資料傳輸是下一代無線通訊的重點，而正

交分頻多工傳輸技術正符合這個需求。應用這種傳輸技術的數位音響廣播和數位

影像廣播之地面廣播系統，因為接收機架構相似，所以可以用軟體控制將兩個系

統整合起來。如此一來，這個整合系統就可以同時提供數位音響和數位影像兩種

服務，更能提高競爭力。 
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第一章 


序論 


 
正交分頻多工(Orthogonal Frequency Division Multiplexing，OFDM)傳輸技術


是由多載波傳輸技術衍生而來。多載波傳輸技術主要的困難處在於複雜的計算以


及頻寬的使用比較沒有效率。近年來，由於數位訊號處理(DSP)技術和超大型積
體電路(VLSI)技術的進步，計算複雜的困難已經有所改善；同時，快速傅立葉
轉換(Fast Fourier Transform，FFT)的使用，更使其計算量大大的減少。正交性
(Orthogonality)的運用也使得頻寬的使用更有效率。所以，正交分頻多工傳輸技
術日漸受人注意。正交分頻多工傳輸技術的好處在於它可以在低接收機複雜度下


做高速傳輸並且得到好的效能，而護衛間隔(Guard Interval)的放置使其能抵抗碼
際干擾(Intersymbol Interference，ISI)。但是此種傳輸技術同時也對同步錯誤及
非線性失真更加的敏感。正交分頻多工系統的接收機包括有三個主要部分：1. 訊
號同步（Signal Synchronization）；2. 通道估計與訊號偵測（Channel Estimation and 
Signal Detection）；3. 通道編碼與交錯器（Channel Coding and Interleaving）。歐
規的數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統都是採用這種正交分頻


多工傳輸技術。我們預計以三年的時間分別完成數位音響廣播系統和數位影像廣


播之地面廣播系統整合型接收機架構的這三個主要部分。今年是第一年，所以我


們主要著重在這兩個系統之訊號同步整合型接收機架構的設計。我們也將以電腦


模擬來驗證這個接收機架構的效能。在這個章節中，我們首先會介紹數位音響廣


播系統及數位影像廣播系統個別的背景和發展狀況，接著我們將就訊號同步的方


法作一個大致的分類及敘述，最後我們會說明這整篇報告編排的情形。 


 


 


1.1 背景與發展狀況 
在這個小節中我們將分別介紹數位音響廣播系統以及數位影像廣播系統的


背景由來和現在各國的發展狀況。其中歐規的數位音響廣播系統和數位影像廣播


之地面廣播系統都是採用正交分頻多工傳輸技術，也是我們整篇報告中主要討論


的兩種系統。 
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1.1.1 數位音響廣播系統方面  


由於傳統 AM、FM廣播具有一些缺點，如：1、聲音品質低落；2、射頻易
受干擾；3、快速移動時不利接收；4、發射功率影響廣播品質；5、次載波無法
配合廣播電台提供資訊服務等等，所以才發展出數位音響廣播系統以改善上述缺


點。數位音響廣播系統所具備的優點有：1、調變的方式可以將訊號經由電台發
射之後的多重路徑損失及干擾降至最低，所以可以適用於所有接收狀況；2、數
位信號的傳送遠比類比信號傳送的功率較小，且訊號能傳送得比類比訊號還要更


遠，但卻能維持 CD品質的聲音；3、頻寬可以視每個服務電台的需要而定；4、
電台可同時將多種服務透過一個發射機送達用戶端，除了滿足用戶的需求外，也


使得在部署發射機上更具有競爭性及經濟性；5、單一頻率網路化(Single 
Frequency Networking)的實現更易於達成，但類比式 FM系統相鄰的電台必須使
用不同的頻帶，以防止同頻(Co-Channel)的干擾；6、提供更多附加價值的服務
及改變產業環境。因此，數位音響廣播與傳統 AM、FM廣播比較起來，除了其
所傳送聲音能達到 CD的音質、單頻網路、抗多重路徑干擾……等等之外，更重
要是它能夠有效率的傳送各種多媒體及數據資料，使之能夠做多功能的服務。 


數位音響廣播起源於德國，1980 年德國開始發展研究數位音響廣播，並在
1985年於慕尼黑近郊進行數位音響廣播之研究與實驗，到了 1987年以德國、英
國、法國、荷蘭、丹麥……等國所組成的 EUREKA聯盟，共同制定了數位音響
廣播系統的規格，稱為 Eureka-147。因此，歐洲各國在數位音響廣播系統的發展
上可說居於承先啟後的地位，例如在 1992年試播的瑞典、1994年試播的法國、
挪威、芬蘭等，但真正將數位音響廣播帶入數據廣播紀元，則屬於 1995年 9月
27日同時提供正式數位音響廣播服務的英國 BBC電台與瑞典 SR電台。同時根
據 EuroDab Forum的估計，到 1997年歐洲已有超過一億人口收聽數位音響廣播。
而 1990年 4月在美國亞特蘭大舉行的 NAB （NATIONAL ASSOCITATION  OF 
BROADCASTERS）年會中，EBU （European Broadcasting Union）正式發表
Eureka-147 的數位音響廣播系統，也引爆了廣播傳輸技術的大戰，令美國廣播
業界產生相當大的震撼，隨即在同年 8月規劃出新的數位廣播規格-----InBand。
時至今日，數位廣播在美國也逐漸成為廣播新主流。 


 


1.1.2 數位影像廣播系統方面 
數位影像廣播系統和數位音響廣播系統相似，不過，數位影像廣播主要是設


計較高的頻寬給高品質的影像使用。數位影像廣播最主要的優點就是使用


MPEG-2的壓縮方法，以提供高畫質的影像與更好的聲音品質。在一類比頻道上
可容納四到八個數位電視台，收訊可透過衛星、海底或陸地電纜。此外，現行使


用的傳統類比電視只有 525條掃描線，影像解析度較低、畫面易閃動、訊號受多
重路徑干擾易產生「鬼影」；而數位電視以「0」與「1」的數位方式傳送，可避
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免外界的干擾，「鬼影」與畫面模糊便不存在。數位電視將 525 條掃描線提高到
1080 條，亦提供了清晰、鮮艷、穩定且生動的高品質電視畫面。除此之外，由
於數位訊號可壓縮的特性，使得數位電視訊號可同時傳送媲美電影院音效品質的


6 聲道杜比數位環繞音效，取代傳統的2聲道立體音效。 
目前數位影像廣播的規格，已有三套技術標準出現，如美國的  ATSC
（Advanced Television Systems Committee）、歐洲的  DVB-T（Digital Video 
Broadcasting-Terrestrial）及日本的 ISDB-T（Terrestrial Integrated Services Digital 
Broadcasting）。其中，DVB協會於 1991年成立，目的在制訂一套世界數位電視
廣播標準，現有三十多個國家的兩百多個組織參加，於 1994 年完成數位衛星
DVB-S (Satellite)及數位有線DVB-C (Cable)標準，並於 1997 年完成
DVB-T(Terrestrial)標準。 
 


 


1.2 時序估計方法之介紹 


    在 OFDM的傳輸系統中，一項非常重要的工作就是時序的估計（Timing 
Estimation）。而在現今的系統中，主要又以廣播（Broadcasting）系統以及叢發
（Bursting）系統為兩種主要的系統，且此兩種系統分別以 DAB 及 IEEE 802.11a
為其代表。在 IEEE 802.11a 中，時序的估計分為兩個階段：封包同步（Packet 
Synchronization）和符元同步（Symbol Synchronization）。需要封包同步的原因是
由於 IEEE 802.11a 是一種隨機存取網路（Random Access Network），因此接收機
並不知道哪時候會有封包送進來而需要做封包同步的工作；而符元同步的作用是


在於找出每一個 OFDM符元開始和結束的精確時序估計。相對於 IEEE 802.11a
而言，因為 DAB是屬於廣播的系統，傳輸的動作是一直在進行而不會中斷的，
所以它並不需要封包同步，相對的 DAB 需要的是碼框同步（ Frame 
Synchronization）以及符元同步（Symbol Synchronization）。在這個小節中，我們
將概括地介紹一些有關於 IEEE802.11a叢發系統封包同步和符元同步的方法以及
一些有關於 DAB廣播系統碼框同步和符元同步的方法。 
 


1.2.1 IEEE802.11a叢發系統之封包同步和符元同步 


封包同步的目的是要找出一個封包粗略的開端估計值，在此我們介紹三種可


用於 IEEE 802.11a的方法。第一個方法是藉由計算接收訊號能量大小的方法，當
沒有任何封包來臨的時候，接收機收到只有雜訊（Noise）的能量，而當封包來
臨的時候接收機就會收到訊號（Signal）加上雜訊的能量，因此我們可以用能量
的大小變化來做封包同步。 
第二個方法如圖1-1所示，是藉由在兩個連續的滑動窗（Sliding Window）


的接收訊號能量大小比值的方法，當封包由左邊移到右邊時，兩個滑動窗的能量
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比就會就會漸漸變大，到封包剛好移動到兩個滑動窗的交界點時，比值達到最


大，之後再漸漸下降，我們可用此變化來做封包同步。 
 


A B


Packet


Threshold
Mn


 


圖1-1 利用雙滑動窗來達成封包同步 


 
第三個方法是利用 IEEE 802.11a特別設計的封包格式（Packet Format）來做


封包同步[1]，因為在每個IEEE 802.11a的封包開頭都有十個連續且相同的短訓
練符元（Short Training Symbol），因此我們可以把第二個方法加以修改，其方式
為將原本第一個滑動窗內所要計算接收訊號的能量改為將第一個滑動窗的訊號


分別乘上第二個滑動窗內相對位置的訊號之複數共軛（Complex Conjugate）後再
全部累加起來，這也就是所謂的延遲相關（Delay Correlation）的方法，接著再
把這個輸出值的絕對值平方除以第二個滑動窗接收訊號能量的平方來做正規化


（Normalization）的動作。理想中，兩個滑動窗內相對位置所收到的訊號是一樣
的，但是雜訊卻並不相同，所以這樣的做法會有雜訊壓制（Noise Suppression）
的效應，所以效能會比第二個方法來的好。 
    接著介紹 IEEE 802.11a的符元同步的做法。在 IEEE 802.11a的封包格式中，
在十個短訓練符元後緊接著就是兩個長訓練符元（Long Training Symbol），其作
用就是用來作符元同步、載波頻率偏移的細估及通道的估計，因為我們發現到長


訓練符元的自相關函數（Autocorrelation Function）只在完全匹配（Match）時會
有最大值，其他時候的值都非常小，所以我們就可以藉用匹配的方式找最大值來


達到符元同步的目標，提供給之後每一個 OFDM符元來使用。 
 


1.2.2 DAB廣播系統之碼框同步和符元同步 


    在 DAB的碼框格式（Frame Format）中，一開始是空符元（Null Symbol）
之後緊接著的是相位參考符元（Phase Reference Symbol），所以我們可以藉由
IEEE 802.11a 封包同步的第一和第二種方法來達成 DAB系統的碼框同步。 


接下來我們將介紹 DAB系統的符元同步的方法。因為在 DAB系統的碼框
格式中，並不像 IEEE 802.11a 有兩個長訓練符元可用來做符元同步，所以在DAB
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系統中，我們是利用 OFDM 符元的特性來達到符元同步的效果。其中主要的原
理如下：我們知道一個完整 OFDM符元是由一個有效 OFDM符元（Useful OFDM 
Symbol，其長度為 N 個取樣）前面再加上一個護衛間隔（Guard Interval，其長
度為 Ng 個取樣）所組成（如圖1-2所示），且此護衛間隔跟其後的有效 OFDM
符元的最後一小段（例如是1/4）的訊號是完全相同。 
 


guard interval. useful symbol.


copy


 
                    圖1-2 護衛間隔的形成方式 
 
所以我們只要把收到的訊號，延遲一個有效 OFDM 符元的長度，如圖 1-3


在Ａ區域內的訊號是完全相同的。若考慮訊號遭受到雜訊的影響，則在 A 區域
內的訊號如下所示： 
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      (1-1) 


其中  ( ) ( ) ( )r n x n w n= +
我們可利用此值的大小做符元同步的估計，另外還可利用移動平均降低雜訊


的影響。由此特性所發展出來的方法我們舉了下面四種做為例子： 
(i) 最大可能性（Maximum Likelihood，ML）估計[2]： 


       ,  )}({max  argˆ
MLML θθ


θ
Λ= )()()(ML θρθγθ Φ⋅−=Λ             (1-2) 


      其中  , ∑
Ω∈


−⋅=
θ


θγ
k


krkr )N()()( *


SNR1
SNR
+


=ρ                  (1-3) 


           ∑
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−+⋅=
θ


θ
k


krkr 22 )N()(
2
1)(Φ                          (1-4) 


(ii) 最小均方誤差（Minimum Mean Square Error，MMSE）估計[3]： 


       ,  )}({min  argˆ
MMSEMMSE θθ


θ
Λ= )}()({)(MMSE θθγθ Φ−−=Λ        (1-5) 


(iii) 最大相關（Maximum Correlation，MC）估計： 


       ,  )}({max  argˆ
MCMC θθ


θ
Λ= )()(MC θγθ =Λ                     (1-6) 


(iv) Schmidl估計[4]： 
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A  
圖1-3 利用護衛間隔實現符元同步之原理示意圖 


 
    上面的四個例子都是以觀察一段長度為 2N+Ng 取樣的訊號長度（如圖 1-4
所示），這樣的目的是為了要確保我們觀察的訊號中至少包含了一組完整的護衛


間隔(如圖1-4中的 I和 'I )， )}1NN2(),.......,1(),0({ g −+= rrrr 則是我們觀察到的


訊號， θΩ 為對於我們每次測試的訊號時序 θ時所對應到之相對護衛間隔 'I 的訊號


位置。這相對護衛間隔 'I 的訊號位置 } θ≤1N   { gθθ ≤+−= kk


→


Ω 且由 ML 和


MMSE 的式子比較我們可以發現當 SNR 很大時( 1ρ )，ML 估計值跟 MMSE
估計值幾乎是完全相同的。 
 


Observation Interval


OFDM  Symbol  L


0 θ 2N+Ng-1 k


r(k)


I I ′


OFDM  Symbol  L+1OFDM  Symbol  L-1


 
圖1-4 利用觀察長度為2N+Ng取樣的訊號來達成符元同步 


 
 


1.3 頻率偏移估計方法之介紹 


由於 OFDM 是利用每個次載波之間的正交性來提高頻譜的使用效率


（Spectrum Efficiency），所以它對於載波頻率同步的要求也相當嚴格。在硬體的


 6







實作上會因為傳送端和接收端分別由兩個獨立的震盪器（Oscillator）來產生所要
的中心載波，所以當震盪頻率有些微的誤差時，就會造成頻率偏移的效應。載波


頻率偏移效應不但會衰減我們所要的訊號，另外更重要的是它還會造成載波間干


擾（Inter Carrier Interference，ICI）的效應，嚴重影響接收機的性能表現，因此
我們需要在接收機做載波頻率偏移估計。在 IEEE802.11a叢發系統中，載波頻率
偏移的估計可以分為載波頻率偏移的粗估( Coarse Frequency Offset Estimation )
和載波頻率偏移的細估( Fine Frequency Offset Estimation )。該系統載波頻率偏移
的粗估和細估分別是利用每個封包一開始的短訓練序列以及緊隨其後的長訓練


序列來求得。在 DAB廣播系統中，頻率偏移的估計可以分為小數載波頻率偏移
( Fractional Frequency Offset，FFO )的估計和整數載波頻率偏移 ( Integral 
Frequency Offset，IFO )的估計。這個系統小數載波頻率偏移和整數載波頻率偏
移分別是利用每個符元所包含的護衛間隔以及已知的相位參考符元來求得。在這


個小節中，我們將概括地介紹有關於 IEEE802.11a叢發系統載波頻率偏移粗估和
細估的方法以及有關於 DAB廣播系統小數載波頻率偏移和整數載波頻率偏移估
計的方法。 
 


1.3.1 IEEE802.11a叢發系統之載波頻率偏移的估計 


在 IEEE802.11a叢發系統中，載波頻率偏移粗估和細估的原理與符元同步的
方法相似。 
就載波頻率偏移的粗估而言，我們將收到的訊號，和延遲一個短訓練符元長


度(其長度為 個取樣，是有效 OFDM符元長度的四分之一)且取共軛的接收
訊號相乘，和之前圖1-3相似，在其他九個短訓練符元區域內的訊號是完全相同


的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，則接收訊號為 


ShortN


    N
2


Tf2 )()()( s0


επ
π


njnj enxenxnr ⋅=⋅= ∆ , 
TN


f0 ⋅
=∆


ε                   (1-8) 


其中∆ 是載波頻率偏移的量值，0f
TN


1
⋅
是次載波間隔，ε則是一個實數。所以在


其他九個短訓練符元區域內的訊號為 


22N
N2


2


N
)N(2


Short
*N


2
Short


*


)()(     


})N({})({      


)N()()(


Short


Short


πεεπ


επεπ


jj


njnj


enxenx


enxenx


nrnrnc


⋅=⋅=


⋅−⋅⋅=


−⋅=
−


−


         (1-9) 


其中ε的範圍在正負二之間。換句話說，使用這個方法可以估計到的載波頻率偏


移範圍是在正負兩個次載波間隔內。這個範圍已經涵蓋了此系統最大可能的載波


頻率偏移量，故而我們稱此法為載波頻率偏移的粗估。若再加上一個移動平均來


減低雜訊的影響，則 
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∑∑
==


⋅−=−=
1-L


0


22
1-L


0
)(


L
1)(


L
1)(


l


j


l
elnxlncnm


πε


                      (1-10) 


其中 L為移動平均的長度，我們就可以由計算訊號 的主幅角再除以)(nm
2
π
便可


以得到頻率偏移粗估值ε 的估計值。 
就載波頻率偏移的細估而言，其方法和粗估時相似。我們將收到的訊號，和


延遲一個長訓練符元長度(其長度為 個取樣，和有效 OFDM符元長度相同)


且取共軛的接收訊號相乘，和之前圖1-3相似，在第二個長訓練符元區域內的訊


號是完全相同的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，等式(1-9)稍作改


變，在第二個長訓練符元區域內的訊號為 


LongN


 


πε
επ


επεπ


22N
N2


2


N
)N(2


Long
*N


2
Long


*


)()(     


})N({})({      


)N()()(


Long


Long


jj


n
jnj


enxenx


enxenx


nrnrnc


⋅=⋅=


⋅−⋅⋅=


−⋅=
−


−


          (1-11) 


其中ε的範圍在正負二分之一間。換句話說，使用這個方法可以估計到的載波頻


率偏移範圍是在正負二分之一個次載波間隔內。因為估計的範圍較小，故而我們


稱此法為載波頻率偏移的細估。同樣的，我們可以加上一個移動平均來減低雜訊


的影響，和等式(1-10)相似，差別在於等式中計算訊號 的主幅角要除以)(nm π2
才可以得到頻率偏移細估值ε 的估計值。 
 


1.3.2 DAB廣播系統之載波頻率偏移的估計 


首先，DAB 廣播系統之小數載波頻率偏移估計原理和 IEEE802.11a 叢發系
統中載波頻率偏移細估原理相同。我們將收到的訊號，和延遲一個有效 OFDM
符元長度且取共軛的接收訊號相乘。和之前圖1-3一樣，在Ａ區域內的訊號是完


全相同的。考慮接收訊號只受到載波頻率偏移的影響，和等式(1-11)相同，Ａ區


域內的訊號為 


πε
επ


επεπ


22N
N2


2


N
)N(2


*N
2


*


)()(     


})N({})({      


)N()()(


jj


njnj


enxenx


enxenx


nrnrnc


⋅=⋅=


⋅−⋅⋅=


−⋅=
−


−


              (1-12) 


同樣地ε的範圍在正負二分之一間，即是這個方法可以估計到的載波頻率偏移範


圍是在正負二分之一個次載波間隔內。此系統最大可能的載波頻率偏移量會超過


這個範圍，所以稱此法為小數載波頻率偏移的估計方法。相同的，我們可以再加
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上一個移動平均來減低雜訊的影響，做法和 IEEE802.11a叢發系統中載波頻率偏
移細估方法上所述相同，如此我們可以得到一個較準確的小數載波頻率偏移估計


值。估計出小數載波頻率偏移的量且補償之後，剩下的載波頻率偏移量為次載波


間隔的整數倍， 
假設符元同步估計正確，而且小數載波頻率偏移已經被正確估計並補償，則


接收到訊號將只受到整數載波頻率偏移與通道效應的影響。符元同步估計正確是


指取樣視窗所取到的訊號為原始有效符元的循環偏移( Cyclic Shift )形式，偏移量


為 sl 個取樣(定義l 為負值)。若只考量符元同步以及通道效應，而通道的頻率響


應為 ，則此時接收訊號在頻域的表示式為 


s


)(H k


N
2


)(H)(X)(
sklj


ekkkR
π


⋅⋅=                                     (1-13) 


我們此時再將整數載波頻率偏移的效應考慮進去，並且用已知的相位參考符元


( Phase Reference Symbol；PRS )從頻域上去匹配接收到的相位參考符元(此符元
可能受到整數載波頻率偏移的影響)如圖1-5所示， 


N
2j


e)()(
∆


⋅=
n


prpr nsnr
π


 ,  N
k2


)(H)(X)(
slj


prpr ekkkS
π


⋅⋅=            (1-14) 


其中 s 為相位參考符元的時域接收訊號， 為相位參考符元的頻域傳送


訊號，此訊號此時只受符元同步及通道效應的影響。而 則是 再加上


整數載波頻率偏移的效應。從圖1-5中可知，利用先前符元同步及碼框同步的資


訊，我们可以從整個接收訊號中取出相位參考符元訊號 。將此接收的相位


參考符元訊號送進快速傅立葉轉換則可得到(r1)的訊號，(r1)的訊號即是接收到


的相位參考符元的頻域訊號。評估可能的最大頻率偏移量值，並將之換算成整數


載波頻率偏移可能的範圍。例如在 DAB 系統的模式一中，中心載波頻率約為
375MHz，其百萬分之十的最大可能頻率偏移量約有 3.75KHz，因此整數載波頻
率偏移的可能範圍為-4到 4個次載波間隔共九種可能 (任兩個相鄰次載波間隔
為 1KHz )。將這已知相位參考符元的頻域訊號循環平移九個可能整數載波頻率
偏移的量值，然後再將這九個訊號和(r1)的訊號做匹配即可得到(r2)的訊號。(r1)


的訊號和(r2)的訊號的數學表示式如下 


)(npr )(kX pr


)(nrpr


)(nrpr


)(nspr


N
)2


NNN ))-((H))-((X))(()}(FFT{  (r1)
sl(k-j


prprpr ekkkSnr
∆


⋅∆⋅∆=∆−=
π


 (1-15) 


)})-((X))-((H))-((IFFT{X    


4i4-   ,       )})-((X))((IFFT{    (r2)


N
*N


)2


NN


N
*


N


ikekk


ikkS


pr


l(k-j


pr


prpr


s


⋅⋅∆⋅∆=


≤≤⋅∆−
∆π          (1-16) 


在等式(1-16)中，若i 則(r2)的訊號的功率會很小；若∆≠ ∆=i 則(r2)的訊號的
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功率會較大，如以下所示 


1))-((X  and    if         ))((     


}))-((H))-((XIFFT{    


)})-((X))-((H))-((IFFT{X  (r2)


2


NN
N


2


N
)2


N


2


N


N
*N


)2


NN


=∆∆=+⋅=


⋅⋅∆⋅∆=


⋅⋅∆⋅∆


∆


∆


∆


kilnhe


ekk


ikekk


prs


nj


l(k-j


pr


pr


l(k-j


pr


s


s


π


π


π


       (1-17) 


所以只要比較哪一個 i值所得到的(r2)的訊號的功率最大，則此值即為整數載
波頻率偏移的估計值。 


i


 


FFT IFFT⊗Extract the 
Received PRS 
from Each Frame


Symbol & Frame 
Timing Information


(r1) (r2)
Peak 
Power 
Detection


∆
�)(nrpr


))((X Nikpr −


,3,4-4,-3,....ifor  =  
圖1-5 整數載波頻率偏移估計架構 


 
 


1.4 內容的編排與說明  


這篇報告的內容編排如下：第一章我們主要介紹數位音響廣播系統及數位影


像廣播系統的背景和發展狀況，以及就訊號同步的方法作一個大致的分類及敘


述；第二章主要是說明正交分頻多工傳輸技術的特性；第三章和第四章將分別介


紹數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統的系統方塊圖、碼框結構、


各種傳輸模式的訊號參數以及一些參考訊號的用途；第五章將說明這兩個系統個


別的訊號同步子系統接收機架構的設計；第六章將就這兩個系統訊號同步整合型


接收機架構的設計做一番討論；第七章將以電腦模擬結果來說明此數位音響廣播


系統訊號同步子系統接收機的效能；第八章將就兩類估計通道響應的方法，分別


是利用領航符元及利用領航訊號等兩類方法，做廣泛的整理和詳細的說明；第九


章將介紹在這兩個系統傳送端中通道編碼和交錯器的使用方法；最後在第十章做


一個簡單的結論。 
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第二章 


正交分頻多工系統特性的描述 


 
正交分頻多工傳輸技術是由多載波傳輸的調變方式發展而來。而多載波傳輸


的原理是將原本傳送速率快、寬頻的訊號，切分為許多個傳送速率慢、窄頻的訊


號載在不同的載波頻率上，形成多個次載波訊號，然後再合併一起傳送，因為每


個次載波訊號只包含到一小部分的頻寬，如此可以避免硬體上需要較複雜的寬頻


通道等化器(Equalizer)。在這一章節中，我們首先會展示一個基本的正交分頻多
工系統發射機及接收機的方塊圖，並且說明它們的運作方式；然後，我們將敘述


如何使用離散傅立葉轉換/反離散傅立葉轉換(DFT/IDFT)去實現一個正交分頻多
工系統的傳輸訊號，以及說明使用它們的好處；為了對抗碼際干擾(Inter-symbol 
interference，ISI)，在一個正交分頻多工系統的傳輸訊號中會加入護衛間隔(Guard 
Interval)，我們接著將會說明這個護衛間隔的好處及壞處；最後，我們將會展示
一個以快速傅立葉轉換為基礎(FFT-Based)正交分頻多工系統發射機及接收機的
方塊圖，說明它們的運作方式，並且分析整理這個系統的優點及缺點。 


 
 


2.1 基本的正交分頻多工系統 
一個基本的正交分頻多工系統發射機方塊圖如圖2-1(a)所示。將一個0或1


的二進位(Binary)輸入訊號送進資料編碼器(Data Encoder)中，這個編碼器根據訊
號的調變方式將輸入的二進位位元(Bit)轉換成複數資料。這個串列(Serial)複數資


料的資料速率(Data Rate)為 1
T
，之後被平行地放在 N個不同的次載波上調變，此


時資料速率變成
1


NT
，可使系統較不易受到通道延遲擴展(Delay Spread)的影響。


最後，將把這 N 個次載波上的訊號相加就可以得到這個正交分頻多工系統的傳
輸訊號。若使用二維的資料調變，則複數資料d( 可表示成 a( ，所以傳


輸的訊號 D(t)可以表示為： 
)k )b() kk +


N-1


0
D( )= { ( )cos( )+ ( )sin( )}k


k
t a k w t b k w


=
∑ kt                          (2-1) 
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其中 0kf f k f= + ∆ ，而
1=


NT
f∆ 。 f∆ 是任何兩個相鄰次載波之間的頻率間隔。 


 


Data
Encoder S/P MULTIPLEXInput


d(k)


{a(k)+jb(k)}


a(0)


b(0)


tw0cos


twN 1cos −


twN 1sin −


tw0sin


a(N-1)


b(N-1)


D(t)
Channel


s
1f
T


=


k 0
1f f f  ,  f


NT
k= + ∆ ∆ =


(a) 發射機  


Data
DecoderP/S Output


d(k)


a(0)


b(0)


tw0cos


twN 1cos −


twN 1sin −


tw0sin


a(N-1)


b(N-1)


Channel


Integrator


Integrator


Integrator


Integrator


~
~


~
~


~


(b)接收機  
圖2-1  基本正交分頻多工系統之發射機和接收機方塊圖 


 
圖 2-1(b) 是這個基本的正交分頻多工系統接收機方塊圖。接收訊號將會在


2N 個分支(Branch)上乘以 N 個次載波頻率，然後將每個分支上的訊號送入積分
器(Integrator)中，這個積分器是一個低通濾波器(Low Pass Filter，LPF)。如果 f∆
夠大，則這 N 個次載波訊號將不會互相干擾，載波間干擾 (Inter-carrier 
Interference，ICI)將可以避免。這樣一來，每個分支上積分器輸出的訊號將是複
數資料的估計值。將這複數資料估計值轉成串列後，再經過資料解碼器(Data 
Decoder)，就可以得到二進位位元的估計值，這資料解碼器可以將複數資料轉成
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二進位位元的估計值。 
由圖2-1我們可以知道這個系統有三個主要的缺點。首先，當此正交分頻多


工系統的次載波數目很大時，發射機和接收機的震盪器和同調解調器（Coherent 
Demodulator）的實作將會變得相當的複雜及昂貴；其次，為了避免載波間干擾，
任何兩個相鄰次載波之間的頻率間隔必須夠大，因此需要很大的傳輸頻寬；同


時，因為正交分頻多工系統的傳輸訊號是由 N 個次載波上的訊號相加而成，傳
輸訊號的尖峰平均功率比(Peak to Average Power Ratio，PAPR)會變大。當傳輸訊
號通過功率放大器 (Power Amplifier)時，容易產生非線性失真 (Non-linear 
Distortion)。下面我們將會說明如果我們可以使用快速傅立葉轉換來實現這個正
交分頻多工系統的傳輸訊號，則上述三個缺點中的前兩個將被有效地改善。 
圖2-2是平行傳輸(多載波傳輸)系統傳輸頻寬的示意圖。圖2-2(a)展示了典


型平行傳輸系統的頻譜分佈。為了避免載波間干擾，在典型的系統中次載波的頻


率間隔被拉大以確保個別次載波訊號不會互相重疊干擾。如此一來，這個系統所


需要的傳輸頻寬變得很大。為了節省傳輸頻寬，我們刻意使次載波訊號間彼此兩


兩正交，如圖2-2(b)所示。正交性的應用使傳輸頻寬的使用更有效率，但是同時
也使得傳輸訊號對同步的要求更嚴格，特別是載波頻率偏移的估計要更準確。只


要載波頻率偏移稍大，整個傳輸訊號的正交性將被破壞，相鄰的次載波訊號彼此


將嚴重地相互干擾，使得這個系統的效能明顯的變差。 
 


Frequency


Ch.1 Ch.2 Ch.3 Ch.4 Ch.5 Ch.6 Ch.7 Ch.8 Ch.9 Ch.10


Frequency


Saving of bandwidth


(a) 典型平行傳輸系統的頻譜分布示意圖


(b) 正交性的應用□  
圖2-2  平行傳輸系統的傳輸頻寬示意圖 


 
 


2.2 離散傅立葉轉換/反離散傅立葉轉換的使用 
首先，我們將說明離散傅立葉轉換（Discrete Fourier Transform，DFT）可以


用來產生一個正交分頻多工的傳輸訊號；接著，我們將證明此時的次載波間隔會


使次載波訊號間彼此兩兩正交，正交性的成立將使此系統傳輸頻寬的使用更有效
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率。一個正交分頻多工訊號的每一個次載波訊號可表示為 


[ (
c cS ( ) A ( ) c c )]j w t tt t e φ+= ⋅                                      (2-2) 


其中A ( 和)c t ( )c tφ 分別為次載波訊號的振幅和相位，我們假設共有 N個次載波訊
號，則整體的訊號S ( )可表示為 s t


N-1
[ (


0


1S ( ) A ( )
N


k k )]j w t t
s k


k
t t e φ+


=


= ⋅∑                                 (2-3) 


其中w w ，而 、0k k= + ∆w A ( )k t ( )k tφ 及 分別為第 個次載波訊號的振幅、相位


及載波頻率。假設訊號在 NT 時間內不變，若此訊號取樣的頻率為


kw k


1
T
，則


、A (t) Ak k= ( )k t kφ φ= (當 t介於 0與 NT之間)且取樣後訊號變成 


N-11 2 ( ) T


0
S ( T) A


N
kj j k f n


s k
k


n e eφ π ∆


=


= ⋅ ⋅∑                                            (2-4) 


(假設w )。相對而言，反離散傅立葉轉換（Inverse DFT，IDFT）定義如下： 0 0=
2N-1


N


0


1( T) F(k )
N


nkj


k
f n f e


π


=


= ∆ ⋅∑                                  (2-5) 


比較上列二式(等式(2-4)及等式(2-5))可發現當
1=


NT
f∆ 的條件成立後，等式


(2-4)就是一個反離散傅立葉轉換的關係式。若此條件成立，則A kj
k e φ⋅ 為頻域訊


號而S ( 為時域訊號，T)s n f∆ 為次載波間隔， 為每個次載波訊號的有效符元


時間，這個結果和圖2-1中所描述的系統是一致的。因此離散傅立葉轉換可用來


產生正交分頻多工系統的傳輸訊號，而且此時的次載波間隔（


NT


1=
NT


f∆ ）將使次


載波訊號間彼此兩兩正交，我們將在下一段內容中證明這一點。 
考慮一組正交分頻多工次載波訊號（第 k個次載波）： 


NTt0  and  1-N,....,2,1,0for        )(
]


NT
[2 0


≤≤==
+


ket
tkfj


k


π
ψ         (2-6) 


在此共有 N個次載波訊號且每個次載波訊號的有效符元時間為 。我們可以證


明任兩個不同的次載波訊號之間是相互正交的，如下所示： 
NT


NT


0


1           1 ( ) ( )
0           NT p q


for p q
t t dt


for p q
ψ ψ ∗ =


⋅ =  ≠
∫                       (2-7) 


由等式(2-7)可知，只要頻率間隔是整數倍
1


NT
之次載波訊號就符合正交性的條


件，而這條件和先前正交分頻多工系統符合反離散傅立葉轉換所需的條件


（
1=


NT
f∆ ）是一致的。圖2-3為正交分頻多工次載波訊號的頻譜，由此圖亦可
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看出，載波間干擾是不會發生的。舉例來說，次載波 0、1、3及 4上的訊號不會
影響到次載波 2上的訊號。 
 


k = 0 1 2 3 4


 
圖2-3  正交分頻多工波載波的頻譜圖 


 
 


2.3 護衛間隔的用處 
當多重路徑發生時，就會產生碼際干擾，在正交分頻多工系統中我們以增長


符元時間來解決這樣的問題。其作法就是在每個訊號的前面加個護衛間隔，也就


是T T 。T 是有效符元(Useful Symbol)時間，T 是護衛間隔。護衛間


隔中所放置的是有效符元循環延伸（Cyclic Extension）的訊號。在每個正交分頻
多工的訊號之前就是它自己的週期延伸，圖 2-4表示出一個插有護衛間隔的正交
分頻多工符元。因為在時域中的循環平移（Cyclic Shift）會在頻域上造成線性相
位偏移，而線性相位偏移可用差分檢測技術（Differential Detection Technique）
消除，或者此線性相位偏移效應將合併於通道響應中再利用領航次載波一起估計


並加以補償之，所以在不受碼際干擾的區間內開始取樣，其對應之有效符元時間


內的資料都可以用來正確地解調。 


SYM U g= + T U g


 


Guard interval Useful symbol


Copy


 
圖2-4  一個正交分頻多工符元的示意圖 
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因此利用護衛間隔循環平移的特性，我們可以減輕時序及多路徑失真的問


題，敘述如下： 


(i)它使時序的問題變小。在圖2-5我們加了一個護衛間隔在每個正交分頻


多工的訊號前面，若無時間偏移（Timing Offset），則可以得到正確的訊號，如
圖 2-5(a)所示。假如時間偏移的大小小於護衛間隔，我們仍可除去時間偏移所
造成的效應。因為只要時間偏移小於護衛間隔，我們就可以得到一個循環平移的


有效符元訊號用來解調，如圖 2-5(b)所示。但是如果時間偏移大於護衛間隔，
則會有碼際干擾的問題，如圖2-5(c)所示。 
(ii) 它減輕了多路徑失真的問題。護衛間隔使得傳送訊號和通道頻率響應


的線性旋積(Linear Convolution)變成環旋積（Circular Convolution）。當多路徑延


遲(τ )小於護衛間隔( )時，只要在非碼際干擾(ISI Free)區間內開始取樣，就能


使傳送訊號和通道頻率響應的環旋積等同於接收到的訊號，如圖2-6(a)所示 (兩
個路徑訊號之取樣皆未產生碼際干擾)。假如此時在兩個符元時間內通道的特性


沒改變，我們就可用差分檢測的技術消除多路徑效應。但是如果多路徑延遲(


gT


τ )


大於護衛間隔( )，則在解調的時候就會有碼際干擾的問題出現，如圖 2-6(b)


所示。 


gT


雖然加了護衛間隔有以上的兩個優點，但相對的它使得系統要多付出傳送功


率或傳送頻寬的代價。若是護衛間隔取得太小，則時序和多路徑失真的問題便會


影響系統的效能；在另一方面如果護衛間隔取得太大，又會使得系統的傳送功率


或傳送頻寬增加太多。現行一般系統的作法是讓護衛間隔長度約成為有效符元長


度的百分之25左右，如數位音響廣播（Digital Audio Broadcasting，DAB）系統。 
 


Symbol M+1 Symbol M-1Symbol MGuard
Interval


Guard
Interval


(a) : Correctly Timed Samples.


(b) : Incorrectly Timed but Decodable Samples.


(c) : Incorrectly Timed Samples Giving ISI.  
圖2-5  包含護衛間隔之接收訊號所擁有的時序容忍效應示意圖 
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UT
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圖2-6  正交分頻多工訊號的多路徑干擾示意圖 


 


2.4 以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統 
當我們知道可以使用離散傅立葉轉換來產生正交分頻多工的傳輸訊號時，就可以


設計一個以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統。圖2-7描述了一個典型


的以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統[5]。 


在圖 2-7中，輸入的串列位元資料首先經由一個串列轉並列的轉換器（S/P 
Converter），之後再分成 N個複數資料，作為 N個正交分頻多工系統次載波的輸
入，每個複數資料都包含數個位元，以便符合複數資料在訊號空間（Signal Space）
上的位置，而這些位置和正交分頻多工系統所使用的調變技術有關，例如可使用 
四相位移鍵調變(QPSK)或16點二維振幅調變(16-QAM)。此時的複數資料可以
視為在頻域的訊號。接著這 N個複數資料經由反快速傅立葉轉換轉換到時域內，
而反快速傅立葉轉換的輸出經由一個並列轉串列的轉換器（P/S Converter）變成
串列形式。在每個有效符元的前端我們插入護衛間隔用以避免由多路徑通道所產


生的碼際干擾。然後這些離散的資料經由數位轉類比轉換器（D/A Converter）轉
成類比形式且經過低通濾波以限定其傳輸頻寬，再將訊號傳送出去。接收機的工


作大體上為發射機的反運作，唯有其中單軌等化器（One-Tap Equalizer）的作用
為修正每個次載波通道上所產生的失真，因此每個等化器上的相乘係數（Tap 
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Coefficient）也就和每個次載波通道的特性有關。使用快速傅立葉轉換來實現離
散傅立葉轉換的優點為運算量可由 個相乘計算次數減少為2N 2N log N⋅ 個相乘


計算次數，大量的減少了在實作上的複雜度。 
 


S/P Signal
Mapper IFFT P/S


Guard
Interval
Insertion


D/A
LPF


Up
Converter


Channel


Down
ConverterP/S Signal


Mapper FFT S/P
Guard


Interval
Removal


LPF
A/D


One-tap
Equalizer


Serial
Data
Input


Serial
Data


Output


x bits


d(0)
d(1)


d(N-1)


x bits


 
圖2-7  快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統圖 


 
以快速傅立葉轉換為基礎的正交分頻多工系統的主要優點是可以傳送很高


的資料速率(Data Rate)，即使訊號傳送在很嚴重的頻率選擇性衰減通道
(Frequency Selective Fading Channels)中，其接收機複雜度相較於單一載波(Single 
carrier)通訊系統簡單的多。而使用快速傅立葉轉換去實現這個正交分頻多工系
統的傳輸訊號，一方面可以降低計算的複雜度，另一方面則可以使得所有次載波


的訊號彼此兩兩正交，進而促使頻寬的使用更有效率。護衛間隔的設置可以用來


對抗碼際干擾，如果護衛間隔的長度大於多路徑通道(Multi-path Channels)中最長
的路徑延遲時間則碼際干擾可以完全被避免。 
利用快速傅立葉轉換的正交分頻多工系統雖然有眾多的優點，但它畢竟也不


是毫無缺點。它所存在的缺點包括： 
(i) 對同步的要求更加的嚴格。這是因為一旦載波頻率偏移，就會破壞訊號間


的正交性。當正交的特性不再存在時，系統的性能就會大大地降低。 


(ii) 容易造成非線性失真。這是因為多個載波訊號輸出時相加在一起，使得


其輸出功率的尖峰對平均之比值變得很大。因而需要很好的線性功率放大器，否


則在經過功率放大器時，容易造成非線性失真。 
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第三章 


數位音響廣播系統的簡介  


(Eureka 147 DAB System) 


 
歐規的數位音響廣播系統(Eureka 147 DAB System)是採用正交分頻多工傳


輸技術來傳送訊號。如同在第二章所述，由於正交分頻多工傳輸技術的特性，特


別是可以抵抗碼際干擾，全世界許多國家在數位音響廣播系統的規格上都採用了


此歐規的系統，包括台灣在內。我們將在這章節中對此系統做簡單的敘述：首先，


我們將介紹這個系統的系統方塊圖，包含說明每個方塊的功能；接著，我們將展


示這個系統的傳輸訊號以及碼框結構，包含各種傳輸模式的參數表；最後，我們


將簡單的敘述如何針對這個系統來完成訊號的同步以及通道的估計。 
 
 


3.1 系統簡介 


此系統方塊圖如圖 3-1所示，聲音訊號先經由 MUSICAM(Masking pattern 
adaptive Universal Sub-band Integrated Coding And Multiplexing)編碼方式將資料
量由原先每秒768,000位元壓縮至每秒128,000位元，再由編碼率(Code Rate)
為1/4的迴旋編碼器(Convolutional Encoder)對壓縮過的聲音訊號做通道編碼以
降低傳輸通道對訊號造成的錯誤率，其中藉由打孔法(Puncturing)可以得到更高
的編碼率。舉例來說，快速資訊頻道(Fast Information Channel，FIC)內的資料，
其編碼率約為 1/3。編碼後的資料先經過一個深度約為384毫秒的區塊交錯器


(Block Interleaver)，打亂每筆資料間的相關性來提高迴旋編碼器的效能，再依照
差分四相位移鍵(DQPSK)調變方式使得每兩個位元可以得到一個相對應的複數
資料(Complex Data)。最後利用反快速傅立葉轉換將每個複數資料載在不同的次
載波上再傳送出去。由於此系統有四種不同的傳輸模式，各有不同個數的次載


波，快速傅立葉/反快速傅立葉轉換的長度依次可為2048/512/256/1024。反快速
傅立葉轉換的結果再加上一段護衛間隔就可以得到一個完整的正交分頻多工符


元。在接收端中每個功能方塊的作用為傳送端中每個功能方塊作用的相反，如圖


3-1所示。 
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圖3-1  Eureka 147 數位音響廣播系統方塊圖 
 


3.2 傳輸訊號及碼框結構 


如圖 3-2所示，一個碼框包含了三種邏輯頻道:同步頻道(Synchronization 
Channel)、快速資訊頻道、主要服務頻道(Main Service Channel，MSC)[6][7]。 


 


Radio 1 Radio 2 Radio 3 Radio 4 Radio 5 Other Data


Synchronization
Channel


Fast Information
Channel ( FIC )


Main Service Channel
5 Program Services


Other Data


Audio Dta
PAD


 
圖3-2  數位音響廣播系統之多工碼框圖 


 


同步頻道提供同步、自動頻率控制(Automatic Frequency Control)、自動增益
控制(Automatic Gain Control)、相位參考(Phase Reference)等相關的資訊。快速
資訊頻道則記載了主要服務頻道中節目的相關資訊，使接收端可以快速地搜尋到


需要的節目。主要服務頻道為整個碼框的主體，共有五個子頻道，可提供五個節
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目。每個子頻道包含聲音訊號及一筆節目相關資料( Program Associated Data)，
節目相關資料記載了與聲音訊號及同步相關的資訊。整個主要服務頻道容量大約


為每秒2.3個百萬位元。 
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圖3-3  數位音響廣播系統主要訊號產生器之方塊圖 


 


三種頻道的資料可經由圖3-3產生主要訊號。主要訊號產生器可以分為四個


部分：傳輸碼框多工器(Transmission Frame Multiplexer)、快速資訊頻道和主要
服務頻道符元產生器(FIC and MSC Symbol Generator)、同步頻道符元產生器
(Synchronization Channel Symbol Generator)以及正交分頻多工訊號產生器
(OFDM Signal Generator)。在傳輸碼框多工器中，快速資訊區塊(Fast Information 
Block，FIB)及普通交錯碼框（Common Interleaved Frame，CIF）資料分別被整
合在快速資訊頻道及主要服務頻道中，然後再將這兩種頻道的資料多工整合在一


起。快速資訊頻道和主要服務頻道符元產生器包含三個功能方塊：區塊分割器


(Block Partitioner)、四相位移鍵符元對映器(QPSK Symbol Mapper)以及頻率交
錯器(Frequency Interleaver)。各方塊的功能敘述如下：區塊分割器把由多工器輸
出的快速資訊頻道資料以及主要服務頻道資料，依照次載波個數分割成長度適當


的區塊，每個區塊的大小為一個正交分頻多工符元的長度；經由四相位移鍵調變


把{0,1}的資料位元兩兩對應成振幅為 1，相位為 }
4


3,
4


{ ππ
±± 的複數資料；經過


頻率交錯器把相鄰的複數資料載到不相鄰的次載波上以減少頻率選擇性衰減


(Frequency Selective Fading)對訊號解碼造成的破壞。同步頻道符元產生器是用
來在每個傳輸碼框的最前面產生一個空符元(NULL Symbol)及一個相位參考符
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元(Phase Reference Symbol)，這兩個符元可以用來完成訊號同步。複數資料經過
相位差分調變後，在每個碼框的開頭加上一個空符元以及一個相位參考符元，接


著經由正交分頻多工訊號產生器(主要的動作為反快速傅立葉轉換)就可以得到


一個正交分頻多工碼框訊號。 


傳輸訊號可以表示為: 
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L 2
2


, , , F NULL SYM
0


2


2 ( T )
, T


SYM


SYM U g


( ) Re{ ( T T ( 1)T }


0                        for           0


( )
Rect( )      for          1,2,3,...., L


T
T =T +T


c


g


K


j f t
m l k k l


Km l k


j k t
k l


S t e Z g t m l


l


g t te l


π


π


∞


=−∞ = =−


−


= ⋅ − ⋅ −


=
= 


⋅ =



∑ ∑ ∑ − −


  (3-1) 


每個碼框包含了 L 個符元及一個空符元，每個符元則由 K 個次載波上所載的複
數資料構成。 cf 是載波的中心頻率；T 是整個傳輸碼框的長度； 是空符元


的長度；T 是一個完整符元的長度，包含一個有效符元的長度( )和一個護


衛間隔的長度( )；一個有效符元的長度有N 個取樣，即是一個快速傅立葉轉


換/反快速傅立葉轉換的長度；


F NULLT


UTSYM


gT


SYMT
tR 是一個寬度為T 的方波﹔ 為第


個碼框的第 個符元上第 k 個次載波所載的差分四相移鍵調變複數資料
(Complex DQPSK data)。訊號取樣頻率為每秒2.048 百萬個取樣，有效頻寬為
1.536MHz。 


ect( ) SYM , ,Zm l k


m l


數位音響廣播系統一共有四種傳輸模式，每一種傳輸模式各有不同的載波中


心頻率，依次約為 375MHz/1.5GHz/3GHZ/1.5GHz。每種傳輸模式的相關參數如
表3-1所示。護衛間隔的長度約為有效符元長度的四分之一；因為取樣時間、護


衛間隔和有效符元長度間的比例以及有效頻寬皆相同，從這個表中可以發現：有


一些參數，例如有效次載波的個數(K)、快速傅立葉轉換/反快速傅立葉轉換的長
度(N)、兩個相鄰次載波間的頻率間隔(1/T )、有效符元的長度(T )、護衛間隔


的長度(T )以及完整符元的長度( )等等，在這四種傳輸模式中的數值成固


定的倍數比例。傳輸模式三的載波中心頻率為 3GHz，此傳輸模式適用於衛星廣
播；傳輸模式二及四的載波中心頻率約為 1.5GHz，這兩種傳輸模式適用於一般
區域性地面及衛星廣播；傳輸模式一的護衛間隔最大，這個傳輸模式適用於大範


圍的地面廣播，其傳輸訊號的發射機最遠可以相隔約 75公理，所以可以應用於


所謂的單一頻率網路(Single Frequency Network，SFN)。 


U U


g SYMT
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Transmission mode 1 Transmission mode 2 Transmission mode 3


L


K


76 76 153


1536 384 192


96ms 24ms 24ms


1.297ms


1.246ms


sµ324 sµ168


sµ312 sµ156


sµ250 sµ125


sµ246 sµ62


1ms


FT


NULLT


SYMT


UT


Transmission mode 4


76


768


48ms


sµ500


sµ31 sµ123


sµ623


648µs


gT


U1/T


Cf about 3GHz 1452~1492MHz about 375MHz  about 1.5GHz


 1KHz  4KHz  8KHz  2KHz


N 256 10242048 512


 


表3-1  四種傳輸模式的相關參數表 


 


3.3 訊號同步及通道估計  


傳輸訊號中的空符元、相位參考符元及護衛間隔可以被用來做訊號同步的檢


測。訊號同步的檢測包括碼框時間(Frame Timing)、符元時間(Symbol Timing)、
小數載波頻率偏移(Fractional Frequency Offset，FFO)以及整數載波頻率偏移
(Integral Frequency Offset，IFO)等量值的偵測。每個碼框的第一個符元(空符元)
由一組全部為零的資料所構成，接收端藉此利用波封檢測器(Envelope Detector)
可以找出碼框的開始，進而完成碼框時間的同步。利用護衛間隔循環前置(Cyclic 
Prefix)的特性可以檢測出符元時間以及小數載波頻率偏移的量值。每個碼框的第
二符元(相位參考符元)由一筆已知特定的複數資料構成，這筆複數資料的相位即


是差分四相位移鍵調變所需要的起使參考相位，藉由匹配這個特定的相位參考符


元可以檢測出整數載波頻率偏移的量值。有關這個系統訊號同步的方法將在第五


章詳細描述。至於通道頻率響應的估計方面，由於此系統使用差分調變技術，因


此並不需要去估計通道的頻率響應。 
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第四章 


數位影像廣播之地面廣播系統 


的簡介(DVB-T System) 


 
歐規的數位影像廣播之地面廣播系統(DVB-T System)是採用正交分頻多工


傳輸技術來傳送訊號。如同在第二章所述，由於正交分頻多工傳輸技術的特性，


特別是可以抵抗碼際干擾，全世界許多國家在數位影像廣播之地面廣播系統的規


格上都採用了此歐規的系統，包括台灣在內。我們將在這章節中對此系統做簡單


的敘述：首先，我們將介紹這個系統的系統方塊圖，包含說明每個方塊的功能；


接著，我們將展示這個系統的傳輸訊號以及碼框結構，包含各種傳輸模式的參數


表以及各種參考訊號的說明；最後，我們將簡單的敘述如何針對這個系統來完成


訊號的同步以及通道的估計。 
 
 


4.1 系統簡介 
圖 4-1是數位影像廣播之地面廣播系統方塊圖[8]。原始影像、聲音及一般


資料在經過編碼壓縮及傳輸層多工(Source Coding and Transport Multiplexing)產
生一個個長 188個位元組的封包(Packet)，其中每個封包含有1個同步位元組
(Sync-Word Byte= )和187個資料位元組(Data Bytes)。每八個封包為一組，
其中資料位元組的部份被乘上一個假隨機二進位序列(Pseudo Random Binary 
Sequence)，此假隨機序列的暫存器初始值亦每八個封包重設一次。每八個封包
的第一個封包其同步位元組由 轉換成 。這些動作稱作傳輸多工調整


暨能量分散(MUX Adaptation，Energy Dispersal)，其目的是用來避免一連串不想
要的0或1訊號的產生。 


HEX47


HEX47 HEXB8


當想傳送的資料有優先順序時，此系統可以使用階層式傳輸(Hierarchical 
Transmission)。首先利用分離器(Splitter)將傳輸資料流(Transport Stream)分為高
優先權(High Priority)資料及低優先權(Low Priority)資料；在解調時先判斷訊號
座落在訊號空間上的象限即可先解調出高優先權資料，再經由判斷訊號在某一象


限中所對應的位置來解調出低優先權資料。這兩筆資料各自有不同的通道編碼及
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調變方式。圖 4-2是階層式 64點二維振幅調變訊號 1α = 和 4α = 的星象圖。由


此圖可知當α 值愈大，這四個象限內的訊號點離原點愈遠，愈不容易將訊號點所
在的象限判斷錯誤，所以高優先權資料愈不會有錯誤。 
 


Splitter


Video Coder


Audio
Coder


Data Coder


Programme
MUX


Transport
MUX


2


n


1


MPEG-2
Source coding and Multiplexing


MUX
Adaptation,
Energy
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Outer
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MUX
Adaptation,
Energy
Dispersal


Outer
Coder


Outer
Interleaver


Outer
Interleaver


Inner
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Interleaver


Mapper
Frame
Adaptation


Pilot &
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OFDM
Guard
Interval
Insertion


D/A Front End


Terrestrial  Channel  Adapter


To Aerial


 
圖4-1  數位影像廣播之地面廣播系統方塊圖 


 


這個系統共有兩層通道編碼器及交錯器。外層通道編碼是使用里德-所羅門


短碼(Reed-Solomon Shorten Code，RS(204,188,t=8))，使每個封包由188個位元
組變為204個位元組，並且可以校正最長為8個位元組的連續錯誤﹔外層交錯器


是一個以位元組為單位的迴旋交錯器(Convolutional Interleaver)，這個交錯器有
12個分支，每個分支是一個延遲長度以17個位元組為單位成線性比例增加的先


輸入先輸出(First In First Out，FIFO)移動暫存器(Shift Register)，而且這種交錯
器整體的時間延遲量(深度)是1122個位元組(即是5.5 個封包長)為一般區塊交
錯器(Block Interleaver)延遲量的一半。內層通道碼是編碼率為1/2的迴旋碼，藉
由打孔法可以將編碼率提高至2/3、3/4、5/6或7/8。內層交錯器是由一個深度


為 126位元的位元式區塊交錯器以及一個深度為一個正交分頻多工符元所擁有


的資料次載波數目的區塊交錯器。以 64 點的二維振幅調變訊號為例，其位元訊
號分成六個分支，每個分支經過一種深度為 126位元的位元式區塊交錯器(共六


種)，然後這六個分支上的位元訊號合併對映成一個個64點二維振幅調變的複數


資料訊號，這些複數資料訊號再經過一個以複數資料為單位的區塊交錯器(其深
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度以2K模式而言是1512，以8K模式而言是6048)。交錯器的功能是用來降低
傳輸通道以及加成性白高斯雜訊對訊號造成的錯誤率，特別是當訊號干擾是隨機


產生時它的效果最好。 
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Im{Z}


4  )b( =α  
圖4-2  階層式64點二維振幅調變訊號 1α = 和 4α = 之星象圖 


 


經過內層交錯器的資料根據不同的調變方式將資料對映成複數資料，可使用


的調變方式共有四相位移鍵調變、16點二維振幅調變、64點二維振幅調變


(64-QAM)、不均勻的16點二維振幅調變(Non-uniform 16-QAM)以及不均勻的
64點二維振幅調變(Non-uniform 64-QAM)。所謂的”不均勻”是指階層式調變技
術中α 值不為1的情形，如圖4-2(b)所示。 
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除了一些載有資料的次載波之外還有一些特定的次載波上載著已知的參考


訊號(Reference Signal)。參考訊號共分為三種:連續領航(Continual Pilots)次載波
訊號、傳輸參數訊號(Transmission Parameter Signaling，TPS)以及散射領航
(Scattered Pilots) 次載波訊號。這個系統提供兩種傳輸模式：2K模式以及 8K模
式。根據不同的模式使用不同長度(2048/8192)的反快速傅立葉轉換以得到正交


分頻多工的有效符元，然後在每個有效符元之前會加上一段護衛間隔，形成一個


完整的符元。接著這個數位訊號經過數位/類比轉換器(Digital-to-Analog 
Converter，DAC)轉成類比訊號，然後通過前級（Front End），最後將傳輸訊號
傳送出去。整個系統屬於哪一種傳輸模式、護衛間隔的比例、是否使用階層式調


變技術、內層通道編碼的編碼率以及所使用的調變方法等等的傳輸參數都紀錄在


傳輸參數訊號所攜帶的 TPS 位元區塊當中。這三種參考訊號的放置的方式、量
值以及其用途將會在本章的第三小節說明。 


 


 


4.2 傳輸訊號及碼框結構 


每個傳輸的碼框包含 68個正交分頻多工符元，每四個碼框再構成一個大碼


框(Superframe)。在時間所傳的訊號可由下列數學式表示： t
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每個符元由[K 之間次載波上所載的複數資料 (為第m個碼框的第 l


個符元上第 k個次載波所載的資料)經反快速傅立葉轉換後得到。


min max, K ] , ,m l kZ


cf 是載波的中
心頻率；T 是一個完整符元的長度，包含一個有效符元的長度( )及一個護


衛間隔的長度(T )，T 是一個碼框的長度﹔


SYM


g F


UT


SYM


)Rect(
T


t
是一個寬度為T 的方


波。 


SYM


在頻寬為8MHz的系統中，其載波的中心頻率位置為︰ 


470MHz+4MHz+i 8MHz,               i=0,1,2,3,......×                 (4-3) 
兩種傳輸模式相關的參數如表 4-1所示，其基本取樣週期(Elementary Sampling 


Period : T)皆為7
64


sµ 。由此表可知，因為 8K模式的快速傅立葉轉換長度（N）


是 2K 模式的四倍，所以其有效符元長度為 2K 模式的四倍而次載波間隔為 2K
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模式的四分之一。又因為 8K模式的主動次載波個數（K）約為 2K模式的四倍，
所以兩個傳輸模式的有效頻寬皆約為 7.61MHz。每一種傳輸模式都可根據需要選
擇適當的護衛間隔長度(為有效符元長度的1/4、1/8、1/16或1/32)。 


另外還有頻寬為 7MHz及 6MHz的系統其基本取樣週期（T）分別為 1
8


sµ 及


7
48


sµ ，頻寬愈小其相對的基本取樣週期愈長。這兩種系統也同樣各有其 2K 模


式和 8K模式，而他們的相關參數中，全部次載波的個數（N）、主動次載波個數
（K）、K 和 的量值和頻寬為 8Mz的系統一樣，如表4-1中所示。由此可
以算出頻寬為 7MHz及 6MHz的系統其有效頻寬約為 6.66MHz及 5.71MHz。同
樣的，每一種傳輸模式都可根據需要選擇適當的護衛間隔長度(為有效符元長度


的1/4、1/8、1/16或1/32)。 


min maxK


 


sec896µ


U1/T
UT N T= ⋅


K


maxK
minK


maxmin  Kand  Kcarriers between Spacing U1)/T-(K


Parameter 8K mode 2K mode


Number of active carriers
Vaule of carrier number
Vaule of carrier number
Duration
Carrier spacing


6817 1705
0 0


6816 1704


1116 Hz 4464 Hz
7.61 MHz 7.61 MHz


sec224µ


NNumber of total carriers 8192 2048


g UT / TThe ratio of        togT UT 1 1 1 1, ,  or 
4 8 16 32


1 1 1 1, ,  or 
4 8 16 32  


表4-1  8K及2K兩種傳輸模式在8MHz通道的相關參數表 


 


 


4.3 訊號同步及通道估計 


在數位影像廣播-地面廣播系統中，訊號同步、傳輸方式的相關參數以及通


道估計等相關資訊均可利用已知的參考訊號以及護衛間隔來求得。符元時間及小


數載波頻率偏移可以利用護衛間隔估計出來，其偵測的方法和在數位音響廣播系


統中估計符元時間及小數載波頻率偏移時所用的方法是一樣的。而整數載波頻率


偏移是由匹配連續領航次載波訊號的位置來求得。碼框時間則是由匹配傳輸參數


訊號所攜帶的67個 TPS位元中的16個同步位元來求得，而其他的 TPS位元將
提供此系統其他相關參數的訊息。通道頻率響應的估計則是先利用散射領航次載


波訊號來得到通道頻率響應的取樣訊號，再將此取樣訊號做內插來求得。接下


來，我們將分別敘述這三種參考訊號的分佈位置、量值以及如何利用這些參考訊


號來偵測整數載波頻率偏移、碼框時間以及通道的頻率響應。 
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圖4-3是三種參考次載波訊號和資料次載波訊號的示意圖，實心點是三種參


考次載波訊號的位置而空心點則是資料次載波訊號的位置。三種參考次載波訊號


分別為連續領航次載波訊號、傳輸參數訊號以及散射領航次載波訊號。此圖的橫


軸標示次載波的順序，而縱軸則標示時間順序。次載波的順序由第 個次載波


到第 個次載波。時間順序是指這個次載波所在的時間位置是在哪一個碼框


中的哪一個符元，一個碼框有68個符元，所以符元順序每68個循環一次。每一


列的實心點及空心點即是某一碼框中的某一符元在頻率軸上其次載波分佈的情


形。 


minK
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minK maxKreference signal data


 
圖4-3  三種參考訊號次載波和資料訊號次載波位置分佈示意圖 


 
虛擬隨機二位元序列(Pseudo Random Binary Sequence，PRBS) 是由隨機


的0或1組成，這個序列被拿來當作三種參考訊號的量值。它的值只隨次載波的


位置而變，不會因為碼框時間或符元時間的不同而改變。連續領航次載波訊號及


散射領航次載波訊號的量值由此序列產生，此序列也決定傳輸參數訊號在第一個


符元的量值。 


kw


連續領航次載波訊號上的值 由虛擬隨機二位元序列決定，其值為klmZ ,,
4
3


± ，


即是 


)5.0(2
3
4


,, kklm wZ −⋅⋅=                                        (4-4) 


圖4-4特別標示出連續領航次載波訊號。如圖4-4所示，實心點為連續領航次載


波訊號，而空心點則為其它次載波訊號。連續領航次載波訊存在於每個符元的固


定次載波位置上，同時在所有符元的相同連續領航次載波上的值相同。就 8K模


式而言，一個符元中含有177個連續領航次載波訊號；而就2K模式而言，一個


符元中含有 45個連續領航次載波訊號。這些連續領航次載波訊號的位置有一個


特定的組合，而整數載波頻率偏移則會造成這個位置組合整體的循環平移。因


此，偵測這個連續領航次載波位置組合的循環平移量即可得到整數載波頻率偏移


的估計值。 
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圖4-4  連續領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 


 
傳輸參數訊號次載波上的值為 1± 。第一個符元之傳輸參數訊號次載波上的


值由虛擬隨機二位元序列決定，即 


)5.0(2,0, kkm wZ −⋅=                                          (4-5) 


而其它符元上之傳輸參數訊號次載波的值則為差分編碼前一符元上的值所得來


且帶有一個值為0或1的TPS位元 ，即 lS


67,....,2,1     )1( ,1,,, =⋅−= − lZZ klm
S


klm
l                           (4-6) 


圖4-5特別標示出傳輸參數訊號次載波。如圖4-5所示，實心點為傳輸參數訊號


次載波，而空心點則為其它次載波訊號。就8K模式而言，一個符元中含有68


個傳輸參數訊號次載波；而就2K模式而言，一個符元中含有17個傳輸參數訊號


次載波。 
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圖4-5  傳輸參數訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 


 


每一個符元上的所有傳輸參數訊號次載波所攜帶的 TPS位元皆相同，如等式(4-6)
所示，所以每個碼框共有67個 TPS位元。表4-2為這67個 TPS位元的功能表，
我們接下來將會簡述這67個 TPS位元的使用目的。 
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Bit number Purpose/Content


2423, ss


292827 ,, sss
323130 ,, sss
353433 ,, sss


2625, ss


3736, ss
3938, ss


161    ss
2217    ss


40 47   s s


6754    ss


Synchronization word
Length indicator
Frame number
Constellation


Hierarchy information
Code rate, HP stream
Code rate, LP stream


Guard interval
transmission mode


Cell identifier


Error protection
48 53   s s Reserved for future use


16 synchronization bits


37 information bits


14 redundancy bits  
表4-2  傳輸參數訊號所攜帶之TPS位元的功能表 


 
如表4-2所示，這67個 TPS位元可以區分為三部分：第一部分是16個同步位
元，第二部分是37個資訊位元，而最後一部分為14個多餘位元。16個同步位


元( )有固定的組合，匹配這個組合可以找出符元的順序，即是碼框


時間。37個資訊位元( )是用來控制系統的相關傳輸參數，例如調


變的方式、階層式調變的資訊、高優先權資料的編碼率、低優先權資料的編碼率、


護衛間隔和有效符元長度的比例，以及使用哪一種傳輸模式等等。最後14個多


餘位元( )是用來保護之前的53個 TPS位元，經由 BCH(67,53,t=2)
編碼將53個 TPS位元延伸為67個 TPS位元，並增加保護的能力。 


1621 ,......,, SSS


5554 ,......,,SS


531817 ,......,, SSS


67S


散射領航次載波訊號上的值 由虛擬隨機二位元序列決定，其值為klmZ ,,
4
3


± ，


即 


)5.0(2
3
4


,, kklm wZ −⋅⋅=                                       (4-7) 


圖4-6特別標示出散射領航次載波訊號。如圖4-6所示，實心點為散射領航次載


波訊號，而空心點則為其它次載波訊號。由此圖可知，在一個符元中，每 12個


次載波便會放置一個散射領航次載波訊號。而在相鄰的符元中，散射領航次載波


訊號的位置組合會相對的間隔3個次載波間隔。一個碼框中第 l個符元的散射領
航次載波訊號其次載波的位置 k為： 


min min maxK 3 (   mod  4) 12         0,  k [K ,K ]k l p p= + × + × ≥ ∈                (4-8) 


就2K模式而言，K ；就8K模式而言，Kmin max0,   K 1704= = min max0,   K 6816= = 。


在接收端取出存在於散射領航次載波位置上的值並且將其它次載波位置上的值
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換成0，我們就可以得到傳輸通道頻率響應(Frequency Response)的取樣訊號。接
著，我們可以依次針對時域及頻域使用內插法(Interpolation)，如此我們就可以
得到傳輸通道頻率響應的估計值。 
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圖4-6  散射領航訊號次載波和其他訊號次載波位置分佈示意圖 


 
有關這個系統訊號同步及通道估計的方法將在第五章詳細描述。 
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第五章 


數位音響廣播及數位影像廣播地


面廣播系統訊號同步架構之設計 


 
在這個章節中，我們將分別介紹數位音響廣播系統和數位影像廣播地面廣播


系統接收機架構的設計方法，其中我們主要針對接收機中訊號同步部分做詳細的


說明。接收機可以分成內層接收機和外層接收機，內層接收機主要的功能包含有


訊號同步（Signal Synchronization）及通道估測（Channel Estimation），而外層接
收機主要的功能包含有通道等化（Channel Equalization）、資料解調（Data 
Detection）、反交錯（De-interleaving）、通道解碼（Channel Decoding）、反多工
（De-multiplexing）以及來源解碼（Source Decoding）。在數位音響廣播系統中，
內層接收機的運作依次是碼框時間的同步，符元時間的同步、小數載波頻率偏移


的估計以及整數載波頻率偏移的估計；至於通道的估測在數位音響廣播系統中是


不需要做的，因為此系統使用了差分四相位移鍵調變技術。在數位影像廣播之地


面廣播系統中，內層接收機的運作依次是符元時間的同步、小數載波頻率偏移的


估計、整數載波頻率偏移的估計，碼框時間的同步以及通道的估測。在本章中我


們將分別介紹數位音響廣播系統和數位影像廣播之地面廣播系統內層接收機中


所有訊號同步的設計方法。 


 


5.1 數位音響廣播系統訊號同步架構之設計 


圖5-1是數位音響廣播系統接收機架構的方塊圖，在此我們主要著重於內層


接收機架構的設計。數位音響廣播系統的內層接收機只包含訊號同步的設計，通


道估測則是因為此系統使用差分調變方式所以可以忽略。類比前端(Analog Front 
End)的輸出訊號是等效基頻(Equivalent Baseband)接收訊號，經過類比轉數位轉
換器可以得到等效基頻的數位接收訊號 r(n)。 
在訊號同步的部分，首先利用每個碼框中第一個符元(空符元)的特性，我們


可以得到碼框時間的同步，即是空符元所在位置的粗略估計，在此部分我們將介


紹兩種碼框時間的估計方法。接著利用護衛間隔的特性，我們可以得到符元時間


及小數載波頻率偏移的估計值，在此部分我們同樣介紹兩種符元時間的偵測方
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法。利用符元時間的資訊，我們可以取出不受碼際干擾的接收訊號；而小數載波


頻率偏移的估計值經過自動頻率控制器(Automatic Frequency Controller, AFC)可
以將之補償。當我們得到不受碼際干擾的接收訊號且小數載波頻率偏移也被補償


了之後，利用碼框同步的資訊，我們可以取出每個碼框中的第二個符元，即是一


個已知的相位參考符元。利用匹配這個已知的相位參考符元，我們可以估計出整


數載波頻率偏移的量值。我們將在以下幾個次小節中分別詳細地說明此數位音響


廣播系統訊號同步的方法。 
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Sub-Block (ii)
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圖5-1 數位音響廣播系統之訊號同步子系統方塊圖 


 
 


5.1.1 碼框同步的偵測 


圖5-1中子方塊 Sub-Block(i)的功能是偵測碼框的時間，即是碼框中符元的
順序[9]。因為數位音響廣播系統的碼框中其第一個符元(空符元)通常不放訊


號，所以利用這個特性我們可以粗略地估計出空符元的所在位置。在此我們提出


最小功率偵測法(Minimum Power Dectection)和雙滑動視窗法(Double Sliding 
Window)來做碼框同步的估計。 
圖5-2是數位音響廣播系統中碼框訊號的功率示意圖。如此圖所示，在碼框


訊中，因為空符元位置不放訊號，所以這個位置傳輸訊號的功率為零；至於其它


位置則不為零。利用此碼框訊號功率的特性我們介紹兩個估計碼框時間的方法。 


 


l   Frame 1   Frame +l1   Frame −l


Symbol
152


Null
Symbol PRS Symbol


1
Null


Symbol
Symbol


152••••       ••••    ••••    ••••       


2)(nx


time  
圖5-2 數位音響廣播系統之碼框訊號功率示意圖 
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首先是最小功率偵測法，如圖 5-3所示。在圖 5-3中，接收訊號 r(n)先取


其功率值再經過移動平均器(Moving Average)，最後在每個碼框長度的範圍中取
出最小值所對應的時間位置。移動平均器的運算動作如下所示： 


1
2


0


FL


n n
k


m r
−


−
=


= ∑ k                                                (5-1) 


在白高斯雜訊通道中，我們取 值為空符元所包含的取樣數。如此一來，我們


取到最小值所對應的時間位置理論上應該會在每個碼框中空符元的末端。在多重


路徑衰減通道中，我們則取 值為空符元減去護衛間隔的取樣數。如此一來，


我們取到最小值所對應的時間位置理論上應該會是每個碼框中空符元的末端一


段非碼際干擾區間中的任何一點。 


FL


FL


 


)(nr Moving Average
(Length =      samples)FL


Complex
Conjugate


Minimum
Detection


2)(nr
nm


Frame sync.


 


圖5-3 最小功率偵測法之方塊圖 
 


 接著我們介紹另一個估計碼框時間的方法，即是雙滑動視窗偵測法，如圖


5-4所示。由圖5-4可知，此方法和最小功率偵測法相似，不同處是此方法使用


了兩個移動平均器；如下所示： 
1


2


0


FL


n n
k


a r
−


+
=


= ∑ k                                               (5-2a) 


1
2


0


FL


n n
k


b r
−


−
=


= ∑ k                                               (5-3a) 


然後將兩個移動平均器輸出值相除，如下所示： 


n
n


n


am
b


=               (5-3c) 
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圖5-4 雙滑動視窗偵測法之方塊圖 
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最後在每個碼框長度的範圍中，取出最大值所對應的時間位置。至於 值


的選取和最小功率偵測法相同。在白高斯雜訊通道中， 值取一個空符元的長


度，則最大的 值所對應到的時間位置理論上應該在每個碼框中空符元的末


端。在多重路徑衰減通道中， 值是取空符元和護衛間隔的差值，則最大的m
值所對應到的時間位置理論上也應該在每個碼框中空符元的末端。 


FL


FL


nm


FL n


 
 


5.1.2 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測 


符元同步及小數載波頻率偏移的偵測都是依靠每個完整 OFDM 符元前端的
護衛間隔的特性。由圖 5-5可以看出護衛間隔循環前置的特性。在每一個完整


OFDM 符元的前端都有一段訊號和其末端相同，即如圖 5-5中每個完整符元都


有一組{ }, 'I I 區間，其內的訊號完全相同。假設在沒有白高斯雜訊，沒有多重路


徑衰減的通道環境下，接收訊號 r(n)只和載波頻率偏移有關如下所示： 
2


0 22( ) ( ) ( ) ( )
n


NT Nj nT jj f t
t t tr n x n e x n e x n e


ε π εππ∆= ⋅ = ⋅ = ⋅       (5-4) 


其中 0f∆ 為載波頻率偏移量值，單位為 Hz；而ε 為正規化後的載波頻率偏移量
值，單位為次載波間隔。若我們以 ( )rM n 為接收訊號的延遲相乘，如下所示： 
 *( ) ( ) ( )rM n r n r n N= ⋅ −                (5-5) 
則將等式(5-4)代入等式(5-5)，可得到 


 
( )22 *


* 2


( ) ( ) ( )


          ( ) ( )


n Nn
Nj j


r t t


j
t t


M n x n e x n N e


x n x n N e


N
π επ ε


πε


−−= ⋅ ⋅ − ⋅


= ⋅ − ⋅
                         (5-6) 
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圖5-5 護衛間隔特性之訊號序列示意圖 


 
在圖5-5中，每個符元的 'I 區間內 ( )tx n 和 (t )x n N− 相同(這是護衛間隔的特


性)。所以在每個符元的 'I 區間內， ( )rM n 的相位固定，其值為 2πε 。若我們取
出 ( )rM n 的正規化相位，如下所示： 
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)}(arg{
2
1 nM rπ


                            (5-7) 


則在每個符元的 'I 區間內，其正規化相位為ε 值，且其值在 1
2± 範圍內，如圖


5-6 所示（在此例中ε 為 0.3）。 
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圖5-6 護衛間隔特性之正規化相位示意圖 
 
這個找頻率偏移的方法只能估計出小數部分的載波頻率偏移量，至於整數部


分則無法估出。所以我們將ε 分成整數和小數兩部分，如下所示： 
 ε δ= ∆ +               (5-8) 
其中∆為整數，δ 在 1


2± 之內。所以這個小節所介紹的方法是估計小數載波頻率


偏移的方法(只能估計δ 值)，而且必須先知道每個符元中 'I 區間內任何一點的時
間位置。 
 如果在白高斯雜訊通道中，則 'I 區間長度為護衛間隔的長度。若是在多重路
徑通道中，則每個路徑都有其對應的 'I 區間，如圖5-7所示。在圖5-7中，路徑
在每個完整符元中有一個對應的i 'I 區間，標示為 區間，其長度為護衛間隔的


長度。假設這個多重路徑通道的最大延遲時間


iA


1,npτ 小於護衛間隔的長度，則這 np


個路徑各自的 區間在時間軸上會有重疊的部分，我們稱此部分為非碼際干擾區


間(ISI Free Region)。只要接收端中取樣視窗的末端落在此非碼際干擾區間內，
即使在嚴重的頻率選擇性衰減通道(Frequency Selective Fading Channel)中，依然
可以取到不受碼際干擾的符元資料。這些符元資料經反快速傅立葉轉換，在頻域


上做訊號的等化及解調。 


iA


 因此符元同步的目的就是找到此非碼際干擾區間中任何一點的時間位置。在


這小節中，我們將介紹兩個估計符元時間的方法。 
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圖5-7 多重路徑通道中非碼際干擾區間示意圖 
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圖5-8 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法一之方塊圖 


 
圖 5-8是符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法一之方塊圖


[10][11][12]。在圖5-8中，我們先將接收訊號作延遲相乘的動作，由於護衛間


隔循環前置的特性，在無白高斯雜訊及無多重路徑衰減的通道環境下（即是理想


通道下），這個乘積的相位在每個符元的 'I 區間內是固定的，而在其他區間其相
位是在[ , ]π π− 之間呈現均勻分佈，如圖5-6所示。接著我們將這個訊號做符元對


符元的區段式平均，則在每個符元中的 'I 區間內，其平均值的振幅會出現高原
區，如圖 5-9所示(此時M=100)。如此一來，我們只要在每個完整符元的範圍
內，取出振幅最大值所對應的時間位置，則此時間位置必然落在 'I 區間內。我們
由此可以得到符元時間的估計值。如果是在雙重路徑衰減通道下，例如其通道參


數是車速每小時100公里，兩個路徑的延遲時間是25sµ ，其功率比為1:1而訊
號雜訊比為7dB，以傳輸模式三的傳輸參數為主，則在此方法中平均值輸出的振
幅將如圖5-10(此時M=200)所示。同樣地，圖5-10中在每個完整符元範圍內會


出現一次高原區，此高原區即是非碼際干擾區。找出高原區的任一點，其對應的


時間即是符元時間的估計值。至於小數載波頻率偏移量值的估計，只要知道符元


時間的估計值，找出平均器輸出端該時間位置的相位，即可偵測出小數載波頻率


偏移的量值。 
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圖5-9 理想通道中方法一之振幅示意圖 
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圖5-10 雙重路徑通道中方法一之振幅示意圖 
 


 


接下來，我們介紹另一種符元同步及小數載波頻率偏移的偵測方法，我們稱


為方法二。圖 5-11即是方法二之方塊圖，在圖 5-11(a)中，前半段偵測符元同


步的方法和方法一相同，即是到做符元對符元的區段式平均器的動作為止，兩方


法相同。方法二不同之處在於其是針對相位做處理，處理的過程如圖5-11(b)所


示。同樣地，在理想通道下(即是無白高斯雜訊，無多重路徑衰減的通道)，平均


器輸出值的相位在每個完整符元的 'I 區間內是相同的，如圖5-6所示。所以我們
取出平均器輸出端的相位訊號，做前後取樣相減的相位差分動作，再取其絕對


值，則在每個完整符元的 'I 區間內，其值將為零，其他部分的值則不為零。然後
再將此訊號經過第二次符元對符元的區段式平均器則其訊號示意圖將如圖


5-12(此時M=L1*L2=100)所示。在圖5-12中，每個完整符元的 'I 區間內其值為


 39







零，其他區間則不為零。即使有雜訊存在而使 'I 區間內的值不為零，但是相對於
其他區間， 'I 區間內的值仍然會是較小的，形成一個低漥區。所以我們只要找出
最小值所對應的時間位置，則此位置應該會落在 'I 區間內，如此我們可以偵測出
符元時間的估計值。圖 5-13是在一個雙重路徑衰減通道例子中，方法二在第二


個平均器輸出端的相位示意圖，其中L1=3，L2=66。此通道參數及訊號參數和圖


5-10的範例中所使用的參數相同，由圖 5-13可知，在每個完整 OFDM 符元的
範圍內會出現一個最低窪的區間，此區間即為非碼際干擾區間，只要找到此區間


的任何一點，即可得到符元時間的估計值。至於小數載波頻率偏移量值的估計和


方法一相同。 
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圖5-11 符元同步及小數載波頻率偏移偵測方法二之方塊圖 
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圖5-12 理想通道中方法二之正規化相位示意圖 
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圖5-13 雙重路徑通道中方法二之正規化相位示意圖 
 


由上述可知，這兩個找符元時間的方法都是利用護衛間隔循環前置的特性加


上使用符元對符元的區段式平均器，不同處在於方法一是取出振幅來觀察，而方


法二則是觀察相位差分的結果。在方法二中，第一個符元對符元區段式平均器以


L1個符元為一區段，把L1個符元平均成一個符元，此平均器適合用來降低雜訊


的效應;第二個符元對符元區段式平均器則是以L2個符元為一區段，把L2個符


元平均成一個符元，此平均器是用來降低通道衰減的效應。由於方法二有做差分


的動作，所以在白高斯雜訊的通道下，此方法效能較差；但在多重路徑衰減通道


下，此差分動作可以減緩通道的影響，所以此時方法二的效能較佳 


 


5.1.3 整數載波頻率偏移的偵測 


在碼框同步及符元同步做完後，我們可以得知每個碼框訊號中符元的順序。


而且每個取樣視窗所取到的符元資料都不受碼際干擾。在小數載波頻率偏移也被


估計且補償後，整個訊號同步的程序只剩下整數載波頻率偏移的效應。既然我們


知道每個碼框訊號中符元的順序，也可以取出正確的符元資料，那麼我們可以取


出接收訊號中，每個碼框的第二個符元，即是相位參考符元的接收訊號。然後用


經過幾個可能整數載波頻率偏移之已知相位參考符元去匹配此接收訊號，找出最


大匹配值所對應的整數載波頻率偏移量值，則此量值即是整數載波頻率偏移的估


計值，如圖5-14所示。至於圖5-14中，可能的整數載波頻率偏移量值 i的範圍
是由這個系統中心載波頻率的偏移率決定。舉例來說，傳輸模式三的中心頻率是


3GHz，若有 ± 的偏移率，則頻率偏移量為10ppm 30KHz± ，即為 個次載波


間隔，所以 的範圍由-4到+4共 9個可能值。詳細的數學表示式請參照 1.3.2


節中所示。 


3.75±


i
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圖5-14 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖 


 
 


5.2 數位影像廣播地面廣播系訊號同步架構之設計 


圖5-15是數位影像廣播地面廣播系統之訊號同步子系統方塊圖。在圖5-15


中，類比前端訊號經過類比轉數位轉換器後，得到等效基頻接收訊號 。訊號


同步的程序依次為符元時間的估計，小數載波頻率偏移的偵測，整數載波頻率偏


移的偵測以及碼框時序的估計。內層接收機則包含訊號同步和通道的估測，之後


再進入外層接收機。在訊號同步方面，首先是利用護衛間隔的特性來做符元同步


及小數載波頻率偏移的偵測。符元時間的資訊則提供給取樣視窗，用以來取出不


受碼際干擾的符元資料；而小數載波頻率偏移的估計值則提供給自動頻率控制器


（AFC）做頻率的補償。然後訊號經過快速傅立葉轉換，在頻率軸上利用匹配已
知的連續領航次載波位置，可以找出整數載波頻率偏移的估計值。得到的整數載


波頻率偏移估計值同樣會送到自動頻率控制器內去補償頻率。接著利用傳輸參數


訊號（TPS）次載波所攜帶的 TPS位元，其中每個碼框訊號帶有67個 TPS位元，
包含16個同步位元。匹配這16個同步位元的位置即可得到碼框時間的估計值。


到此即已完成訊號同步的過程。最後利用散射領航次載波來估計通道響應，此部


份將在第八章做詳細說明。 


( )r n


 


5.2.1 符元同步及小數載波頻率偏移的偵測 


數位影像廣播地面廣播系統中，符元同步及小數載波頻率偏移的偵測，同樣也是


利用護衛間隔的特性來求得。所以在5.1.2節中所介紹的兩個偵測數位音響廣播


系統之符元同步及小數載波頻率偏移的方法也適用於此數位影像廣播地面廣播


系統。除了這兩個系統的訊號參數不同外（N值會改變），其他在圖5-8及圖5-11
中所述的方法完全相同，因此可以共用同一個架構。 
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圖5-15 數位影像廣播地面廣播系統之訊號同步子系統方塊圖 


 
 


5.2.2 整數載波頻率偏移的偵測 


在符元時間及小數載波頻率偏移偵測完成並且校正補償後，接下來就要做整


數載波頻率偏移的偵測。在數位影像廣播地面廣播系統中，整數載波頻率偏移的


偵測是靠匹配連續領航次載波位置來求得，如圖5-16所示。 
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圖5-16 整數載波頻率偏移偵測之方塊圖 


 


接收訊號 經過小數載波頻率偏移的補償及取出不受碼際干擾的符元資


料後，再將訊號送進快速傅立葉轉換得到頻域訊號 其中 為符元時間標記，k


為次載波位置標記。如同圖 5-16所示，將此頻域接收訊號 做延遲相乘的動


作，如下所示 


( )r n


,l ky l


,l ky


∗
−⋅= klklk yyz ,1,


~                                                (5-9) 
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由於在同一次載波標記下的所有連續領航次載波位置上的值皆相同，且假設


通道響應在一個符元時間內變化不大，則所有此延遲相乘的輸出值在每個符元中


的所有連續領航次載波位置上的相位近似零（假設沒有雜訊下）。所以接著做符


元對符元的區段式平均用以降低雜訊的影響，然後再做匹配連續領航次載波位置


的動作。每個符元的連續領航次載波位置集合定為 ( )0Ω ，而 ( )iΩ 是指Ω 集合


中所有的次載波位置皆循環平移 個次載波間隔， i為正值表示右移，而 i為負值
表示左移。 值的範圍則是可能的整數載波偏移量值。在中心載波頻率為


( )0


i
i


474MHz， 10 ppm± 的振盪器偏移率下可能的頻率偏移量為 4.7kHz± 。例如在8K


模式下，可能的載波頻率偏移量約為 4.1± 個次載波間隔，所以 i的範圍在 到


間共9個可能。找出最大匹配值所對應的整數載波頻率偏移量值，此值即為整數


載波偏移的估計值。 


4+ 4−


 


5.2.3 碼框同步的偵測 


在做完符元時間、小數載波頻率偏移及整數載波頻率偏移的偵測與校正補償


後，我們將做碼框同步的偵測。碼框同步的偵測是利用 TPS次載波所攜帶的 TPS
位元。TPS次載波的排列方式和連續領航次載波的排列方式相同，即是在固定幾
個次載波標記位置上，其所有符元時間標記的該次載波皆為 TPS 次載波，但是
其值不同，如下所示 


Γ∈−⋅= − kxx lS
klkl       where)1(,1,                                (5-10) 


klx , 為符元時間標記 l，次載波位置標記 的 TPS次載波訊號；Γ為每個符元


時間內，TPS次載波的集合； 即為 TPS位元，每個符元時間內 TPS次載波攜
帶同一個 TPS 位元。所以在一個碼框訊號範圍內可以得出 68 個位元，其中 67
個位元有控制系統參數的功能，詳見第四章所述。在所有的 TPS位元中，前 16
個位元稱為同步位元(S )，有固定型態，可以利用去匹配之。 


k


lS


16S21 ,...,, S
 


Il Frame Sync.


TPS Carrier Locations for
Each OFDM Symbol


Sync. Word
(S1     S16)


yl,k zl,k


*
,1y kl−


Γ


)                  (


Average{    }zl,k


Γ    k
Sign{Re[ ]}.


for


l=1    16
l


l
S1)(I −=68,....,2,1for        
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圖5-17 碼框同步偵測之方塊圖 


 


 圖5-17則是碼框同步偵測之方塊圖。同樣地，接收到的訊號經過符元時
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間、小數載波頻率偏移及整數載波頻率偏移的校正及補償後，再送進快速傅立葉


轉換得到頻域訊號 ，如下式所示 ,l ky


, , ,l k l k l k l ky x H n= ⋅ + ,                                          (5-11) 


先不考慮雜訊n 且假設通道在一個符元的時間內變化不大，則將 做延遲相乘


的動作，如圖5-17所示，可以得到如下結果 
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因為同一符元時間內的 TPS次載波所攜帶的 TPS位元相同，所以可以將一個符
元時間內的所有 TPS次載波拿來平均以降低雜訊效應。所以觀察圖5-17中 值


的正或負即可得知 TPS位元為 0或 1。若 為正值，則


lz


lz l̂I 為 1，相對的 TPS位元


( )為0；反之若 為負值，則lS lz l̂I 為-1，相對的 TPS位元( )為 1。所以在每個


碼框的範圍內可以得到 68 個


lS


l̂I 值，不過此時我們尚且不知道碼框訊號中符元的


順序。因為 16個同步位元型態是固定的，所以可以用之去匹配這 68個 l̂I 值。即


是將 68個 l̂I 值，每 16個為一組，利用循環平移產生 68組。每一組有 16個 l̂I 值


和原始 16 個同步位元作匹配，其中最大值的那一組，所對應的符元順序即是符
元 1至符元 16。由此我們可以得知符元的順序。 
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第六章 


數位音響廣播與數位影像廣播地


面廣播系統整合之架構設計 


 


6.1 簡介 


數位音響廣播系統(以下簡稱DAB 系統)與數位影像廣播地面廣播系統(以
下簡稱 DVB-T系統)之運作有甚多相似之處，因此可利用電路共用之方式，一方
面提高系統區塊使用之效能，另一方面可以藉由軟體之控制,達成系統操作軟體


化，因此一電路架構可運用於多方面之使用。在本章中，首先我們將會對 DAB
及 DVB-T系統作初步的整合，然後我們將分別介紹這兩個系統訊號同步及其他
部分的整合方式，最後我們將會作一個簡單的結論。 


 


6.2 DAB與DVB-T系統之初步整合 


由前面介紹已知這兩種系統之架構，利用函式共用之原理可將這兩種系統整


合，如圖6-1所示，此為初步整合概念圖。深色部分為系統訊號同步之部分，將


會在6-3節作介紹。由圖6-1可以清楚看到系統有共用部份可予以整合，在不同


的運算方式再予以區分為不同處理路徑。本計畫分為三年執行，第一年為整合系


統訊號同步之部份，即為深色區域的地方，我們將會在下一節介紹，至於其它部


分之整合為第二年及第三年之計畫內容。 


 


6.3 DAB與 DVB-T系統訊號同步部份整合之介紹 
本計畫第一年執行的內容為系統訊號同步部份之整合，在這一節裡將介紹此


部份。整合系統之第一步工作為判斷所要採用之系統，如 DAB 系統或 DVB-T
系統，以及採用系統之何種模式，如 DAB系統之模式一到模式四或DVB-T系統
之 8K模式及 2K模式。在決定採用之系統與模式，才可根據系統之類別，由軟
體控制所需之硬體與操作方式。系統之選擇可由人工方式或軟體控制決定，圖


6-2為系統模式之分類。 
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圖6-1 DAB與 DVB-T系統整合之接收機架構圖 
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圖6-2 DAB與 DVB-T系統所有模式示意圖 
 


由這兩種系統架構運作(圖6-1)可知，其皆需要先經過類比轉數位之處理，


因此這兩種系統使用一組類比轉數位電路即可。之後 DAB須先做碼框同步之工
作，因此若是 DAB 系統，則切換到碼框同步處理之電路；而 DVB-T 系統則是
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要在整數頻率偏移偵測後才可以作碼框同步處理。因此如果是 DVB-T系統，在
此級會直接通過(By Pass)。在DAB系統之路線，碼框同步是偵測 DAB訊號中
每個碼框的第一個符元，即空符元(Null Symbol)的位置來達成。由於空符元之
長度與其它符元之長度不同，因此 DAB系統必須在一開始就進行空符元位置之
偵測。之後由於這兩種系統皆需要做符元同步及小數頻率偏移偵測(Symbol 
Timing and Fractional Frequency Offset Detection)之工作，因此這部分可予以整
合，其細部之參數調整將可由軟體控制，達到不同系統之計算處理。符元同步的


資訊將可以幫助資料訊號在下一級移除護衛間隔(guard interval)取出真正的符元
資料，接著進入快速傅立葉轉換級進行快速傅立葉轉換運算。在此級，訊號是由


時域轉到頻域。由於不同系統或者是相同系統不同模式下，快速傅立葉轉換之運


算長度皆不同，因此在此級需要由軟體控制其不同點數之運算，調整所要處理的


點數。在經過硬體架構及速度之分析，此級之快速傅立葉轉換可使用以記憶體為


基底之單處理器架構，如圖6-3所示。不同點數之運算可由控制讀寫記憶體之位


置來達成，以此架構為核心將可適用於 DAB 及 DVB-T 系統之所有模式操作
[13]。經過快速傅立葉轉換之訊號將會送入下一級。 
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圖6-3 單一處理器架構示意圖 


 


DAB與 DVB-T系統皆需要做整數頻率偏移偵測之工作，但二者所使用的方
式不同。DAB系統是利用匹配相位參考符元(Phase Reference Symbol)來達成整
數頻率偏移之計算﹔而 DVB-T 系統則是利用匹配連續領航次載波(Continual 
Pilot Carriers)的分佈位置來計算出整數頻率偏移之量值。因此雖然其目的相同，
但因為所使用之方法不同，因此在此階段將依系統不同切換成 DAB 或 DVB-T
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系統之處理方式，切換將由軟體控制，其細部分析之方法如前面幾章節所介紹。


接著，DVB-T 系統需要做碼框同步之工作，其利用傳輸參數訊號(Transmission 
Parameter Signaling，TPS)次載波來調整碼框同步。由於每個符元中的TPS次載
波會攜帶一個 TPS位元且在同一符元內之所有 TPS次載波所攜帶的 TPS位元皆
相同，所以每個碼框中的 TPS 區塊將包含 67 個 TPS 位元。TPS 區塊中的前 16
個位元為同步位元，由匹配這 16 個同步位元即可以判斷出碼框的起始位置而達
到碼框同步之目的。 


DAB系統因為已於前級完成碼框同步，因此在這階段 DAB訊號只需要做整
數頻率偏移偵測之工作。其整數頻率偏移偵測是利用收到訊號之第二個符元，即


相位參考符元之資訊來達成。將接收到之相位參考符元訊號與數個可能整數頻率


偏移之已知相位參考符元訊號作匹配，可由運算分析出數個匹配值，比較這些匹


配值，其最大值所代表之整數頻率偏移量值即為所估測之整數頻率偏移量值。因


此，藉由此方式可估測出整數頻率偏移量值。經過小數及整數頻率偏移偵測之


後，即可利用計算出的頻率偏移量值更正原資料訊號之頻率，由此可去除頻率偏


移的問題。因此，了解符元之特性顯得相當重要。 
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圖6-4 DAB與 DVB-T系統訊號同步部分整合之架構圖 
 


圖6-4為更詳細之二系統訊號同步部分整合之架構圖，由此圖可以更清楚了


解訊號的傳輸過程。首先，訊號經由前端接收後，皆必須先做類比數位轉換。轉


換好之資料第一步要先判別訊號所使用之模式，了解模式之後，才可知道其正確


之資料格式，也才能夠有正確的方法處理訊號。DAB系統分為四種模式而 DVB-T
系統分為兩種模式，這些模式如前幾章節所介紹。在判斷出所使用系統之模式，


即可進行之後的同步工作。DAB 系統先要利用空符元之資料作碼框同步，因此
若是 DAB系統則會切換到碼框同步電路，進行初步之碼框同步。由此過程可找
出 DAB碼框訊號的第二個符元，即是相位參考符元的起始位置。此符元將可提
供 DAB 系統做差分解調之相位參考依據以及用來估計整數頻率偏移的量值。
DVB-T系統之碼框結構不包含空符元，因此若是使用 DVB-T系統將直接進入符
元同步及小數頻率偏移偵測區塊進行運算。此部份為 DAB 及 DVB-T 系統共通
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部份，其皆利用護衛間隔來做符元同步及小數頻率偏移之偵測與計算。因此 DAB
系統做完空符元偵測後，一樣會進到此級作運算。 


完成符元同步及小數頻率偏移偵測與計算後，小數頻率偏移量值會提供自動


頻率控制器(Automatic Frequency Controller，AFC)作頻率之調整。由於完整之頻
率調整包括整數及小數頻率偏移調整，因此一開始只針對小數部份作調整，整數


部份則需經過快速傅立葉轉換後取出符元之內容，才可以估計出此整數量值。


AFC 搜集到頻率偏移值後，將根據這些資訊調整資料訊號的頻率，調整後的資
料訊號將進入護衛間隔移除器中，利用符元同步的資訊取出真正的符元資料。由


於不同系統及不同模式其護衛間隔的長度不同，因此此部份需由軟體控制，以決


定取出符元資料的起始位置與符元資料之長度。 


在取出符元資料後將可進行快速傅立葉轉換，將時域訊號轉到頻域訊號。由


於不同系統模式所採用之快速傅立葉轉換長度不同，因此這部份仍需要由軟體控


制，依照模式決定快速傅立葉轉換的長度。本架構採用以記憶體為基底之快速傅


立葉轉換架構，其可以根據模式的不同改變快速傅立葉轉換的長度，因此可以適


用於所有 DAB 與 DVB-T 系統之快速傅立葉轉換的計算。此架構需要控制之主
要部份在於讀取寫入資料所在之位置，也就是由位址產生器負責決定資料讀寫的


位置。此部份可由硬體完成，也可使用軟體以查表方式(Look-Up Table)決定資料
位置。因為可用軟體方式，因此使用上相當具有彈性，相當適合系統整合的應用。


在硬體時脈速度足夠之情況下，使用此架構將足夠完成計算，並且有節省功率之


優點。  


經過快速傅立葉轉換運算後，DAB與 DVB-T系統皆需要做整數頻率偏移偵
測之工作，因此運算好之頻域訊號接著即開始進行整數頻率偏移計算。因為 DAB
與 DVB-T系統在整數頻率偏移偵測之方法不同，所以不能合併，要獨立設計電
路。在此會根據系統的不同切換到不同電路，因此分為 DAB 與 DVB-T 兩條路
線。DAB 系統是利用匹配相位參考符元來做整數頻率偏移之偵測，計算出之整
數頻率偏移量值將會送到 AFC做資料訊號頻率的調整。在 AFC中，電路會綜合
整數與小數頻率偏移量值，依照偏移量值來調整接收訊號之頻率。因此調整過之


接收訊號將可消除頻率偏移之效應，而有更準確之接收訊號。DVB-T 系統之整
數頻率偏移偵測目的與 DAB系統相似，皆提供 AFC以修正頻率之偏移。DVB-T
系統之整數頻率偏移偵測是利用匹配連續領航次載波位置來計算出整數頻率偏


移量值，因為與 DAB碼框結構不同，因此獨立設計。計算出之整數頻率偏移量
一樣送到 AFC作頻率的調整用。 


DAB 系統在完成整數頻率偏移偵測後，即完成訊號同步的程序。因此在完
成訊號同步之後，接下來的訊號即可送到外層接收機(Outer Receiver)進行解調，
以決定資料數值。DVB-T 系統在完成整數頻率偏移偵測後，接著會進行碼框同
步之工作，此系統是利用傳輸參數訊號次載波所攜帶之 TPS 位元區塊之資訊來
做碼框同步。利用匹配 TPS位元區塊中的 16個同步位元即可判斷出碼框(Frame)
的起始位置，達到碼框同步之目地。 
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6.4 DAB與 DVB-T系統其它部份整合之介紹 
在 DVB-T系統中，完成碼框同步及整數頻率偏移偵測後，載波之位置已很


明確，因此可找出散射領航次載波(Scattered Pilot Carriers)所在的位置以進行通
道之估測。散射領航次載波之訊號與排列方式在之前章節已提到過，因為此訊號


為接收端已知，因此接收端會將散射領航次載波上之接收值與理論值做比對，得


到散射領航次載波上通道響應的估計值。這些估計值可以視為通道響應的取樣訊


號，只要這些取樣訊號密度夠密，則可以利用內插法估計出全部的通道頻率響應


量值，達到通道估測之目地。因為散射領航次載波的位置為固定次載波位置，因


此必須碼框同步及整數頻率偏移偵測後，才能得知明確的次載波位置，這也就是


為何這三個功能方塊處理有時間先後之主要原因。DAB與 DVB-T系統明顯不同
處在於 DVB-T系統需要做通道估測而 DAB系統不需要。這是因為 DAB系統的
調變方式採用差分調變(Differential Modulation)技術，因此這個系統不需要另外
設計一個通道估測之電路，如圖6-1所示。 


DVB-T 系統在完成通道估測後，其通道估測參數會送到等化器。等化器會
根據通道估測參數而適時調整等化器，以處理接收到之訊號。因此在等化器處理


過之後，通道之因素可部份排除，至於通道衰減部份將可透過交錯（Interleaving）
技術及通道編碼（Channel Coding）的方式予以克服。這個系統是使用正交分頻
多工（OFDM）調變技術作為傳輸標準，通道在時域上的變化與傳輸訊號相比起
來較為平穩，也就是在同一個正交分頻多工符元內，通道可視為不變。因此在此


級之等化器可使用一階等化器之設計，這也大大簡化等化器之複雜度。DVB-T
訊號經過通道等化之處理後，接下來即可做資料偵測(Data Detection)，目前之設
計是採用硬式偵測法(Hard Detection)以簡化設計，其中所謂硬式偵測法是直接
將資料位元判定為 0或 1，如圖6-1所示。 


DAB系統在訊號同步之後，即可做訊號解調。因為 DAB訊號的調變方式是
採用符元對符元的差分調變技術，因此解調方式也是以符元對符元的差分偵測


(Symbol-by-Symbol Differential Detection)技術解調。因為採用差分偵測技術解
調，在通道變化不大的情況下，較不受通道干擾，所以不用做通道估測及通道等


化等步驟。這個部分是 DAB 系統與 DVB-T 系統處理方式不同的地方，接著由
於這兩種系統皆必須做內層反交錯(Inner De-interleaving)及內層迴旋碼/維特比
解碼(Inner Convolutional/Viterbi Decoding)處理，因此電路又可共用。不過其解
碼之方式及長度略有不同，因此在這功能方塊之運算必須由軟體控制其操作之參


數，以達到不同系統不同模式皆可使用，如圖6-1所示。 


由於 DVB-T系統在傳送端有做二層交錯技術及二層通道編碼技術的處理，
其中兩層通道編碼技術分別是迴旋編碼（Convolutional Coding）及里得-所羅門
編碼（R-S Coding），因此在接收端要做還原的動作。所以在 DVB-T系統的接收
端尚且需要做外層反交錯(Outer De-interleaving)及外層里得-所羅門解碼(Outer 
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R-S Decoding)。DAB系統則因為傳送端只做一層交錯技術及一層通道編碼技術
的處理，因此在接收端不需要再做外層反交錯及外層里得-所羅門解碼之處理。


當軟體控制此時為 DAB系統，則訊號將直接通過(By Pass)，如圖6-1所示。做
完通道解碼的工作後，DAB及 DVB-T系統都會作反多工(De-multiplexing)及來
源解碼(Source Decoding)之處理，因此這一部份兩種系統可以共用電路，其電路
之操作會因為系統模式之不同而由軟體提供不同系統所需之參數控制。 


 


6.5 結論 


本章介紹 DAB 與 DVB-T 系統整合之架構，並且對於第一年計畫部份做較
為詳細之介紹。由以上所述，這兩個系統在共用硬體的部份可做適當設計及參數


控制，即可達到共用硬體之目的，而在不共用之地方可由軟體來控制硬體運作。


在不同系統使用不同硬體，加上設定一些參數值即可操作，由此方式可達到軟體


定義無線電(SDR)之應用。在之後的章節將會對DAB系統之訊號同步方法做電
腦模擬，以選擇適合之數學演算法。 
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第七章 


數位音響廣播系統之訊號同步子


系統模擬結果 


 
在這一章中，我們首先對通訊的傳輸通道作一個簡單的描述，同時提出我們


模擬時所使用的通道模型。接著，針對數位音響廣播系統碼框時序(Frame 
Timing)、符元時序(Symbol Timing)、小數載波頻率偏移(Fractional Frequency 
Offset)、整數載波頻率偏移(Integral Frequency Offset)的模擬結果作一個分析討
論。 


 


7.1傳輸通道之描述 


在無線通訊的環境中，多重路徑(Multipath)是造成接收訊號失真的主要因
素，它是來自於傳輸訊號經過周遭環境物體反射所造成。加上接收機和傳送端的


相對移動，造成通道隨著時間而改變，這種情形稱為通道的衰變(Fading)。衰變
通道一般可分為頻率選擇性衰變(Frequency Selective Fading)通道，與平緩衰變
(Flat Fading)通道。它們主要以通道的同調頻寬(Coherent Bandwidth)為分野。當
訊號的傳輸頻寬大於其通道的同調頻寬，則我們稱之為頻率選擇性衰變通道；反


之，我們稱之為平緩衰變通道。 


通道的同調頻寬和通道延遲方均根值(Root Mean Square Value of Delay 
Spread)有著倒數關係，所以我們可以藉由量測通道延遲方均根值來了解傳輸通
道的特性。 


底下我們將以簡單的數學表示式來描述通訊環境中的多重路徑衰變通道。 
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7.1.1 多重路徑衰變通道 


對一個寬頻傳輸訊號的多重路徑衰變通道，可用以下式子來表示[14]： 
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                                 (7-1) 


t為時間，τl為第 l個路徑的延遲時間， 為第 個路徑的增益，( )lA t l ( )l tφ 為第 l個
路徑的隨機相位(Random Phase)， 所表示的是第 l個路徑的增益及其隨機相
位，共有 N個路徑。 


( )lr t


接收機在一小區域內所收到的每個路徑，可視為來自各方向在延遲時間上無


法區分的窄頻複數訊號之和。每個路徑以複數訊號表示如下： 
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M表示在路徑 中，所有來自各方向在延遲時間上無法區分之窄頻複數訊號的個


數。當M很大時，根據中央極限定理（Central Limit Theory）， 將近似於一


個複數高斯隨機程序(Complex Gaussian Random Process)，因此複數訊號之振幅
會形成瑞雷(Rayleigh Distribution)分佈，而其相位會形成均勻分佈(Uniform 
Distribution)。又Jake’s Model[1]可以產生一個振幅近似瑞雷分佈而其相位近似
均勻分佈的序列，很適合用來描述一個窄頻訊號，所以可用來表示式中的 。 


l
( )lr t


( )lr t
在 Jake’s model 中，一個基頻等效(Equivalent Baseband)的窄頻衰變模型


(Narrow Band Fading Profile)可以表示成來自M個方向之複數訊號和： 
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0E 是T 的平均功率， 是最大都卜勒（Doppler）頻率偏移量， 是其入射角


度，


)(t


n


mf nα


θ 為此方向入射訊號之隨機相位，假設 和nα nθ 在[0,2 ]π 內均勻分佈。 


 


7.1.2 通道模型 


由7.1.1節，我們可利用 Jake’s model來模擬所要的多重路徑衰變通道。假
設共有 N個路徑，第 條路徑的延遲時間為l lτ ，增益為 ，而其相位為( )lA t ( )l tφ 。


每一條路徑的增益及相位都可由 Jake’s Model產生，如式(7-3)所示，且不同路
徑的增益及相位彼此互不相關。圖7-1為多路徑衰變通道的模型圖。 
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圖7-1 多路徑衰變通道模型圖 
 


7.2電腦模擬 


對於數位音響廣播系統各個同步方法的模擬，我們選用第三模式(Mode 3)
來作為我們的模擬環境，以下是我們所使用的模擬參數： 


 


調變方式 Differential QPSK 


載波頻率(carrier frequency) 3GHz  


有效頻寬(effective bandwidth) 1.536 MHz  


取樣頻率(sampling rate) 2.048 MHz  


次載波個數(number of subcarriers) 256 


有效次載波個數(number of active subcarriers) 192 


次載波頻率間隔(subcarrier frequency spacing) 8  kHz


有效符元時間(useful symbol duration) 125 sµ  


護衛間隔(guard interval) 31 sµ  


整個符元時間(total symbol duration) 156 sµ  


空符元時間(null symbol duration) 168 sµ  


碼框符元個數(number of symbols in a frame) 153 


碼框時間(frame duration) 24  ms


車速(vehicle speed) 100 km
hr  或 30 km


hr  


最大都卜勒頻率(maximum Doppler frequency) 277.78  或 83.33  Hz Hz


路徑個數(path number) 2 


最大延遲時間(maximum delay spread) 25 sµ  


表7-1 模擬之數位音響廣播系統的相關模擬參數表 
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在這模擬中，我們先做碼框時序的估計，用以粗估符元的起始以及縮減空符


元長度，使其和一般符元相同；然後估計符元的時序，以及小數載波頻率偏移量；


最後我們估計整數載波頻率偏移量。我們將在以下幾個次小節中說明和討論這些


訊號同步方法的效能，並且決定一些參數以符合系統效能的要求。 


 


7.2.1碼框時序模擬結果 


在 5.1.1節我們提出了兩個方法來偵測碼框時序，分別是最小功率偵測法


(Minimal Power Detection)和雙滑動視窗法(Double Sliding Window)。在這一小節
中，我們將針對這兩種方法的模擬結果做個比較。 


假設初始的時序偏移量(Initial Timing Offset)為24000個取樣點(Samples)，


頻率偏移量為3.3個次載波頻率間隔。模擬環境的
0


bE
N 為 4dB，即平均訊號雜訊比


(Average SNR)為7dB，此為在 AWGN通道底下訊號能夠傳送的最差情況。 
在此小節中我們定義一個碼框時序偵錯機率(Probability of Frame Timing 


Misdetection)來表達碼框時序偵測的效能。所謂的碼框時序偵錯，指的是利用所
偵測到的碼框時序，對空符元做縮減的動作時，會去除掉不是在空符元內的資


料；換句話說，當我們對符元做縮減的動作時，會去除掉其它一般符元的一部分


資料。 


以下就是碼框時序的各種模擬結果，每次模擬結果所花的時間是10000個碼


框時間。 


1. 圖7-3中，對於兩種方法我們所採用的視窗大小(Window Size)為空符
元長度(亦即345個取樣)。在AWGN通道底下，此兩種方法的碼框時
序遺失偵測在我們觀察的時間範圍內皆等於零。從圖中可看到，碼框時


序估計的標準差(Standard Deviation, STD)在我們所量測的
0


bE
N 範圍內變


化皆不大，並且當
0


bE
N 為 4dB 時，其標準差更小至只有 2個取樣點，可


以說碼框時序的估測相當地精準。至於這兩種方法在 AWGN通道下的


碼框時序估計平均值，在
0


bE
N 大於 1dB 以後，就完全符合理論上碼框時


序估計的平均值，即是此碼框時序估計的平均值不會偏移理論平均值。 


2. 若考慮多重路徑的通道模型，我們可知此兩種方法的視窗大小應該設為


空符元與護衛間隔(Guard Interval)的差。因為在OFDM 的系統中，一
般皆假設多重路徑的延遲時間(Multipath Delay)最大不會超過護衛間隔
的長度。圖7-4是模擬在雙重路徑的 AWGN通道下，兩種方法的標準


差。當
0


bE
N 愈大，兩種方法的標準差愈小，其中雙滑動視窗法的標準差
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更小，這是因為雙滑動視窗法是利用兩個視窗內功率的比值，會有除法


的增益顯現出來。就碼框時序遺失偵測而言，兩者在我們所觀察的時間


範圍內皆是等於零。在這個模擬系統中設置時序偏移量為24000個取樣


點，雙重路徑衰減通道中第二路徑延遲時間為 50個取樣點，數位音訊


廣播第三模式的空符元取樣點數為 345點，其護衛間隔為 63個取樣


點，所以視窗大小取為 282(即345-63)個取樣點(空符元的取樣點數和


護衛間隔的取樣點數差)。所以從圖7-2中可以清楚看到，在功率最低


處，以最小功率偵測法找碼框時序，則在第24332至24345個取樣點間


都是正確的，所以最小功率偵測法理論的平均值便會落在這兩個取樣點


之間，也就是24338點，這和我們模擬的結果吻合。另外，雙滑動視窗


法模擬出來的平均值為24342，和理論值24345接近。 


 


282


24345


2439524000


24050


295


24332 ~ 24345


Guard - delay = 63-50


282 282


Null symbol PRSSymbol 153


Null symbol PRSSymbol 153


 
圖7-2 碼框時序示意圖 


 


3. 圖7-5中，平均訊號雜訊比為7dB，車速為100km/hr，針對兩種碼框偵
測的方法，分別在路徑功率比為1:1和1:9的情況下模擬。從圖中可觀


察出，不論在路徑功率比為1:1或1:9，最小功率偵測法的效能表現比


雙滑動視窗的效能表現略佳；另外，對同一個碼框偵測方法而言，1:9


的衰變通道要比1:1的衰變通道的效能表現為差。由此可知，當路徑功


率比差別大時，對於碼框偵測的效能表現有較顯著的影響。因此，我們


接下來便只著重於不同車速下，路徑功率比為1:9的狀況下，兩種碼框


偵測方法的效能表現。 
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4. 圖7-6是車速分別為100km/hr、30km/hr，在平均訊號雜訊比為7dB，
雙重路徑功率比為 1:9的衰變通道中，對兩種碼框偵測方法所作的模


擬。圖中可觀察出，在車速 100km/hr 的通道中，最小功率偵測法的效
能表現比雙滑動視窗的效能表現略佳，但在車速為30km/hr的通道中，


兩種方法的效能表現差不多。如果我們要使碼框偵測的錯誤率小於等於


千分之一，則從模擬的結果可看出，我們大約需要3個碼框的時間來作


碼框與碼框間的平均(Frame-by-Frame Average)。 
 


7.2.2符元時序模擬結果 


在5.1.2節我們提出了兩個方法來偵測符元時序，在這一小節中，我們將針


對這兩種方法的模擬結果做個比較。 


假設初始的時序偏移量為159個取樣點，頻率偏移量為3.3個次載波頻率間


隔，模擬環境的
0


bE
N 為4dB(平均SNR為7dB)。 


這一小節中，圖中 x軸的大小為得到一個符元時間的估計值所需要的符元個
數，y軸所表示的是符元時序偵錯的機率；若是所估測的符元時序不是落在非碼
際干擾區域(ISI Free Region)，我們就認為此次的估測是錯誤的。 
若是符元時序偵錯的機率小於0.02(The Error Function，)，


我們就認為在這樣的參數底下，符元時序的偵測是可行的。 


(2) 0.023Q ≈


以下就是符元時序的各種模擬結果，我們將針對結果做個分析與討論。 


1. 從圖7-7中，可知不論是方法1或方法2，在AWGN的通道底下，大
約只需要10個符元時間就可以得到良好的符元時序。而在 AWGN通道
中，方法2的效能表現較差，這是因為它是利用差分(Differential)的技
術，使得雜訊的影響更為嚴重。 


2. 藉由圖7-8 和圖 7-9，我們可以看到，不論在路徑功率比(Path Power 
Ratio)為1:1或1:9的環境下，當方法2中的 為3或7時，其效能表


現會比較好，太大或太小的 都會使偵測符元時序的效能變差。這是


因為當 的值固定時，若 愈大則 愈小。一般而言，我們通常


選用 為3作為方法2與方法1效能比較時的參數。 


1L
1L


1L L×
1


2


2


1L 2L
L


3. 從圖7-10，我們可以看到，當雙重路徑衰減通道的路徑功率比為1:1


時，兩種符元時序的偵測方法的效能表現相近。又從圖 7-11中可以比


較得出，在路徑功率比不相等時，方法2顯然比方法1的效能表現好得


許多。這是因為方法2所採用的差分技術可以減輕通道衰變對訊號的影


響。 


4. 從圖7-12和圖7-13可知在方法2中，當雙重路徑衰減通道的路徑功率


比為 1:1時，對於車速為 30km/hr 或車速為 100km/hr 要達到我們所要
求的錯誤率，則需要的 1L L× 個數大約為 100個符元時間；而當雙重


 58







路徑衰減通道的路徑功率比為1:9時，兩種車速所需要符元個數則大約


為450個。而且車速快時，此方法的效能較好。 


從上述的結果與分析中可知，方法1在 AWGN的通道底下效能表現會比較
好，方法2則是在雙重路徑衰減的通道下表現較佳。因為實際的無線通訊環境為


多重路徑的衰減通道，所以我們選擇以方法2作為偵測符元時序的方法，同時選


用 等於3作為方法2的參數。 1L
 


7.2.3小數載波頻率偏移模擬結果 


對於不同的符元時序估測方法，我們估測小數載波頻率偏移的方法是相同


的。 


在這一小節的模擬中，我們假設符元時序已正確地估測到，也就是說訊號不


會受到碼際干擾，同時初始的頻率偏移設為3.3個次載波頻率間隔，對於每個不


同的 值模擬出10000個小數載波偏移的估計值，然後觀察它的統計特性。模擬


環境的


L


0


bE
N 為4dB(平均SNR為7dB)。 


x 軸的 值所表示的是符元與符元間平均(Symbol-by-Symbol Average)的個
數即得到一個小數載波頻率估計值所需的符元個數；y軸則為所估測出來小數載
波頻率偏移的標準差(Standard Deviation, STD)以次載波間隔為單位。當標準差
小於0.025時，我們就認為在這樣的情況下，估出來的小數載波頻率偏移和真正


的小數載波頻率偏移的誤差是在我們可以容許的範圍之內。因為估測出來小數載


波頻率偏移的平均值相當接近理論值，所以我此只觀察其標準差作為評判效能好


壞的依據。 


L


接著我們對模擬的結果作個分析與討論。 


1. 從圖7-14可知，我們所提出的方法在 AWGN通道底下，當 為20時，


此方法的效能表現就可以符合我們的要求。 


L


2. 接下來，我們分別針對不同的車速(100km/hr 或 30 km/hr)和不同的路
徑功率比(1:1 或 1:9)，在雙重路徑衰減的通道中作模擬。由圖7-15


可知，我們所提出的方法，在這四種情況下的效能表現是差不多的，並


且要達到我們所要求的效能表現，此方法需要 40個符元與符元間平


均，即 為40。 L
綜合以上的結果，我們所提出小數載波頻率偏移的估測方法，如果要在實際


的環境中能夠作用，則 所需要的值為 40；同時當平均訊號雜訊比愈大時，此


方法的效能表現就愈好。 
L
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7.2.4整數載波頻率偏移模擬結果 


在整數載波頻率偏移估計的模擬中，我們假設符元時序已正確地估測到，亦


即訊號不會受到碼際干擾，同時小數載波頻率偏移的量也藉由估測而將之補償完


畢。我們在此容許小數載波頻率偏移補償後的殘存量為小於或等於 0.05個次載


波頻率間隔，因此模擬時初始的頻率偏移設為3.05個次載波頻率間隔。在AWGN


通道中，對於每個不同的
0


bE
N 值模擬出100000個估計值，然後觀察它的統計特性；


而在雙重路徑衰減通道中，每個不同的平均訊號雜訊比之值模擬出10000個整數


載波頻率偏移的估計值，再觀察它的統計特性。 


模擬的結果裡，x軸表示各種不同的
0


bE
N 或平均 SNR值，y軸表示整數載波頻


率偏移偵錯的機率。當所估計出來的整數載波頻率偏移和模擬系統中設定的整數


載波頻率偏移不同時，我們便定義此次的估計是錯誤的。 


若是整數載波頻率偏移偵錯的機率小於 0.02(The Error Function，
)，我們就認為在這樣的參數底下，整數載波頻率偏移的偵測是可行


的。 


(2) 0.023Q ≈


以下就是整數載波頻率偏移在 AWGN通道和雙重路徑衰減通道下的模擬結
果。 


1. 從圖7-16可知，在 AWGN 通道中，當
0


bE
N 為-13dB 時，對於整數載波


頻率偏移的估測就已達到我們所要求的錯誤機率以下，所以當
0


bE
N 為


4dB(平均SNR為7dB)時，我們所用的估測方法必定可行。 
2. 圖7-17顯示，當雙重路徑功率比相等時，我們所提出方法的效能表現


會稍好，並且對於不同的車速(即不同的都普勒頻率)，其效能表現幾乎


是相同的。由圖可知在平均訊號雜訊比為 1dB 時，所用的估測方法即
達到我們所要求的錯誤機率以下。 


綜合上述，我們不難發現我們所提出估測整數載波頻率偏移的效能表現相當


地好，這是因為相位參考符元(Phase Reference Symbol)在時域有很好的自相關
(Autocorrelation)特性(如圖7-18所示)。 
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圖7-3 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在AWGN通道上的效能 
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圖7-4 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑AWGN通道上的效能 
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圖7-5 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 


(路徑功率比為1:1或1:9) 
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圖7-6 最小功率偵測法與雙視窗滑動法在雙重路徑衰變通道上的效能 


(車速為30km/hr或100km/hr) 
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圖7-7 符元時序估計之方法一與方法二在AWGN通道中的效能 
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圖7-8 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中效能 1L


（路徑功率比1:1） 
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圖7-9 符元時序估計方法二以不同的個數在雙重路徑衰變通道中的效能 1L


（路徑功率比1:9） 
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圖7-10 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 


(路徑功率比1:1) 
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圖7-11 符元時序估計之方法一與方法二在雙重路徑衰變通道中的效能比較 


(路徑功率比1:9) 
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圖7-12 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 


(路徑功率比1:1) 
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圖7-13 符元時序估計之方法二在不同車速的雙重路徑衰變通道中之效能 


(路徑功率比1:9) 
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圖7-14 小數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能 
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圖7-15 小數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能 
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圖7-16 整數載波頻率偏移估計在AWGN通道中的效能 
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圖7-17 整數載波頻率偏移估計在雙重路徑衰變通道中的效能 


 


 


 
圖7-18  相位參考符元在時域的自相關函數 
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7.3數位音響廣播系統的同步時序 


由7.2節的模擬結果可知，我們若要碼框時序估計值的錯誤率小於或等於千


分之一，則需要三個碼框的時間(Frame Time)；要得到一個錯誤率小於百分之二
的符元時序估計值，則需要450個符元時間(Symbol Time)，約等於三個碼框時
間(一個碼框時間包含154個符元時間)；要得到標準差小於0.025的小數載波頻


率偏移估計值，則需要約 44個符元時間；當符元時序和小數載波頻率偏移都估


測出來，而且也對接收到的資料作符元時序的校正及小數載波頻率偏移的補償


後，我們需要一個碼框時間來估測出整數載波頻率偏移。綜合上述，我們可以知


道要完成數位音響廣播的訊號同步，其時序如圖7-19所示。圖中 frame[1]表示
所估出來的第一個碼框時序的時間點，sym[1]為所估出的第一個符元時序的時
間點， [ ]1δ 為所估出的第一個小數載波頻率偏移的時間點， [ ]1∆ 為所估出的第一


個整數載波頻率偏移的時間點。 


當時間經過三個碼框時間後，我們可以得到第一個碼框時序估計值，之後每


三個碼框時間，我們可再得到一個新的碼框時序估計值用以更新碼框時序。有了


第一個碼框時序估計值後，再經過三個碼框時間，即可得到第一個符元時序估計


值；而當我們得到符元時序估計值的同時，又可利用這符元時序估計值的資訊得


到第一個小數載波頻率偏移的估計值。估得第一個符元時序估計值後，之後每隔


三個碼框時間，我們便可得到一個新的符元時序估計值用以更新符元時序。而小


數載波頻率偏移則是在第一個估計值之後，每四十四個符元時間即可得到一個新


的估計值用以更新小數載波頻率偏移。 


小數載波頻率偏移估出之後，我們便馬上利用這估出的值對所接收到的資料


做頻率補償。當一個碼框資料都經過小數頻率補償後，我們便同時利用碼框時


序、符元時序來找出這個碼框中的相位參考符元來估得整數載波頻率偏移。在圖


7-19中，第一個整數載波頻率偏移估計值，即是利用第七個碼框時間內經過小


數載波頻率偏移補償後的碼框資料來求得，之後每經過一個碼框時間，便可得到


一個新的整數載波頻率偏移的估計值。 


綜合上述，可知我們設計的數位音訊廣播訊號同步子系統在經過七個碼框時


間後，便可完成所有的訊號同步。在數位音訊廣播第三模態的系統中，一個碼框


時間為24ms，因此對於此系統，在經過約0.2後即可完成所有的訊號同步。 s
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圖7-19  數位音響廣播系統的同步時序示意圖 
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第八章 


通道的估計 


 
8.1 簡介 


對一個同調調變系統而言，在接收機同步動作完成後，由於快速傅立葉轉換


輸出的訊號帶有經由通道所造成的隨機相位偏移(Random Phase Shift)和振幅變
動 (Amplitude Variation)，必須經由等化器消除通道效應，再進行資料的解碼及
檢測，因此等化接收訊號前必須先估計通道以提供等化器傳輸通道的資訊。圖


8-1是一個簡化的 OFDM接收機架構，如下所示。 


 


RF RX ADC FFT Equalization
Coherent 
Detection


De-interleaver Decoding


Synchronization
Channel 
Estimation


Binary 
Output Data


圖8-1 簡化之OFDM同調解調接收端架構 


 


因此只要在傳輸的訊號當中加入一些已知的參考訊號，在接收瑞就可藉由隱


藏在參考訊號中的通道資訊，估計還原出整個通道響應。參考訊號可以載在一些


已知的次載波上(稱之為領航次載波)，如 DVB-T 系統中的散射領航次載波訊號
(Scattered Pilots);或者如 IEEE 802.lla 無線區域網路在每個碼框開頭以長訓練符
元(Long Training Symbol)[15]來估計通道頻率響應。本章將著重於利用已知次載
波位置放置參考訊號之通道估計方法研究，如 DVB-T系統。這一類估計通道頻
率響應的方法是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，在這章節中我們


稱這一類方法為利用領航符元(Pilot Symbol)的通道估計方法。另外一類方法則
是每個符元在頻率軸上全部的次載波皆用來傳送資料，然後在時間軸上加上一個


虛擬隨機訊號(Pseudo Noise Sequence，PN Sequence)，利用這個虛擬隨機訊號擁
有的良好自相關(Auto-correlation)和它相關(Cross-correlation)特性來作通道頻率
響應的估計，在這章節中我們稱這一類方法為利用領航訊號(Pilot Signal)的通道
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估計方法。我們將在這一個章節中介紹五種利用領航符元來估計通道的方法並且


說明這些方法的優點和缺點；同時，我們也將提出利用領航訊號來估計通道的方


法，並且說明此類方法和利用領航符元來估計通道的方法之間的差異以及各自的


特點。 


 


 


8.2參考訊號之放置 


假設一個長度為T 的正交分頻多工有效符元，共有 N個可用的次載波。每


隔 個次載波間隔放置一個參考次載波訊號 ， 稱為領航次載波訊號，


其他次載波位置上則放置要傳送的資料 ]D[ 。如此第 個次載波位置上的訊號可


被表示為： 


U


fS ]P[k ]P[k


kk










≤≤≠


−=⋅==


           1N0   ,                  ]D[


1N,....,2,1,0  ,       ]P[


-kkkk
S


qSqkkk


q


f
fq                       (8-1) 


只要一個完整正交分頻多工符元的護衛間隔長度大於通道的最大延遲時


間，在沒有時序誤差的情況下(即取樣視窗內的資料是沒有碼際干擾的資料)，每


個符元經過通道時和通道作用形成的線性旋積(Linear Convolution)就等效於環
旋積(Circular Convolution)。經過接收端的離散傅立葉轉換至頻率軸，等效於每
個次載波位置的資料和其通道頻率響應 作乘績。假設符元時間及載波頻率


偏移的同步動作皆完成的情況下，第 個次載波位置上的接收訊號為： 
]H[k


k


 








≤≤≠⋅


−=⋅==⋅


          1N0  ,                    ]H[]D[


1N,....,2,1,0  ,       ]H[]P[


-kkkkk
S


qSqkkkk


q


f
fq                 (8-2) 


由於P[ 是已知的領航次載波訊號，因此可以在接收端得到所有次載波位置


為 的通道頻率響應值 。假設在次載波位置不為 k 的次載波上其值定為


零，則相當於得到通道頻率響應的取樣訊號。假設沒有白高斯雜訊(AWGN)存
在，則此通道頻率響應的取樣訊號估計值如下所示： 


]k


qk ]H[ qk q
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

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−=⋅==
=


          1-N0  ,                       0   
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kkk
S


qSqkkk
k


q


f
fq                (8-3) 


經由內插法(Interpolation)就可以估計出整個通道的頻率響應。我們定義
是兩個相鄰次載波之間的頻率間隔，其相當於每個有效 OFDM符元長度T 的倒


f∆


U
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數。則此通道頻率響應取樣訊號在頻率軸上的取樣率必須大於通道的最大延遲時


間以避免時間軸上重疊(Aliasing)現象的發生，此條件可表示如下： 


MAX
f


MAX
f SfS


ττ >⇒⋅>
∆⋅


N        T1                              (8-4) 


MAXτ 個取樣時間是通道的最大延遲時間，和通道同調頻寬(Coherent Bandwidth)
成反比。 


如果傳輸的通道並非固定不變，則接收機就必須每隔一段時間(例如是 個


完整 OFDM符元時間)估計一次通道，其中 的大小則取決於通道響應在時間軸


上變化的快慢。通道響應在時間軸上的變化通常是因為接收機移動造成都卜勒


(Doppler)頻率偏移，其結果是相位的改變及振幅大小的衰變。都卜勒頻率偏移
量則和通道的同調時間(Coherent Time)成反比，和車速成正比。如果車速愈快則
都卜勒頻率偏移量愈大，通道的變化也愈快，所以估計通道響應的時間間隔要愈


短，因此需要較小的 值。同樣地，通道頻率響應取樣訊號在時間軸上的取樣率


必須大於兩倍的通道最大都卜勒頻率偏移量以避免頻率軸上重疊(Aliasing)現象
的發生，此條件可表示如下： 


tS


tS


tS


MAXd
t


f
S ,


SYM


2
T
1


>
⋅


                                          (8-5) 


SYMT 是一個完整 OFDM 符元的時間， 則是最大都卜勒頻率偏移量。


圖8-2為放置參考次載波訊號的例子，實心點為參考次載波訊號而空心點為資料


次載波訊號，此例中 S 為4而S 為5，如下所示： 


MAXdf ,


t f


 


Frequency


Time
)(TSYM


)( f∆  


圖8-2 參考訊號在時間軸及頻率軸上放置情形的示意圖 


 


如此每 個完整 OFDM 符元時間估計一次通道響應，且在這 個完整


OFDM 符元時間內等化器都採用相同的通道估計值。在通道變化較快速的情況


tS tS


 74







下 ， 除 了 選 擇 較 小 的 值 外 ， 利 用 二 維 內 插 法 (Two-Dimensional 
Interpolation)[16][23]也可提高通道估計的準確度。 


tS


f -]


以數位影像廣播之地面廣播系統(DVB-T)的散射領航次載波訊號為例，S 為


1而S 為12。若通道最大延遲時間以最長的護衛間隔(


t


f UT
4
1
)計算，則等式(8-4)


並不會被滿足。但若在收到四個完整 OFDM 符元時間的取樣訊號後，先完成時


間維度上的估計，則 為1而S 縮小為3，此時就可以滿足等式(8-4)。這個方


法我們將在下一節說明。 


tS f


 


8.3 利用領航符元的通道估計方法 


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，例如 DVB-T系統。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，我們將依次在以下五個次小節中分別介紹一維線性


內插法、兩種基於離散傅立葉轉換之一維內插法、基於離散傅立葉轉換之二維內


插法以及同時串連應用一維線性內插法和離散傅立葉轉換之一維內插法等等五


種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。 


 


8.3.1 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 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: 
k


ff
f


f
ff SikSi


S
Sik


SiSiSik ⋅+≤≤⋅
⋅−


⋅⋅⋅++⋅= )1 (for        ]}H[)1{H[(]H[]H[   (8-6) 


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。 


 


8.3.2基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法一) 


如前一節所述，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~ ： 
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} 0,.....,0 ],1)-NH[( 0, 0,...., ],H[2 0, ...., 0, ],H[ 0, .., 0, H[0], {H~ f
f


ff S
S


SS=   (8-7) 


假設
fS


N
是整數且


fS
N
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，等式(8-7)經過反離散傅立葉轉換(至時域)，可以得到


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


fS


fS
1


)


[17][18][19]，


以下將會說明這個特性。 是完整的通道頻率響應， 則是通道時域上的


脈衝響應；而


]H[k (nh


][H~ k 則是通道頻率響應的取樣訊號， )(~ nh 則是通道時域上的脈衝


響應取樣訊號。其中訊號在時域和頻域之間的關係如下所示： 


][H~)(~  ,   ]H[)( DFTDFT knhknh →→                           (8-8) 


而H[ 和H]k ][~ k 的關係和等式(8-3)相似，如下所示： 
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假設上式中的 a、q、S 和f
fS


N
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


                  (8-10a) 


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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將等式(8-10c)代入等式(8-10a)中，等式(8-10a)可以繼續化簡為： 
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由上述推導可看出，當通道的最大延遲時間小於
fS


N
個取樣時間長度時，經


過反離散傅立葉轉換後會重複出現 個通道脈衝響應；但若通道的最大延遲時


間大於


fS


fS
N
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滿足等式(8-4)，即是要


確保通道的最大延遲時間在有效符元長度的
fS


1
以內。 


圖 8-3是上述方法的示意圖。圖 8-3(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8-3(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8-3(c)所示。由圖8-3(c)可知，當通道的最大延遲時間小於
fS


N
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。 
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圖8-3 (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 


 


 


8.3.3 基於離散傅立葉轉換之一維內插法 (方法二) 


在此我們將介紹另一種利用離散傅立葉轉換特性之通道估計方法


[20][21][22]。如同在8.3.2節所描述，於頻率軸上每隔 個次載波間隔就放


置一個領航次載波訊號，在接收端收到一個長度為 N 個取樣的正交分頻多工符


元並完成訊號同步後，我們可以取出此


fS


fS
N
個領航次載波位置上的通道頻率響應


估計值。這組長度為
fS


N
個取樣的訊號經過


fS
N
點的反離散傅立轉換後，其結果


等於完整通道脈衝響應的前
fS


N
個取樣。因此只要通道脈衝響應的長度小於


fS
N


個取樣，把這組經過反離散傅立葉轉換訊號的後端補零使其長度為 N 個取樣，
則這個長度為 N 個取樣的訊號在沒有白高斯雜訊的情形下完全等同於原本的通
道脈衝響應。下面數學式的推導將證明上述之方法是有用的： 是長度為 N)(nh
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個取樣的通道脈衝響應， 則是 經過離散傅立葉轉換所得到的通道頻率


響應，兩者的關係如等式(8-8)所示。在接收端所得到之所有領航次載波位置上


的通道頻率響應量值可以表示為： 
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同樣地假設
fS


N
是整數而 為領航次載波的起始位置，則 ][H~ k′ 經過
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點的


反離散傅立葉轉換之結果h 如下所示： 
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將等式(8-10c)代入等式(8-12a)中，等式(8-12a)可以繼續簡化為： 
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           (8-12b) 


因此只要通道脈衝響應 h 的最大延遲時間長度小於)
fS


N
個取樣時間，再將


等式(8-12b)所得到的訊號 )的後端補上零使其變成長度為 N 個取樣的訊
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號，則在沒有白高斯雜訊的情形下此訊號完全等同於通道的脈衝響應。我們可以


由此方法得到通道脈衝響應的估計值，即是可以得到通道頻率響應的估計值。 


 


8.3.4 基於離散傅立葉轉換之二維內插法 


由於 OFDM接收機的移動，或者週遭環境的改變，通道會隨著時間而變化。
以圖 8.2為例，所有的一維內插法都只利用頻率軸方向的通道資訊，如果能夠同
時利用時間軸及頻率軸兩個維度的通道資訊，利用二維內插法還原通道，可以更


正確地掌握通道響應在時間軸上的變化[16][17][23]。 


類似一維傅立葉轉換估計通道響應的方法，此時我們將幾個有效 OFDM 符
元看成一整個區塊來處理。在每個區塊中，所有領航次載波位置上的量值即是通


道響應的取樣值，同時我們將不是領航次載波位置上的量值設為零，如此這個區


塊的訊號可以看成是通道響應的二維取樣訊號。將這個區塊訊號經過二維反離散


傅立葉轉換，其結果也會有通道響應訊號複製的情形出現。通道響應訊號在一個


區塊中重複出現的位置和次數則是由領航次載波訊號的排列方式決定。經由下列


數學式的推導我們可以得到通道響應訊號轉換後的結果。 


],H[ nm 是指在第 個符元中第 個次載波位置上的通道響應量值，


則是此二維區塊訊號H[ 經過二維反離散傅立葉轉換的結果，二者關係


如下: 
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等式(8-13b)及(8-13c)是二維離散傅立葉轉換及二維反離散傅立葉轉換的
關係式。這兩個等式是將M個符元當作一個區塊來處理，每個符元共有 個次


載波。將這個區塊訊號中領航次載波位置的量值取出當作二維通道響應的估計值


且其它次載波位置上的量值補零，則可以得到另一個區塊訊號


N


],[H~ nm 。這個區


塊訊號 ],[H~ nm 可以視為通道響應的二維取樣訊號，表示如下： 
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],[H~ nm 經過二維反離散傅立葉轉換後，其訊號 ),(~ lkh 如下所示： 
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等式(8-15a)和等式(8-10a)相似，可以繼續化簡。等式(8-15a)的後面兩個加法
可以轉換如下： 
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將等式(8-15b)代入等式(8-15a)，則等式(8-15a)可以化簡為： 
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由等式(8-15c)可看出，訊號 ),(~ lkh


ft SS


在 軸上會重複 次而在 l軸上會重複 次，


所以在整個區塊訊號中會有


k tS fS


⋅ 個重複的訊號。如果領航次載波訊號的排列夠


密，也就是滿足等式(8-4)和等式(8-5)取樣定理的條件，則可以確保上述的區塊


訊號中，重複出現的訊號彼此間不會重疊在一起。如此一來，在沒有白高斯雜訊


存在的情形下，我們可以使用二維低通濾波器將訊號 取出。把訊號 經


過二維離散傅立葉轉換即可得到通道響應的估計值 。 
),( lk
], nm


h
H[


)h ,( lk
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8.3.5 串連一維線性與一維離散傅立葉轉換之內插法 


基於離散傅立葉轉換的二維內插法可以較準確地掌握隨時間而改變的通


道，但二維離散傅立葉轉換的計算量相當龐大，相對地硬體架構也較複雜。在運


算量、複雜度等成本的考量下，利用離散傅立葉轉換的二維內插法較不易實現。 


通常通道的頻率響應，在頻率軸上訊號的變化幅度，往往遠大於在時間軸上


的變化，因此並不需要在兩個維度同時使用如此高解析度卻複雜的內插法。相反


地，我們可以把二維內插法利用兩個串連的一維內插法來實現。在時間軸上由於


訊號變化緩慢，一些簡單的方法就可有相當準確的估計，在頻率軸則可實行一些


較高解析度的內插法。在這裡我們提出先利用一維線性內插法來估計通道在時間


軸上的變化，再利用離散傅立葉轉的一維內插法來還原通道的頻率響應。圖8-4


中原本 等於二而 等於六。若我們先利用一維線性內插法來估計通道在時間


軸上的變化，則此時 變為一而 變為三。這樣一來通道響應的取樣訊號在頻


率軸上變的更緊密，也更能忍受較大的通道延遲時間。  


tS fS


St fS


 


Linear Interpolation
in Time


Frequency


Time


)(TSYM


)( f∆ Frequency


Time


)(TSYM


)( f∆


圖8-4 時間軸上先作內插法的通道響應取樣訊號示意圖 


 


8.4 利用領航訊號的通道估計方法 


前一節所用來估計通道頻率響應的領航次載波訊號被載在許多已知的次載


波位置上，可以把它視為對通道頻率響應的取樣，領航次載波訊號放置的疏密則


必須考慮通道的延遲時間及其時間軸上變化的速度。本節將以另一方法來放置參


考訊號，在此稱之為領航訊號。它不同於領航次載波訊號之處在於這個參考訊號


是加在時間軸的每個完整 OFDM 符元上(護衛間隔同樣存在)，不需要浪費一些
次載波去送參考訊號，因此頻寬的使用更有效率。 
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我們將提出一個利用虛擬隨機序列作為領航訊號的方法。由於它的自相關和


它相關特性，使得領航訊號和資料可以同時傳輸，再利用匹配此領航訊號的方法


在接收端即可得到通道響應的估計值。在這一節中，首先我們將說明利用匹配理


想領航訊號的通道響應估計方法；接著描述我們實際上所用的領航訊號以及它的


自相關和它相關特性；由於實際的領航訊號自相關和它相關特性不完美，使得干


擾和雜訊比例相對增大，所以我們將提出一個改善的方法；最後我們將比較這個


方法和上一節所介紹的方法兩者的優劣以及差異所在。 


 


8.4.1 理想領航訊號的相關特性與通道估計 


如果在接收端能夠很容易地把資料訊號和領航訊號區分開來，就能把領航訊


號與資料訊號相加後一起傳送出去。因此如果能夠找到一組具有完美相關特性的


序列作為領航訊號，上述的要求就能被滿足。假設這組序列存在，稱之為 ，


它的長度為 個取樣，且其自相關特性如下所示： 
][np


N


][])[(][])[(][][R
1-N


0
N


*
N


* mmnpnpmpmpm
n


pp δ=+⋅=−Θ= ∑
=


        (8-16a) 


等式(8-16a)是領航訊號 的自相關特性(][np Θ表示將兩訊號作環旋積)，至於領
航訊號 和資料訊號 或白高斯雜訊 之間的它相關特性如下式所述： ][np ][nd ][nw


0])[(][])[(][][R 


 0])[(][])[(][][R
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n
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mnwnpmpmwm


mndnpmpmdm
          (8-16b) 


由等式(8-16a)可知這個領航訊號的自相關函數 只有在完全匹配到時(即


等於零時)其值為一，否則為零。由等式(8-16b)可知這個領航訊號與資料訊


號或白高斯雜訊的它相關函數 以及R 皆為零。 


][R mpp


]m


m


][R mpd [pw


把時間軸上的每個有效 OFDM符元視為資料訊號 ，而擁有等式(8-16a)
及等式(8-16b)所述理想相關特性的訊號視為領航訊號 ，兩者的長度皆為一
個有效符元的長度( 個取樣)。傳輸訊號t 即是由此資料訊號和領航訊號相


加所組成，如下所示： 


][nd
][np


N ][nx


][][][ npndntx +=                                          (8-17) 


傳輸訊號 t 經過 條多重路徑的通道，其通道脈衝響應 為： ][nx L ][nh


∑
−


=


−=
1


0
][][


L


i
ii ncnh τδ                                         (8-18) 
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其中 和ic iτ 分別代表路徑 的複數增益值(包括強度及相位值)及延遲時間(假設


為取樣時間的整數倍)。假設沒有訊號同步的問題(即是碼框和符元時間完全正確


且沒有載波頻率偏移)，傳輸訊號經過上述多重路徑通道後所得到的接收訊號


可以表示為： 
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其中 為白高斯雜訊。接著在接收端用已知的理想領航訊號 去匹配接收


訊號 r 即是觀察兩個訊號的相關函數R ，表示如下： 
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將等式(8-16a)和等式(8-16b)代入等式(8-20a)，則等式(8-20a)可以繼續化簡為： 
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根據等式(8-16a)和等式(8-16b)的特性，因為理想領航訊號 和資料訊號


以及白高斯雜訊 的它相關函數R 和R 皆為零，而且此領航訊號的


自相關函數 為


][np ][nd


][nw


][m


][mpd ][mpw


R pp ][mδ ，所以等式(8-20b)的結果 即是通道的脈衝響


應。 


]m[R pr


上述計算相關函數的動作在頻域上等效於接收訊號乘上領航符元的共扼複


數，以下將說明這一點。首先等式(8-20a)和等式(8-20b)可以整理成： 
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][])[(][][R N
* mhmpmrmpr =−Θ=                             (8-21a) 


然後利用離散傅立葉轉換將等式(8-21a)中接收訊號 及領航訊號


轉成頻域訊號R 及 表示如下： 


][mr ])[( N
* mp −


][k ][P* k


][P])[(
]R[][           


*DFT
N


*


DFT


kmp
kmr


→−


→
                                    (8-21b) 


兩個訊號在時域上作環旋積相當於在頻域上作相乘的動作，由等式(8-21a)及等
式(8-21b)可以整理出頻域上的表示式，如下所示： 


][H][P][R]}[DFT{R * kkkmpr =⋅=                            (8-21c) 


由等式(8-21c)可知將頻域上的接收訊號和領航訊號之共軛複數相乘即可得到
通道的頻率響應。在本節後面我們將以方塊圖來描述這個方法。這個方法性能的


好壞取決於領航訊號的相關函數特性，如果領航訊號的相關函數特性不好，就必


須把這個方法作修正。在本節後面我們也將提出修正的方法。 


 


 


8.4.2 虛擬隨機序列 


前一節所介紹的具有完美自相關函數的數列並不存在，因此必須考慮使用具


有類似性質的數列來取代，虛擬隨機序列就是個很好的選擇。一個長度為 個


取樣的虛擬隨機序列 ，可經由一個長度為 m個位元的位移暫存器(Shift 


Register)產生。它有類似白雜訊自相關函數的特質，其自相關函數R 如下： 


12 −m


]m


][np


[pp


1-0,1,2,...N   , 1-2N      }
N
1{:][ ==± nnp m                    (8-22a) 
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這個虛擬隨機序列 由 個虛擬隨機的][np 12 −m 1± 量值經正規化後成為虛擬隨機


的
N
1


± 量值。由等式(8-22b)可知，這個虛擬隨機序列的自相關函數並不是理
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想的自相關函數 ][mδ ，而且此序列和資料訊號及白高斯雜訊的它相關函數也不
為零。因此，在接收端用此虛擬隨機序列 去匹配接收訊號 以估計通道脈


衝響應的過程中，會產生一些干擾及雜訊，如下所示： 
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以數位影像廣播之地面廣播的 2K 模式為例，必須利用長度為 2048 個取樣
的數列作為領航訊號 。因此必須將長度為 2047個取樣的虛擬隨機序列再加
上一個位元使其長度變為 2048 個取樣。但是如此一來將破壞這個虛擬隨機序列
原本的自相關及它相關特性。造成干擾和雜訊的增加，如等式(8-23)所示。 


][np


因為領航訊號的自相關和它相關函數的不完美，傳輸資料及雜訊對通道估計


值都會造成某種程度上的干擾，就必須藉由其他機制將干擾降至最低。 


 


8.4.3 利用虛擬隨機序列作為領航訊號之通道估計 


在前兩節已經介紹過利用領航訊號和虛擬隨機序列的相關函數來估計通道


的方法，這一小節針對整個通道估計方法作更詳細的說明。在傳送端調變後之複


數資料 經過反離散傅立葉轉換加入領航訊號，以下為傳送端的等效基頻


(Equivalent Baseband)方塊圖: 
][kD


 


gnal
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][ntxDaBinary ][kD d


]


][nr


Signal GN
]n


圖8-5 加入領航訊號之等效基頻發射機方塊圖 


 


在接收端完成訊號同步後，離散傅立葉轉換輸出之接收訊號 經過圖8-6


所示的步驟可得到通道頻率響應的估計值。 
]k
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IDFT Symbol-by-Symbol
Average]R[k ⊗


][P* k


DFTPath
Selection ][Ĥ k


Estimated Channel
Frequency Response


圖8-6 使用領航訊號之估計通道響應方塊圖 


 


圖 8-6中包含資料訊號、領航訊號和雜訊之頻域接收訊號 乘上領航訊


號的頻域共扼複數 ，就可以得到通道頻率響應估計值如等式(8-21c)所示。
通道頻率響應的估計值中包含了雜訊、領航訊號自相關特性的不理想以及和領航


訊號仍有相關性的資料訊號所造成的干擾，都會降低估計的準確度。要減少這些


干擾可以使用符元間取平均值之方法(Symbol-by-Symbol Average)，並經由選擇路
徑(Path Selection)法找出通道脈衝響應的多重路徑訊號。 


][R k
*[ ]P k


如果資料的能量遠大於領航訊號的能量，上述方法並不能完全消去資料所造


成的干擾。我們可以利用初步估計出的通道頻率響應量值，粗略地估計出資料，


再以接收訊號減去估計出的資料，之後再做第二次的通道頻率響應的估計。在第


二次的通道估計中，資料的干擾已被減少，所得的結果將更準確。圖8-7為此改


善通道頻率響應估計方法之方塊圖。 


 


DFT Equalization Data Detection


Synchronization Channel
Estimation


Delay ⊗


⊕


Data EstimatedFirst 


][nr


+
−


圖8-7 改善通道頻率響應估計方法之方塊圖 


 


經過電腦模擬結果顯示，經過一次的資料訊號消去，就可以大幅地降地資料


訊號造成的干擾，提高通道頻率響應估計的準確度。 
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8.5 利用領航符元及領航訊號估計通道響應方法之比較 


利用領航訊號之通道估計方法和前面所提到的利用領航符元估計通道方法


的差別在於參考訊號的擺設。利用領航訊號的方法中，領航訊號和所有資料相加


後和資料載在相同的次載波上，等效於在接收端就已知每個次載波上的通道響應


資訊。而在利用領航符元的方法中，接收端必須由固定的幾個以知之領航次載波


得到通道頻率響應的取樣值，再利用內插法還原整個通道頻率響應。 


利用領航訊號之通道估計方法不需特別考量對通道延遲的容忍度，只要通道


延遲時間小於符元的護衛間隔，就可以回復整個通道的響應。 


由於領航訊號的自相關特性，利用計算領航訊號和接收訊號相關性以估計通


道的動作，也使得和領航訊號相關性較小的雜訊及干擾影響降低一些，單純對雜


訊及干擾而言，利用領航訊號的方法對雜訊及干擾有較佳的抵抗力。 


利用領航訊號方法的另一項優於利用領航符元方法之處在於其不必特別區


分出放置資料的次載波和放置參考訊號的次載波，每個次載波都可用來放置資料


訊號，如此一個符元可傳輸較多的的資料量。至於其所加入的領航訊號能量可以


在解調資料訊號前先消去，如此就不會干擾資料的解調。 


當一個符元中參考訊號的總能量相同時，利用領航訊號做為參考訊號來估計


通道的頻率響應，將比利用領航符元之通道估計方法，有更精準的估計。 
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第九章  


數位音響廣播與數位影廣播地面


廣播系統通道編碼方式之介紹 


 
本章將分別介紹數位音響廣播系統與數位影像廣播地面廣播系統中通道編


碼的方式於下面兩個小節中。 


 
9.1 數位音響廣播系統  


本節將介紹數位音響廣播系統中通道編碼的方式[7]。數位音響廣播系統中


使用打孔迴旋編碼（Punctured Convolutional Code），而它同時允許對等錯誤保護
（Equal Error Protection）與不對等錯誤保護（Unequal Error Protection）。另外為
了增進通道編碼技術的效能，交錯(Interleaving)技術常常被使用來輔助通道編碼
技術。本節也將介紹數位音響廣播系統中所使用的交錯技術。 
 


9.1.1 打孔式迴旋編碼  


將能量分散攪拌器（Energy Dispersal Scrambler）輸出的資料流表示為一個


向量 ( ) ，而在一個邏輯碼框中有 I 個位元。這個資料流向量經過母迴旋編碼


器（The Mother Convolutional Encoder）產生輸出向量碼（Codeword）。這個輸出


向量碼為{


1


0


I
i i


a −


=


( )} 5


0, 1, 2, 3, 0
, , ,


I


i i i i i
x x x x


+


=
，其定義如下： 


0, 2 3 5 6


1, 1 2 3 6


2, 1 4 6


3, 2 3 5 6


0,1,2,..., 5


i i i i i i


i i i i i i


i i i i i


i i i i i i


x a a a a a
x a a a a a
x a a a a
x a a a a a


for i I


− − − −


− − −


− − −


−


− − −


= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕


= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕


= ⊕ ⊕ ⊕


= ⊕ ⊕ ⊕ ⊕


= +


−
                            (9-1) 
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這些碼的關係可由母迴旋編碼器的架構圖中更清楚的看出，如圖9-1所示，可以


將關係式作對照。 
 


 
圖9-1 母迴旋編碼器架構圖 


 
由上述中的母迴旋編碼器產生的每一個碼按序列排列成一個向量碼 U 其關


係式如下： 
),.....,,,(    ),.....,,,( 23I42I41I4I41-4I210 +++∩= uuuuuuuuU                (9-2a) 


 234I0,1,2,..., for       
)


4
(),


4
(


+== ixu iQiRi                          (9-2b) 


上式中 與Q 分別表示除法中的餘數及商數。 )(⋅R )(⋅
接下來我們將介紹此迴旋編碼中的打孔程序。經過母迴旋編碼器之後產生的


碼，將前面 4I 個位元 分割成幾個區塊，每個區塊包含128個位


元。然後將每個區塊再分成 4個子區塊，每個子區塊包含 32 個位元。在同一個
區塊中的子區塊使用相同的打孔程序，打孔程序是利用打孔指標 及打孔向量


( 0 1 2 4 1, , ,..., Iu u u u − )


PI


PIV 來決定打孔的方法： 


PIV =0，不傳送 ；  PIV =1，傳送。                            (9-3) 


其詳細打孔指標 及打孔向量PI PIV 的情況列於下表： 
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表9-1 打孔向量PIV 與打孔指標 表 PI


 
打孔指標 及打孔向量PI PIV 決定打孔的方法，同時也決定編碼率，一共有 24


種打孔的方法。以上表所示的打孔指標 為 1做例子，其相對應的打孔向量PI PIV
為（1100 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000）。共傳送9個位元，所以經過


迴旋編碼器及打孔機制後的編碼率為8/9。在4I個位元之後還剩下有 24 個位元


，這 24 個位元則使用下列固定的打孔程序： ( 4 4 1 4 4 23, ,I I I Iu u u u+ + + )


)


2 ,...,


(110011001100110011001100TV =                             (9-4) 


打孔後剩下的 12 個位元叫做末尾位元（Tail bits），其編碼率為2/3。 
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9.1.1.1打孔式迴旋編碼用於快速資訊通道 


數位音響廣播系統中模式 I、II 及 IV 在快速資訊通道（Fast Information 
Channel）中其打孔程序之參數相同。每個攪拌器輸出的向量皆照上述的方法來
進行打孔程序。前面 3072 個位元(4 3072I = )分割成 24個連續的區塊，其中前
21個區塊利用打孔指標 16 ( 16PI = ) 來進行打孔程序，而後面的 3個區塊則利
用打孔指標 15 ( )來進行打孔程序。它們最後的 24個位元則用之前提到的


末尾位元的方式來打孔，所以最後打孔編碼完後的碼 ( )


15PI =


2303


0i i
b


=
共有2304個位元。  


( ) ( )4 8 16 21 4 8 15 3 12 2304× + × + × + × + =                       (9-5) 


而在模式 III中，每個攪拌器輸出的向量亦依照上述的方法來進行打孔程


序。前面 4096個位元( )分割成32個連續的區塊，其中前 29個區塊利
用打孔指標 16( )來進行打孔程序，後面的 3 個區塊則利用打孔指標
15( )來進行打孔程序。同樣地，它們最後的 24 個位元用之前提到的末尾


位元的方式來打孔，所以最後打孔編碼完後的碼 ( )


4 4096I =
16PI =


15PI =


3071


0i i
b


=
共有3072個位元。 


( ) ( )4 8 16 29 4 8 15 3 12 3072× + × + × + × + =                       (9-6) 


 


9.1.1.2打孔式迴旋碼用於主要服務通道 


在主要服務通道（Main Service Channel）的通道編碼其打孔程序是利用保護
分佈（Protection Profiles）及保護等級（Protection Level）來規範。 


首先，我們將介紹不對等錯誤保護編碼。在攪拌器輸出的向量 ( ) 中，
1


0


I
i i


a −


=
I 是


音響位元傳輸率（Audio Bit Rate）的函數。如同前述，前4I個位元分割成 個


區塊，


L
I 、 及音響位元傳輸率的關係如下表： L


 


表9-2 音響位元傳輸率與參數I 、 之對應關係表 L
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在 L個區塊中，前 個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，接下來的


個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，之後的 個區塊利用打孔指標 來


決定打孔程序，剩下的 個區塊利用打孔指標 來決定打孔程序，最後的 24 個
位元按前述末尾位元的方法來決定打孔程序。L與打孔指標構成保護分佈加上保
護等級 共同來決定打孔程序，其關係如下表所示： 


1L


2


4L


1PI


4PI


2L


3PI 3L PI


P
 


 
表9-3 音響廣播服務之保護分佈關係表 
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接下來，我們將介紹對等錯誤保護編碼。在攪亂器輸出的向量 中，如


同前述，前


( ) 1


0


I
i i


a −


=


4I個位元分割成 個區塊，每個區塊包含 128 個位元。前 個區塊


利用打孔指標 來決定打孔程序，剩下來的 個區塊利用打孔指標 來決定


打孔程序，同樣地，最後的 24 個位元按前述末尾位元的方法來決定打孔程序。


與 構成保護分佈，其關係由下面兩組表格可以說明： 


L 1L


2PI1PI


1 PI


2L


( )1 2,L L ( ,PI )2


Bit rates in multiples of 8 kbit/s： 
 


 
表9-4 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表 


 


 
表9-5 對等錯誤保護分佈表 (set A) 


 
Bit rates in multiples of 32 kbit/s： 
 


 
表9-6 位元傳輸率與參數 I 、L 的關係表 


 


 
表9-7 對等錯誤保護分佈表 (set B) 
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9.1.2 時間交錯技術 


時間交錯（Time Interleaving）技術只使用在主要服務通道的資料位元上，
而不用在快速資訊通道的資料位元上。打孔式迴旋碼的輸出可以標示為向量


，其中 為 。而在經過時間交錯之後的輸出亦可表


示成一向量 ，其中C 為 ( 。兩向量之間的關係如下： 


rB rB


C


  )( 110 −rr r,Mr,ir,r, ,.....,b,....,b,bb


r 10 r,ir,r, ,....,c,ccr   )1−r,N,.....,c
rr


   (9-7)  .  integers all  and  1,...,2,1,0for      
     not         if        0


1  if   ,
, rNi


Mib
c rr


rrir
ir


r


r
−=




 −≤


= ′


在上面的關係式中 r', r 及 的關係如下表所示： ri
 


 


表9-8 參數 r', r 及 的關係表 ri
 


而 與 的關係可以表示成：rN rM ( )15max ,r rN M M −= r  


我們用下面的例子來說明時間交錯的動作： 
例如：資料流經過一個速度為 8kbit/s(位元傳輸率)且其保護等級是 4。若打孔式


迴旋碼的輸出為 ，其中 為 ，且對所有整數值rB rB   )( 25510 r,r,r, ,.....,b,bb r而言
和 皆為256。圖9-2是此時間交錯範例的原則與方法示意圖 rM rN
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圖9-2 時間交錯技術示意圖 


 


圖9-2為時間錯技術示意圖，因此我們可以觀察其時間索引標誌 r的變動。
根據上頁的關係式以及其對應參數的關係，可以知道其利用符碼的索引標誌來決


定其時間索引標誌的交錯分布： 


,0 ,0ra a→ r   其中”0”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化


為” rr → ”。 


,1 8,1r ra a −→   其中”1”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化


為” ”。 8−→ rr


,2 4,2r ra a −→   其中”2”為符碼的索引標誌決定交錯後的時間索引標誌之變化


為” ”。 4−→ rr
按表9-8及圖9-2，以此類推 


上述的動作以每１６個符碼的索引標誌為週期重複此時間交錯動作，而其符


碼的索引標誌不因為時間交錯而改變，改變的只有時間索引標誌。 
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9.2 數位影像廣播之地面廣播系統  


在本節中我們要介紹數位影像廣播地面廣播系統的通道編碼方式[8]。這個


系統的通道編碼方式包含有外層編碼器（Outer Coder）、外層交錯器（Outer 
Interleaver）、內層編碼器（Inner Coder）以及內層交錯器（Inner Interleaver）等
技術。圖9-3為 DVB-T系統發射機的功能方塊圖，由此圖我們可以知道通道編
碼方式在整個發射機的位置，以下我們將依次介紹這個系統的編碼方式。 
 


 
圖9-3 DVB-T系統發射機的功能方塊圖 


 
這個系統允許不同的二維振幅調變（QAM）以及不同的內層編碼率。系統


亦允許階層式調變（Hierarchical Modulation）技術的使用，如圖9-3中所示，分
離器（Splitter）將輸入的傳輸序列分離成兩個獨立的傳輸序列，分別是高優先權
傳輸序列及低優先權傳輸序列。這兩個傳輸序列有不同的二維振幅調變技術及不


同的內層編碼率。再利用對映器（Mapper）將兩個傳輸序列上的位元訊號對應
到調變訊號分佈圖上（Signal Constellation）。 
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9.2.1 外層編碼以及外層交錯技術  


外層編碼及外層交錯皆必須用於封包的結構而且外層編碼使用里德－所羅


門縮短碼（Reed-Solomon Shortened Code，RS(204,188,8)），可以更正8個位元組
長度的連續錯誤，下面我們先來看看這些封包式的結構：一個壓縮影像格式的封


包含了 1 位元組的同步訊號及 187 位元組的壓縮影像資料，如圖 9-4(a)所示。
每 8 個傳輸封包中的第一個傳輸封包的同步位元組將位元反向，如圖 9-4(b)所
示。在里德－所羅門錯誤保護封包中末端加上 16個保護位元組（Parity bytes），
如圖 9-4(c)所示。在經過外層交錯器後其傳輸封包的結構如圖9-4(d)所示，共 


204 個位元組，包含一個同步位元組。從圖9-4(a)到圖9-4(d)為外層編碼、外


層交錯技術及訊號能量分散之程序步驟。 
 
 


 
圖9-4(a) MPEG-2多工多路封包（MUX packet） 


 


 


圖9-4 (b) 隨機運輸封包（Randomized transport packets）： 
同步位元組（Sync bytes）及隨機資料位元組（Randomized Data bytes） 


 


 
圖9-4 (c) 里德－所羅門錯誤保護封包 


 


 
圖9-4 (d) 外碼之交錯分佈後的資料結構分佈，I = 12 


 


 


外層交錯器是一個迴旋交錯器，擁有 12 個分枝結構連接於輸入的資料流。
藉由切換器循環的連接（每隔一個位元組切換一個分枝），每一個分枝都是先進


先出（First-In, First-Out）的平移暫存器，且其深度為 j×17 個位元組時間（j 為
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分枝的序號）。所有暫存器的深度和即為延遲的時間長度。交錯器與反交錯器的


結構剛好相反，可以使在反交錯輸出端還原正確的接收資料流（每個分枝的總延


遲時間相同），如圖 9-5所示。同時，為了做到訊號同步的需求，同步位元組一


定在編號為”0”的分枝傳送。 
 


 
圖9-5 外層交錯器和反交錯器結構圖 


 


9.2.2 內層編碼技術  


內層編碼技術是使用打孔式迴旋編碼技術。圖 9-6為內層編碼器之母迴旋編
碼器，由輸入與輸出的關係看出其編碼率為 1/2。然後再根據打孔的方式而有不
同的內層編碼率。若使用階層式調變方式，則兩個傳輸序列各自會有不同的編碼


率（1/2、2/3、3/4、5/6或 7/8）。 
 


 


圖9-6 迴旋式編碼器（1/2 編碼率） 
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表9-9 打孔方式（Puncturing Pattern）與編碼率之關係表 


 


表9-9為打孔方式和內層編碼率的對應關係表。其中X、Y表示迴旋編碼器的


輸出，其後打孔的機制由表中可看出：”1”表示傳送，”0”表示去除，因為去


除不同的數目而造成不同的編碼率，其對應關係如表中所示。 


在內層編碼架構中的資料流先經過迴旋編碼器，其後是打孔的機制決定是否


去除，再接著做內層交錯技術，下一節將介紹內層交錯技術。 
 


9.2.3 內層交錯技術 


內層交錯器由位元式交錯器（Bit-Wise Interleaver）及其後緊接著的符碼式
交錯器（Symbol-Wise Interleaver）所組成，可由圖9-7和圖9-8的例子說明。 


 


 
圖9-7 無階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖 


 
圖9-7為無階層式傳輸模式（Non-Hierarchical Transmission Modes）之內層


交錯器結構圖，以64QAM調變技術為例。輸入的位元資料流經由反多工(DEMUX)
分成 6個子資料流，分別經過位元式交錯器。其後接著合在一起經過符碼式交錯
器。若是階層式傳輸模式（Hierarchical Transmission Modes）的內層交錯器，則
輸入的位元資料流在高優先權序列部分分成兩個子資料流，而在低優先權序列部
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分則分成 v-2個子資料流（QPSK, v=2 ; 16-QAM, v=4 ; 64-QAM, v=6），如圖9-8
所示（亦為 64-QAM）。 
 


 
圖9-8 階層式傳輸模式之內層交錯器結構範例圖 


 


位元式交錯技術每次只對資料流的部分作用，每次做交錯動作因針對不同的


交錯器而不同，但是交錯器的深度固定。每次做位元式交錯技術其深度為 126


個位元，所以在不同的模式中每個OFDM符元要做的交錯次數不同（就2K模式是


12次。而8K模式是48次）。 
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第十章 


結論 


 
在這篇報告中，我們首先對正交分頻多工傳輸技術及應用這種傳輸技術的數


位音響廣播和數位影像廣播地面廣播系統做一些基本的介紹；接下來，針對計畫


中本年度的研究重點，即訊號同步子系統接收機架構的設計，我們先分別介紹這


兩個系統各自的訊號同步子系統接收機架構的設計方法，再提出整合這兩個系統


的訊號同步子系統接收機架構的設計方法，並以電腦模擬的結果來觀察這些訊號


同步方法的效能；最後，我們分別就未來兩年的研究重點，通道估計與訊號偵測，


以及通道編碼與交錯器，做先期的資料收集與研究整理。以下我們將對正交分頻


多工傳輸技術的特性及這兩個系統訊號同步子系統接收機架構的設計做一個簡


單的整理。  


正交分頻多工傳輸技術的主要優點在於可以傳輸高速的資料而不用複雜的


等化器架構。使用快速傅立葉轉換去實現正交分頻多工傳輸技術促使該系統的計


算複雜度大大的降低，而且正交性的成立使得傳輸頻寬的使用更有效率。另外護


衛間隔的放置使此系統能有效地抵抗碼際干擾。但是正交分頻多工傳輸技術也有


缺點，它的缺點在於其對訊號同步的要求更為嚴格，而且因為訊號能量的動態範


圍變化大，經過功率放大器時容易造成非線性失真。 
在數位音響廣播系統中，空符元可以用來估計碼框的起始點；符元時間和小


數載波頻率偏移可以利用護衛間隔來估計；匹配已知循環平移的相位參考符元可


以估計出整數載波頻率偏移；通道的頻率響應不需要估計，因為此系統使用差分


調變技術。 


在數位影像廣播-地面廣播系統中，符元時間和小數載波頻率偏移也是利用


護衛間隔來估計；匹配已知循環平移的連續領航次載波訊號可以估計出整數載波


頻率偏移；匹配傳輸參數訊號所攜帶之 TPS位元區塊中的16個同步位元可以估
計碼框第一個符元的位置；而散射領航次載波訊號可用來估計通道的頻率響應。 


從這兩個系統各自的訊號同步子系統接收機架構中，我們可以發現，這兩個


訊號同步子系統接收機架構有一些部分是相同的。例如符元同步及小數載波頻率


偏移偵測的功能子方塊就完全相同，另外快速傅立葉轉換也同時都被應用在這兩


個系統的接收機中。所以只要知道系統傳輸模式的參數，這些部分就可以共用。 
在報告中，我們就數位音響廣播系統的訊號同步子系統接收機架構來做電腦


模擬，用以測試這些同步方法的效能。從模擬的結果可知，在可靠的訊號同步效


能要求下，估計碼框時序大約需要三個碼框時間，估計符元時序也大約需要三個
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碼框時間，估計小數載波頻率偏移大約需要四十個符元時間，而估計整數載波頻


率偏移需要一個碼框時間。所以數位音響廣播系統的整個訊號同步的過程需要約


0.2 秒。至於數位影像廣播地面廣播系統的訊號同步子系統接收機以及整合兩個
系統的訊號同步子系統接收機之電腦模擬正在進行中，將在下一次報告中展示模


擬的結果。 
近年來，我國資訊電子工業飛躍的成長，已成為眾所矚目的明星產業，其中


通訊科技尤其具有潛力與競爭力。高速資料傳輸是下一代無線通訊的重點，而正


交分頻多工傳輸技術正符合這個需求。應用這種傳輸技術的數位音響廣播和數位


影像廣播之地面廣播系統，因為接收機架構相似，所以可以用軟體控制將兩個系


統整合起來。如此一來，這個整合系統就可以同時提供數位音響和數位影像兩種


服務，更能提高競爭力。 
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