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Спектральная эффективность является одним из ключевых 
вопросов разработки беспроводных систем связи. Хорошо из-
вестной технологией эффективной передачи данных является 
ортогональное частотное мультиплексирование (OFDM). В по-
следнее время появился ряд публикаций, в которых для систем с 
повышенной спектральной эффективностью условие ортого-
нальности снимается. Однако, из-за интерференции между сим-
волами и поднесущими предлагаемые решения имеют высокую 
сложность или дают большую вероятность ошибки. В данной 
работе рассматриваются структуры передатчиков и приемников 
систем с повышенной спектральной эффективностью, основан-
ные на современных высокопроизводительных технологиях орто-
гональной передачи, пригодные для использования в действующих 
системах связи. Представлены результаты компьютерного мо-
делирования систем с разными типами сигналов. 
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Введение 

В предыдущей статье [1] рассмотрены воз-
можности повышения частотно-временной эф-
фективности систем связи до уровней, которые 
существенно превосходят показатели совре-
менных систем связи (faster-than-Nyquist signa-
ling (FTN)). Однако, попытки реализации откры-
ваемых принципиальных возможностей повы-
шения спектральной и временной эффектив-
ности приводят к необходимости использова-
ния весьма сложных как в теоретическом, так и 
в практическом плане устройств обработки 
сигналов на приемной стороне [2]. К тому же 
примеры реализации систем с повышенной эффектив-
ностью говорят об их работоспособности пока только в 
каналах с белым шумом. О быстро меняющихся каналах с 
рассеянием в практическом плане речи пока не идет. 

В то же время, достижения современных систем свя-
зи базируются на хорошо развитых телекоммуникаци-
онных технологиях, таких как FFT-IFFT, например. В 
этом смысле представляют интерес исследования, в 
которых делаются попытки реализовать открывающие-
ся принципиальные возможности FTN на основе совре-
менных высокоэффективных технологий. В данной ста-
тье рассматриваются два получивших определенное 
развитие направления реализации принципов FTN на 
основе технологии OFDM.  
Реализация принципов FTN  
при ортогональной передаче  

Считается, что передающая система работает со 
скоростью выше скорости Найквиста, если импульсы 
передаются на скорости выше, чем разрешено усло-
виями Найквиста для передачи без межсимвольной 
интерференции (МСИ, ISI). Первоначально FTN рас-
сматривалась  применительно  к системе с одной несу- 
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щей и с импульсами, перекрывающимися друг с дру-
гом во времени [3]. Позднее этот принцип был распро-
странен на системы со многими несущими (подобие 
OFDM), что было названо multistream faster than Nyquist 
signaling (MFTN) [4], и в этом случае импульсы могут 
нарушить наименьшее требуемое расстояние и по вре-
мени, и по частоте. В результате в сигнале появляется 
интерференция и по времени, и по частоте, называемая 
интерференцией между символами и интерференцией 
между несущими (ИМН, ICI). На рис. 1 показано распо-
ложение на частотно-временной плоскости ортогональ-
ных и MFTN символов. MFTN символы располагаются 
чаще по времени. 

 
Рис. 1. Ортогональные и MFTN символы  

на частотно-временной плоскости 
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Хотя MFTN символы могут передаваться за преде-
лами ортогональности и по частоте, и по времени, для 
иллюстрации на рис. 1 сжатие показано только по оси 
времени. В любом случае MFTN символы вносят свой 
вклад в МСИ и ИМН, что концептуально показано на 
рис. 1 для одного MFTN символа.  

Рассмотрим возможности эффективного формиро-
вания сигналов для MFTN и их обработки на приемной 
стороне в условиях повышенной спектральной и вре-
менной эффективности.  

Будем считать, что передаваемые информационные 
символы являются независимыми, одинаково распре-
деленными (IID), с единичной энергией, и что прини-
маются они на фоне белого гауссовского шума со спек-
тральной плотностью мощности N0/2. В качестве моду-
ляции считаем выбранной offset-Quadrature Amplitude 
Modula-tion (OQAM), называемую в литературе как 
OFDM/ OQAM [5 – 7]. OFDM/OQAM позволяет использо-
вать хорошо локализованные импульсы и формирую-
щие форму импульсов фильтры, которые обеспечивают 
передачу на высоких скоростях через беспроводные 
каналы [8], тогда как при обычном методе OFDM/QAM 
это не возможно [9]. Использование формирующих им-
пульсы фильтров в OFDM/OQAM также позволяет 
уменьшить внеполосные излучения и делает систему 
более устойчивой к расстройкам несущей частоты [8, 
10]. OQAM модулированный сигнал со многими несу-
щими может быть представлен как  
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где ,k lx  – вещественные символы данных с фазовым 

сдвигом, определяемым сомножителем k li   и меняю-
щимся в зависимости от индекса поднесущей k  и мо-
мента времени l. Функция p(t) при обычной OFDM пред-
ставляет собой прямоугольный импульс длительностью 
T. В данной работе предполагается только offset-QPSK, 
но результаты могут быть расширены на модуляцию 
более высокого порядка. При offset-QPSK символы дан-
ных принимают значения ±1. 

Согласно работе [11], MFTN система предполагает 
передачу данных с использованием гауссовских им-
пульсов g(t), так как они имеют очень хорошие свойства 
частотно-временной локализации. Длительность гаус-
совского импульса, несущего информационный символ, 
полагается равной 3Т по практическим соображениям, 
хотя теоретически импульс имеет бесконечную дли-
тельность. В FTN системе со многими несущими, кото-
рая использует гауссовские импульсы для передачи 
информации и OQAM модуляцию, передаваемый сиг-
нал записывается в виде 
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где k, l – индексы поднесущей и времени; 
2
TT  – сим-

вольный интервал между двумя вещественными симво-

лами данных ,k lx  и 
F
T
  – расстояние между поднесу-

щими. В ортогональной системе с OQAM модуляцией 
частотно-временное произведение будет равно  

( )( )
2 2

F T FTT
T
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  . (3) 

Вещественная и мнимая части передаются отдель-
ными модулированными символами, но с удвоенной 
скоростью относительно комплексных символов. Час-
тотно-временное произведение ортогональной модуля-
ции с многими несущими (ММН) с OQAM равно ½. То 
есть, случай 1T F    относится к ортогональной систе-

ме, а 1T F    относится к системе с FTN передачей с 

многими несущими – MFTN. В результате T  и F  могут 
рассматриваться как коэффициенты сжатия по времени 
и частоте. Следует отметить, что хотя полные частотно-
временные затраты системы определяются произведе-
нием T F  , конкретные величины T  и F  также важны, 
что будет показано далее. В последующем изложении 
обычные символы данных, передаваемые по критерию 
Найквиста для передачи без МСИ, называются ортого-
нальными символами, а те, что передаются за предела-
ми критерия Найквиста, – MFTN символами.  

Для реализации передачи MFTN модулированных 
символов может быть предложено несколько подходов. 
Один из них состоит в простом применении соотношения 
(2). Этот вариант, однако, нельзя назвать привлекатель-
ным, так как он потребует реализации процедуры, по-
добной дискретному преобразованию Фурье, но с дроб-
ными интервалами. Вместе с тем, эффективная реали-
зация модуляции со многими несущими уже существует 
в форме IFFT, как это делается в системах с OFDM, по-
этому в рассматриваемой работе [11] авторы идут по 
пути использования именно IFFT с той целью, чтобы 
реализация принципов MFTN передачи пошла в рам-
ках существующих технологий, пригодных для 
действующих систем. Однако такое совместное ис-
пользование принципов MFTN и IFFT может привести к 
существенному усложнению процедур модуляции и де-
модуляции MFTN сигналов. В следующем разделе в 
соответствии с работой [11] рассматривается влияние 
вида используемого ортогонального базиса на слож-
ность получающихся процедур.  

Выбор ортогонального базиса  

Чтобы использовать IFFT для модуляции многих не-
сущих, гауссовские импульсы могут быть представлены 
в ортонормированном наборе базисных функций. Каж-
дый MFTN символ представляется на базисных функци-
ях, распределяясь по частоте и времени. Число базис-
ных функций, требуемое во времени, обозначается как 

tN , требуемое по частоте – как fN  Выбор tN  базисных 

функций по времени и fN  базисных функций по частоте 

потребует определенного объема вычислений для каж-
дого MFTN символа. Пусть ( )t  будет базисным им-
пульсом, формирующим ортонормальный базис 

,{ ( )}m n t , определяемый как 
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Гауссовские импульсы в OQAM системе описывают-
ся соотношением  

2
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которое позволяет записать выражение (2) более ком-
пактно в виде  
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Представление гауссовского импульса в базисе 

,{ ( )}m n t  будет иметь вид скалярного произведения – 

the inner product – , ( )k lg t и , ( )m n t   
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где , , ,k l m nC  являются проецирующими коэффициентами 
гауссовского импульса на используемый базис. Такое 
представление иллюстрируется для одного MFTN сим-
вола на рис. 2. 

 
Рис. 2. Проецирование MFTN символа  

на ортогональный базис 

Другими словами, коэффициенты , , ,{ }k l m nC  характе-
ризуют степень влияния MFTN символа, находящегося 
на позиции (k, ℓ), на набор ортогональных базисных 
функций по времени и по частоте. С учетом коэффици-
ентов , , ,{ }k l m nC  уравнение (6) принимает вид 
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Процесс отображения MFTN символов на ортого-
нальный базис далее будет называться отображением – 
mapping, а блок, реализующий это представление, – 
устройством отображения (mapper). Общая блок-схема 
MFTN передатчика, использующего устройство отобра-
жения, приведена на рис. 3.  

 
Рис. 3. Общая блок-схема MFTN передатчика,  

использующего устройство отображения 

Устройство отображения вычисляет ,m nx  путем об-

работки входных MFTN символов ,k lx . Число символов 

,m nx  составляет T F   раз число символов ,k lx  для бло-

ков большой длины. Для заданных произведений T F   

проецирующие коэффициенты , , ,k l m nC  соответствуют 
уникальному набору величин, которые могут быть ис-
пользованы для представления всех MFTN символов, 
соответствующих заданному T F  . MFTN устройство 

отображения вычисляет ,m nx  для каждой ортогональной 

поднесущей m и момента времени n на основе входных 
MFTN символов с помощью предварительно рассчитан-
ных проецирующих коэффициентов. Выход ,m nx  MFTN 

устройства отображения может быть записан в виде 
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где , , ,kp lq m nC  – соответствуют предварительно рассчи-

танным коэффициентам, ,m nx  – величины, передавае-

мые на базисные функции , ( )m n t  и ,kp lqx  – MFTN сим-
волы. Выражение (9) иллюстрируется на рис. 4 для од-
ной ортогональной поднесущей и одного момента вре-
мени (m, n).  

 
Рис. 4. Иллюстрация отображения на ортогональную  

базисную функцию для поднесущей m в момент времени n  

Прямоугольный синусоидальный базис  

Для выполнения модуляции множества несущих, 
следующей за операцией отображения, наиболее про-
стым выбором для ψ(t) в уравнении (4) является сину-
соидальный базис с обработкой прямоугольным окном 
(называемый для краткости прямоугольным базисом), 
чтобы использовать IFFT для модуляции многих несу-
щих. Прямоугольный импульс оптимален во времени. 
Однако по частоте он не очень локализован, и спектр его 
спадает медленно. Как следствие для представления 
каждого гауссовского импульса требуется большой на-
бор коэффициентов, несущих информацию, что оказы-
вает значительное влияние на сложность MFTN пере-
датчика. Тем не менее, прямоугольный базис для ото-
бражения передаваемых символов использовать можно. 
При этом с учетом обозначения ψ(t)=rect(t) передавае-
мый сигнал будет определяться соотношением 
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где ,m nx  представляет собой проекцию передаваемого 

сигнала s(t) на , ( )m n t . 
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IOTA базис 

Важно, однако, подобрать базис, который был бы 
компактен и по времени, и по частоте. Это обеспечит 
меньшее количество ортогональных базисных функций, 
требуемых для представления MFTN символа, что по-
зволит снизить вычислительную сложность. Наиболее 
подходящим выбором представляется Isotropic Orthogo-
nal Transform Algorithm (IOTA) импульс [9] (рис. 5).  

 
Рис. 5. IOTA импульс 

IOTA импульс имеет хорошие свойства частотно-
временной компактности, так как он выведен из гаус-
совского импульса и является весьма вероятным кан-
дидатом для использования в MFTN системах. Ортого-
нальный базис , ( )m n t , сгенерированный из IOTA  им-

пульсов, может быть записан как  

2
, ( ) ( )

2
m n i mft

m n
Tt i e t n     , (11) 

где ( )t  – IOTA импульс. 

IOTA импульс гарантирует ортогональность только 
для вещественных символов, поэтому и рассматрива-
ются OQAM системы, а сомножитель m ni   в формуле 
(11) есть коэффициент фазового сдвига. Соотношение 
(11) определяет модуляцию со многими несущими, ис-
пользующую OQAM c IOTA, как с ортогональным бази-
сом с временным сдвигом Т/2. При использовании IOTA 
в качестве ортогонального базиса, то есть при 

( ) ( )t t   , передаваемый сигнал будет определяться 
соотношением 

21

,
0

( ) ( )
2

N i mtm n T
m n

n m

Ts t i x t n e
 



 

    . (12) 

Блок-схема MFTN передатчика с устройством ото-
бражения и модулятором, использующим IOTA, показа-
на на рис. 6. 

 
Рис. 6. Блок-схема MFTN передатчика 

Внешний сверточный код введен предварительно до 
MFTN устройства отображения для повышения помехо-
устойчивости при приеме MFTN модулированных сим-
волов. Блоки, выделенные серым цветом, являются 
специфическими для MFTN систем. Удаление этих бло-
ков на передающей стороне приводит к получению мо-

дулированного сигнала, соответствующего  обычной 
OFDM системе. Использование IOTA в OFDM системах 
ранее было описано в работах [12, 13], где формирую-
щий импульсы фильтр реализован как блок, сохраняю-
щий аппаратно эффективное IFFT. Реализация IOTA 
модуляции со многими несущими, используя IFFT и 
формирующий импульсы фильтр, выведена из уравне-
ния (12), которое может быть переписано в виде  

21

,
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N i mtn m T
m n
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Ts t i t n i x e
 

 
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Сомножитель 
21

,
0

,
N i mtm T
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m

i x e
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

  обозначаемый как 

( )nX t , является обратным преобразованием Фурье от 

входных величин ,
m

m ni x , следовательно, 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )
2 2

n
n n

n n

T Ts t i t n X t t n X t
 

 

          , (14) 

где ( ) ( )n
n nX t i X t


  . Если функцию ( )nX t  необходимо 

представить как дискретную последовательность, то 
обратное преобразование Фурье должно быт заменено 
на обратное дискретное преобразование Фурье (IDFT). 
При использовании IDFT вместо IFT число точек IDFT 
должно быть равно или больше числа отсчетов дискрет-
ной последовательности ,m nx , чтобы избежать наложе-

ния [14]. Если интервал дискретизации sT  связан с дли-
тельностью дискретной последовательности T и числом 
точек IDFT N , как sT T N , то переданная дискретная 
последовательность будет иметь вид  

( ) ( ) ( )
2s s n s

n IFFT
IOTA pulses haping

Ts pT pT n X pT




    


.  (15) 

Хорошо известно, что эффективный путь реализации 
IDFT есть IFFT. В результате чего соотношение (14) , 
которое соответствует IOTA модуляции со многими не-
сущими, может быт реализовано с помощью IFFT, c по-
следующей фильтрацией, как следует из соотношения 
(15) и рис. 6. Выбор IOTA для ММН позволяет понизить 
вычислительную сложность. С архитектурой и аппарат-
ной реализацией фильтра формирования IOTA импуль-
сов можно ознакомиться в работе [11]. 

Сравнение прямоугольного и IOTA базисов 

Сравним IOTA и прямоугольный базис относительно 
числа базисных функций, которые требуются по времени 

tN  и по частоте fN  для представления MFTN импульса. 

Целью является получение обоснованных величин tN  и 

fN , так чтобы представление было реализовано не-

большим числом базисных функций, и в то же время вос-
становление было настолько близко к оригинальному 
MFTN символу, насколько возможно. MFTN импульс 

, ( )k lg t  может быть представлен с использованием 

t fN N  проецирующих коэффициентов , , ,k l m nC  в виде 

, , , , ,( ) ( )k l k l m n m n
m n

g t C t . (16) 
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С увеличением tN  и fN  представление MFTN им-
пульса становится более точным, но при этом повыша-
ется вычислительная сложность. Для произведения 

t fN N были исследованы комбинации 2×2, 3×3, 3×2, 

3×4, 5×5 и 9×9 и для IOTA, и для прямоугольного бази-
са. Большие величины t fN N не слишком привлека-
тельны для реализации из-за высокой сложности. Более 
того,  величины tN  и fN  не зависят от T F  , а зависят 
от выбора базисного импульса, так как безотносительно 
к расстоянию между соседними импульсами каждый 
импульс должен быть представлен с наилучшей воз-
можной точностью. На рис. 7 для сравнения приведены 
MFTN импульсы, восстановленные из IOTA и прямо-
угольного синусоидального базиса для двух случаев 

3 3t fN N   и 9×9. 

 
Рис. 7. Сравнение MFTN импульса длительностью 3T,  

восстановленного из IOTA  
и прямоугольного синусоидального базиса  

Верхний график на рис. 7 показывает исходный и 
восстановленный MFTN импульсы из IOTA базиса с ис-
пользованием 3×3 и 9×9 базисных функций. Нижний 
график показывает восстановление с использованием 
тех же комбинаций из прямоугольного базиса. Восста-
новление с использованием 3×3 IOTA базисных функ-
ций является достаточно хорошим, тогда как при 

9 9t fN N    исходный и восстановленный импульсы 
практически неразличимы. Восстановление же из 3×3 
прямоугольных синусоидальных базисных функций яв-
ляется неудовлетворительным, тогда как при 9×9 ба-
зисных функциях восстановление лучше, но оно все же 
хуже, чем восстановление из 3×3 IOTA базиса. Эти вы-
воды подтверждаются и графиками частотных характе-
ристик восстановленных импульсов. На рис. 8 приведе-
ны спектры импульсов, восстановленных из IOTA и 
прямоугольного базиса на конкретной поднесущей. 

ИМН (ICI), введенная представлением гауссовского 
импульса в IOTA базисе, значительно меньше, чем вве-
денная при представлении прямоугольным базисом. 
Основной лепесток результата восстановления из IOTA 
базиса практически совпадает с основным лепестком 

исходного MFTN импульса, тогда как при прямоугольном 
базисе появляется значительная ИМН. Отметим, что 
IOTA фильтрация уже была использована в ортогональ-
ных системах со многими несущими, чтобы обойтись без 
циклического расширения [9, 15], и сейчас является ча-
стью стандарта 3GPP [16]. Реальное дополнительное 
усложнение при MFTN передаче обусловлено необхо-
димостью введения устройства отображения (mapper). 
При использовании IOTA число проекций для каждого 
импульса , ( )k lg t  может быть не больше 3×3. При 3-х 
поднесущих и 3-х моментах времени базиса представ-
ляемый импульс сохраняет до 95,5% энергии MFTN им-
пульса. 

 
Рис. 8. Спектры исходного и восстановленных импульсов 

на отдельной поднесущей 

Декодирование MFTN модулированных символов 

Возможная схема декодирования MFTN модулиро-
ванных символов должна включать в себя итерационный 
детектор с согласованным фильтром и систему после-
довательного подавления интерференции (Successive 
Interference Cancellation (SIC)). На рис. 9 представлена 
блок-схема приемника (блоки MFTN передачи выделены 
серым цветом). 

 
Рис. 9. Блок-схема MFTN приемника 

Согласованная фильтрация  
для восстановления MFTN символов 

Демодулированный сигнал со многими несущими 
представляет собой переданные проекции MFTN симво-
лов, искаженные AWGN каналом ,m n . Для декодирова-
ния принятого MFTN модулированного блока в двоичную 
информацию она должна быть восстановлена из проек-
ций. Аппроксимация исходного MFTN символа получает-
ся из принятых символов и предварительно вычислен-
ных проецирующих коэффициентов для этого MFTN 
символа (схема интерференции определяется коэффи-
циентами , , ,k l m nC ) с использованием согласованного 
фильтра. Согласованный фильтр на рис. 9 восстанавли-
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вает MFTN символы в соответствии с соотношением 

, , , , , ,
,

( )k l k l m n m n m n
m n

x C x   , (17) 

где ,m nx  – накопленные проекции MFTN символов, пе-

реданные через AWGN канал, , , ,k l m nC  – предварительно 
вычисленные проецирующие коэффициенты (они же 
были использованы в передатчике). Восстановленные 
так MFTN символы ,k lx  не свободны от МСИ/ИМН, так 
как они были исходно не ортогональны, когда переда-
вались. В результате восстановление содержит 
информацию об интересующем символе и 
интерференции (МСИ и ИМН) вместе с шумовыми 
компонентами. В процессе согласованной фильтрации 
шум, на фоне которого принимается сигнал, становится 
окрашенным (он обозначается как ,k l  ). Соотношение 
(17) при этом принимает вид 

, , , , , ,
,

k l k l m n m n m n
m n

x C x    . (18) 

Подставляя выражение (9) для ,m nx  в соотношение 
(18), получаем 

1 1

1 1
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

 (19) 

Из (19) можно видеть, что восстановленный MFTN 
символ 1, 1k lx  на поднесущей 1k  в момент времени 1l  

имеет сигнальный компонент 1, 1k lx , интерференцию от 

соседних символов 2, 2 3, 3, ,k l k lx x   и окрашенный шум 

1, 1k l . Сигнальный компонент из восстановленных сим-
волов может быть получен через итерационное декоди-
рование. Декодер должен выполнять посимвольное 
квазиоптимальное декодирование по максимуму апо-
стериорной вероятности (MAP) с последовательным 
подавлением интерференции (как внутренний декодер) 
и декодирование согласно стандартному BCJR алго-
ритму для сверточного кода, в качестве внешнего деко-
дера, как показано на рис. 9. 

Внутренний декодер 

Структура внутреннего декодера приведена на  
рис. 10. Внутренний декодер состоит из вычислителя 
мягкого выхода, SIC и LLR вычислительных блоков.  

 
Рис. 10. Внутренний декодер  

и составляющие его блоки обработки 

Вычисление мягкого выхода  

Блок вычисления мягкого выхода мягко оценивает 
символы из логарифма отношения правдоподобия 
(LLR), полученного из внешнего декодера  в виде 
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где lkx ,  – OQAM модулированные символы. Отношение 

правдоподобия LR и LLR определяются следующими 
соотношениями:  

,
,

,

( 1 | )
Likelihood Ratio( )

( 1 | )
k l

k l
k l

P x
x
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 (21) 

и 

,
,

,

( 1| )
LLR( ) ln( )

( 1| )
k l

k l
k l

P x
x

P x
 


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x
x

, (22) 

где x представляет собой принятую последователь-
ность. Из соотношения (22) можно получить  

,, ( )

1( 1 | )
1 k lk l LLR xP x

e
  


x . (23) 

Последовательное подавление интерференции 

Концепция SIC известна, широко используется в об-
ласти коммуникаций и применима к широкому классу 
проблем. В многопользовательских системах она может 
быть использована для выделения данных отдельного 
пользователя [17 – 19]. В настоящем контексте MFTN 
SIC используется для последовательного подавления 
МСИ и ИМН, появляющихся при MFTN передаче. 

Блоки обработки в SIC для MFTN передачи показаны 
внутри штриховых блоков на рис. 10. Блоки SIC повто-
ряют те, что использовались для MFTN передачи, то 
есть MFTN устройство отображения и согласованный 
фильтр. Символы ,ˆk lx  на выходе каскадов «устройство 

отображения – согласованный фильтр» представляют 
собой сумму сигнальной составляющей («мягкого» сим-
вола) и интерференции, которую он испытывает от со-
седних символов (соотношение (19)) из-за MFTN пере-
дачи. Соотношение (19) может быть выражено в виде 

, , , ,
( , ) ( , )

ˆk l k l p q k l
p q k lмягкий символ

интерференция шум

x x x 




   


, (24) 

где ,k lx  – сигнальный компонент, ,p qx  – компонент ин-

терференции. Мягкие выходы ,( )k lx  вычитаются из со-

ответствующих выходов каскадов «устройство отобра-
жения – согласованный фильтр» (соотношение (24)) со-
гласно соотношению 

, , , ,
( , ) ( , )

ˆk l k l p q k l
p q k l

x x x 


    . (25) 

Поскольку оценка интерференции плюс шум вычис-
лена, она может быть подавлена в принятых символах, 
чтобы оставить более чистый сигнальный компонент, 
определяемый соотношением 

 , , , ,

. . . . . .

ˆ{ }k l k l k l k l

симв с под инт восст симв оценка инт шум

x x x x


   


, (26) 

где ,k lx  – символы с подавленной интерференцией, 

, ,ˆ{ }k l k lx x   – оценка интерференции плюс шум, ,k lx  – 
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принятые символы на выходе первого СФ (MF) после 
FFT (рис. 9). Символы с подавленной интерференцией 

,k lx теперь используются как новые принятые символы 
для вычисления LLR во внутреннем декодере. Во время 
каждой новой итерации декодирования во внутреннем 
декодере оценка интерференции улучшается, и устрой-
ство SIC очищает восстановленные MFTN символы от 
шума и интерференции, обеспечивая лучшее качество 
декодирования. 

Вычисление LLR 

Вычисление LLR во внутреннем декодере выведено 
в предположении, что шум является белым, поэтому 
уравнение для вычисления LLR при посимвольном MAP 
декодировании является простым (может быть найдено 
в [20]). LLR вычисляются согласно соотношению 

,
,

,

( 1 | )
{ } ln{ }

( 1 | )
k l

ext k l
k l

P x
L x

P x
 


 

x
x




 , (27) 

которое может быть преобразовано к виду 

,
, 2

2
{ } k l

ext k l
N I

x
L x

 




 ,  (28) 

где ,k lx  – символ с подавленной интерференцией с раз-

мером блока K M N  . Оценка дисперсии шума плюс 
интерференция 2

N I   из-за MFTN передачи вычисляет-
ся как  

2
, ,

1
2
,

, 0
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1 1.
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

 (29) 

На первой итерации внутренний декодер вычисляет 
LLR, используя символы, восстановленные в процессе 
согласованной фильтрации, поскольку оценки интерфе-
ренции нет. В последующих итерациях это делается по 
символам с подавленной интерференцией. Блок внут-
реннего декодера непосредственно вычисляет extrinsic – 
внешние – LLR из входных LLR. Как результат, априор-
ные LLR не должны вычитаться на выходе внутреннего 
декодера (см. рис. 9). 

Выбор частотного и временного расстояния  
при MFTN передаче 

Прежде чем рассматривать качество MFTN прием-
ника, необходимо определиться с обоснованием для 
выбора конкретных временных и частотных интервалов 
T , F . Строго говоря, хотя конкретные величины 

T или F  важны, эффективное улучшение использова-
ния выделенного диапазона определяется произведе-
нием T F  . Как результат, для любого заданного произ-

ведения 1T F   , которое обеспечивает повышенную 

спектральную эффективность, T и F  могут теорети-
чески принять бесконечное число значений. Однако 
важно выбрать расстояния по времени и по частоте 
такие, чтобы интерференция от MFTN символов на их 
соседей была минимальной по сравнению с интерфе-

ренцией при возможных других величинах временных и 
частотных интервалов.  

Энергия intE  интерференции на MFTN импульс при 

некоторых индексах 1 1,k l  из набора окружающих MFTN 

импульсов , ( )k lg t , как функция T  для заданного произ-

ведения T F   определяется формулой  

1 1
1 1

int

2 2

, 1, 1 1, 1 1, 1
,

,
,

( ) |

( ), ( ) ( ), ( ) ,

T F P

k l k l k l k l
k l

энергия символа на k l
полная энергия на k l

E T

g t g t g t g t

   

  
 (30) 

где произведение T F   принимает значения P={0,4, 0,5, 

0,6, 0,7, 0,9, 1,0}, , ( )k lg t  относится к гауссовскому им-

пульсу g(t) на поднесущей k в момент времени l на неор-
тогональной сетке. Первый член правой части (30) дает 
полную интерференцию от всех MFTN импульсов , ( )k lg t  

на MFTN импульс в точке 1 1,k l . Второй член, который 

представляет энергию MFTN импульса в точке 1 1,k l , 
вычитается для получения чистой интерференции. 

На рис. 11 приведены графики зависимости энергии 
интерференции от MFTN символов на их соседей как 
функции интервала по времени T .  

 
Рис. 11. Графики зависимости энергии интерференции  

от расстояния по времени T  при разных  

величинах произведений T F   

Каждая кривая на рис. 11 соответствует фиксирован-
ному расстоянию по частоте и по времени при 1T F   . 
По оси Y откладывается энергия интерференции, по оси 
X – расстояние между символами по времени T . Из 

рисунка видно, что когда расстояние T  очень мало (им-
пульсы очень близки друг к другу), то полная интерфе-
ренция на любой символ от его соседей очень высока. 
Аналогично для случая, когда T  велико (так как F  
очень мало). Эти экстремальные величины можно игно-
рировать, так как высокий уровень интерференции будет 
иметь сильное влияние на качество декодирования. Оп-
тимальными будут те рабочие точки, где энергия интер-
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ференции будет минимальна. В этих оптимальных точ-
ках наведенные МСИ и ИМН из-за MFTN передачи бу-
дут минимальными для заданного произведения T F  , 
что улучшает качество декодирования в приемнике. 
Однако, иногда удобно, чтобы система работала слегка 
в стороне от оптимальной рабочей точки, например, при 

1F  , как показано на рис. 11. При этом за счет изме-

нения одного параметра T  просто получить разные 

значения T F  . Для кривой с 0,5T F    рабочая точка 

при 1T   является более подходящей в смысле мини-

мальной интерференции, чем выбор 0,5T  . Однако, 
иногда приходится принимать во внимание аппаратную 
реализацию. Однородный выбор T  и F  позволяет 
получить более простые вычислительные блоки, а так-
же блоки, которые управляют потоками данных. Как 
будет показано ниже, выбранные рабочие точки дают 
более эффективную аппаратную реализацию, несмотря 
на несколько более высокую интерференцию. 

Параметры модели приемника  
и анализ результатов моделирования   

Качество работы MFTN декодера оценено путем мо-
делирования в среде Matlab. Последовательность бло-
ков outer encoder – interleaver – inner encoder – 
multicarrier modulation соответствует MFTN передатчику, 
показанному на рис. 6. Далее сгенерированные симво-
лы передаются через AWGN канал. Последователь-
ность блоков приемника соответствует рис. 9. Качество 
измеряется в единицах отношения сигнал/шум 0/bE N . 
Во время моделирования предполагается случайное 
перемежение. Размер информационного блока опреде-
ляется выбором числа поднесущих N и моментов вре-
мени M. Для моделирования была выбрана система с 
1000 поднесущих для 20 моментов времени. Число ите-
раций декодирования может выбираться, но было фик-
сировано и равно 8.  

На рис. 12 представлены результаты моделирова-
ния приемника, характеризующие  качество декодиро-
вания MFTN сигналов для разных интервалов передачи 
T . Из рисунка видно, что при высоких отношениях сиг-
нал/шум характеристики приемника очень хороши и 
приближаются к теоретическому пределу, соответст-
вующему графикам BER для (7, 5) сверточного кода при 

1,0T   в гауссовском канале без интерференции [21, 
22]. При меньших величинах SNR отклонения значи-
тельны, так как наведенная интерференция становится 
слишком сильной для подавления, когда символы соби-
раются вместе [21, 22]. 

Для SNR=5дБ MFTN система, использующая 
0,4T  , имеет низкое качество по сравнению даже с 

более низкими уровнями SNR. Тогда как для 0,5T   
оно улучшается значительно. Из рис. 12 видно, что мож-
но использовать MFTN систему для достижения боль-
шей спектральной эффективности, когда условия кана-
ла хорошие. MFTN система обеспечивает 2-х кратное 
улучшение спектральной эффективности по сравнению 
с OFDM системой, использующей ту же модуляцию, но 
ценой более высокой сложности обработки в приемни-

ке. Было установлено, что 8 итераций достаточно для 
генерации близких к оптимальным результатов. 

 
Рис. 12. Графики зависимости вероятности ошибки  

от отношения сигнал/шум в зависимости  
от интервала передачи T  при 3 3 конфигурации  

проецирующих коэффициентов 

Спектрально эффективная схема 
мультиплексирования с частотным разделением 

В первой части статьи рассматривалась система, 
эффективность которой повышалась за счет сокраще-
ния интервал между передаваемыми символами при 
неизменной величине F , во второй части будет рас-
смотрена система, в которой для повышения эффектив-
ности при неизменной скорости передачи символов бу-
дет сокращаться частотный интервал между поднесу-
щими. Такие системы сейчас называют FDM системами 
с повышенной спектральной эффективностью – Spect-
rally Efficient Frequency Division Multiplexing (SEFDM) [23].  

Спектральная эффективность обычно определяется 
как скорость передачи бит, деленная на используемую 
полосу частот ((бит/с)/Гц). Отсюда можно видеть, что, 
умножая символьный период T на коэффициент α < 1 , 
но удерживая расстояние между поднесущими частота-
ми F, можно повысить спектральную эффективность (за 
счет возрастания битовой скорости) с коэффициентом 
примерно 1/α для большого числа несущих. Здесь мы 
зададим спектральную эффективность новой системы 
как 1/α и, следовательно, α=5/6 означает спектральную 
эффективность 120% или выигрыш 20%, но интервал 
между символами T будет оставлен соответствующим 
ортогональной системе, а интервал между поднесущими 
F будет уменьшен в соответствии с величиной α. 

Ясно, что при попытках реализации таких систем раз-
работчики сразу сталкиваются с очевидными проблема-
ми. К первой группе проблем можно отнести проблемы 
эффективной генерации и демультиплексирования сигна-
лов для таких систем, так как прямое применение техно-
логии FFT-IFFT затруднительно. Ко второй группе – про-
блемы детектирования сигналов в условиях резко возрас-
тающей интерференции между поднесущими. 

Рассмотрим возможные пути решения этих проблем 
в соответствии с работой [23]. Предположим, что систе-
ма имеет N несущих частот, разделенных интервалом F. 
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Пусть iS для {0, 1, , 1}i N   будет символом (ком-
плексное число, выбранное из используемого алфавита 
сообщений) на несущей i для времени [0, t). Теперь, для 
простоты игнорируя расстройку частоты начальной несу-
щей, переданный сигнал на интервале [0, T] можно опре-

делить соотношением 
1

0
( ) exp[2 / ]N

kk
B t S ikt T




 . Для 

OFDM интерференция между частотами является нуле-
вой, когда сигнал интегрируется по символьному перио-
ду. Вместо непрерывного сигнала B(t) можно рассмат-
ривать его дискретную версию, представляющую собой 
отсчеты сигнала B(t) в М дискретных моментов времени 
из набора {0, / , 2 / , , ( 1) / }T M T M M T M . Эта по-

следовательность является отсчетами mU  для 

{0, 1, , 1}m M  , то есть ( / )mU B Tm M  или mU   
1 1

0 0
exp[2 ( / ) / ] exp[2 / ].N N

k kk k
S ik mT M T S ikm M  

 
  
 Отсчеты mU представляют собой дискретную последо-
вательность, которая традиционно используется в 
OFDM передатчиках, так как она может легко быть сге-
нерирована с использованием FFT. Непрерывный сиг-
нал затем получается из нее.  

Теперь рассмотрим SEFDM систему, для которой  
TF = α< 1. Далее мы полагаем α рациональным, то есть 
α=b/c, где ,b c  (множество натуральных чисел). 
Эквивалентное уравнение для переданного сигнала 
принимает вид 

1

0

( ) exp[2 / ]
N

k
k

B t S iktb cT




 ,  (31) 

где B(t) – непрерывный сигнал в момент времени [0, )t T . 

Дискретная версия этого сигнала ( / )mU B Tm M  при-
нимает вид 

1

0

exp[2 / ]
N

m k
k

U S ikmb cM




 . (32) 

Из-за коэффициента b/c процедура FFT для генера-
ции передаваемого колебания не может быть использо-
вана напрямую. Однако существует сравнительно про-
стой способ построения передатчика и декодера, осно-
ванный на предположении, что SEFDM система с ра-
циональным α состоит из отдельных перемежающихся 
OFDM систем.  

Представление SEFDM системы 

В работе [23] предложено рассматривать систему 
SEFDM в виде нескольких перемежающихся OFDM сис-
тем, как показано на рис. 13. 

 
Рис. 13. Диаграмма расположения частот  

системы SEFDM при α= ¾ (малые стрелки) и системы OFDM 
(большие стрелки) 

На рисунке большие вертикальные двойные стрелки 
отображают поднесущие OFDM системы с символьным 

периодом Т и частотным интервалом F. (Напомним, что 
OFDM система имеет TF=1, а SEFDM система имеет  
TF = α< 1.) Меньшие одиночные стрелки соответствуют 
частотам SEFDM системы с тем же символьным перио-
дом T и частотным интервалом 3

4 F  (α = 3/4). Из рис. 13 

можно видеть, что SEFDM частоты, отмеченные цифра-
ми 1 по горизонтальной оси, точно согласуются с OFDM 
частотами, разделенными интервалом 3F. Другими сло-
вами, эти частоты SEFDM соответствуют OFDM систе-
ме, которая передает символы только на каждой третьей 
несущей. Частоты, отмеченные цифрами 2, также фор-
мируют OFDM систему, расстроенную по частоте от 
первой на 3

4 F и так далее. В общем, если α является 

рациональным числом α=b/c и b<c (где   – множе-
ство натуральных чисел), то система SEFDM может рас-
сматриваться как с чередующихся OFDM систем, каждая 
из которых передает символы на каждой b-й несущей и 
расстроена одна относительно другой на частоту b

c F . 
Этот принцип будет использован при разработке пере-
датчика и декодера.  

Структура SEFDM передатчика  

Генерация SEFDM сигналов с использованием IDFT 
была предложена в [24]. Аппаратная реализация такого 
передатчика рассмотрена в [25]. Так как SEFDM сигнал 
может быть описан совокупностью перекрывающихся 
независимых повернутых (rotated) OFDM сигналов, то 
можно показать, что SEFDM передатчики могут быть 
построены с использованием OFDM технологий генера-
ции, в которых сигналы эффективно генерируются на 
основе IDFT [26]. Пример структурной схемы передатчи-
ка, вырабатывающего SEFDM сигнал путем суммирова-
ния с повернутых сигналов OFDM, приведен на рис. 14. 

 
Рис. 14. IDFT реализация SEFDM передатчика 

Алгоритм работы SEFDM приемника/декодера 

Задачей приемника является восстановление пере-
данных символов путем декодирования сигналов чере-
дующихся OFDM систем. При этом необходимо обеспе-
чить подавление интерференции от других составляю-
щих систем OFDM. По этой причине такой декодер на-
зывается stripe decoder – полосовым декодером [23]. 
Отметим, что приводимый синтез приемника/декодера 
является эвристическим. Никакого доказательства схо-
димости используемого алгоритма в проанализирован-
ных работах не приводится. Однако следует отметить, 
что приемник/декодер оказывается работоспособным 
при компьютерном моделировании.  

Рассмотрим последовательность операций, необхо-
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димых для восстановления переданных символов. Для 
этого будем считать, что система SEFDM имеет N под-
несущих и /b c  . Пусть U будет принятым сигналом 
(пока без шума). Если система является системой 
OFDM, то декодирование выполняется просто. Приня-
тые частоты ортогональны, и IDFT восстанавливает 
символы на каждой несущей. В рассматриваемом слу-
чае, если символы для с-1 перемешанных OFDM систем 
известны, то символы оставшейся OFDM системы могут 
быть получены вычитанием той части сигнала U, кото-
рая приходит от c-1 OFDM систем с известными симво-
лами, и последующим формированием обратного DFT. 
Если U(k) есть сигнал, приходящий от k-й OFDM систе-

мы, то 
1

1
( )c

k
k


U U  является сигналом, приходящим 

от  OFDM системы U(0). IDFT от U(0) восстанавливает 
соответствующие символы. Тот же самый процесс бу-
дет необходим, если будут известны (0), (2), ,U U   

( 1)c U , и надо восстановить U(1). В этом случае пе-

ред IDFT должен быть сделан частотный сдвиг R(1). 
Следует отметить, что если сигнал U искажен белым 
шумом, рассмотренный процесс может быть использо-
ван для получения максимально правдоподобной оцен-
ки переданных символов путем округления к ближай-
шему символу алфавита. Оценки символов для с чере-
дующихся OFDM систем затем улучшаются. Новые 
оценки вырабатываются вычитанием сигнала от с-1 
других OFDM систем и формированием IDFT с предва-
рительным частотным сдвигом. Это повторяется в тече-
ние J итераций. Получающиеся оценки являются мягки-
ми, не совпадающими с символами используемого ал-
фавита вплоть до последней стадии процесса, когда на 
полученные оценки отображаются ближайшие  символы 
используемого алфавита.   

В целом, алгоритм детектирования может быть за-
писан в виде следующей последовательности действий. 

1. Полагаем оценки символов Ŝ  равными 0+0i . 
2. Принимаем j:=1 (j – счетчик итераций). 
3. Принимаем ˆ ˆ(0), (1),S S   в качестве оценок симво-

лов с перемешанных OFDM систем. Для каждой из с 
систем по порядку удаляем часть сигнала, генерируе-

мую всеми символами в Ŝ  кроме ˆ ( )kS . Используем 

результат удаления для новой оценки ˆ ( )kS  и, следова-

тельно, новой Ŝ .  
4. Если j J , то : 1j j   и идем к шагу 3. 

5. Окончательно, Ŝ  округляется к ближайшему сим-
волу алфавита для каждого оцениваемого символа. 

Результаты моделирования 

Численное моделирование было выполнено для оп-
ределения характеристик передающей и декодирующей 
систем. SEFDM система характеризуется числом несу-
щих N в одном символьном периоде, объемом сим-
вольного алфавита, числом отсчетов, полученных для 
декодирования за один символьный период, коэффициен-
том сжатия / ,b c   отношением сигнал/шум 0/bE N . 
Как отмечалось ранее, спектральная эффективность 

SEFDM системы по сравнению с OFDM составляет 1  . 

Так что для 5 / 6   спектральная эффективность по-
вышается на 20%, а для 4 / 5   – на 25%. 

При моделировании системы SEFDM были реализо-
ваны три схемы декодирования. Первой является 
«stripe» схема декодирования. Вторым используемым 
методом был метод максимального правдоподобия (не-
смотря на его вычислительную сложность). Третьим был 
метод сферического декодирования. Для сравнения 
оценивались погрешности передачи системы OFDM с 
обычной спектральной эффективностью.  

На рис. 15 [23] приведены зависимости вероятности 
ошибки BER от отношения сигнал/шум 0/bE N  (dB) для 
системы OFDM и SEFDM систем с параметрами эффек-
тивности α = 5/6 и α = 4/5. 

 
a) 

 
б) 

Рис.15. Зависимости вероятности ошибки BER  
от отношении сигнал/шум для систем  

с 4-QAM, α = 5/6 (а) и α = 4/5 (б) 

Из рис. 15 а видно, что при небольшом числе подне-
сущих ML сферический и полосовой детекторы при по-
вышенной спектральной эффективности (α = 5/6) обес-
печивают вероятность ошибки, близкую к BER системы 
OFDM. С увеличением числа поднесущих вероятность 
ошибки возрастает. 

Для системы со спектральной эффективностью 5/4 
(рис. 15 б) ML и сферический детектор продолжают обес-
печивать вероятность ошибки, близкую к вероятности 
ошибки системы OFDM, в то время как для полосового де-
тектора вероятность ошибки существенно повышается. 
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Из приведенных результатов можно заключить, что 
используемые принципы позволяют строить системы с 
повышенной спектральной эффективностью, однако 
возможности их реализации сильно зависят от исполь-
зуемых схем детектирования. 

Получение хороших решений для проблемы декоди-
рования является сложной задачей. В этом направле-
нии были предложены различные подходы. Некоторыми 
из   известных решений для проблемы декодирования 
являются: zero forcing (ZF) [27, 28], minimum mean 
squared error (MMSE) [29], the sphere decoder [30, 31] и 
semi-definite relaxation (SDR) [32, 33]. Maximum likelihood 
methods имеют очень большую сложность и не могут 
быть использованы на практике, за исключением случая 
небольших систем. Методы, такие как SDR, MMSE и ZF, 
имеют меньшую сложность, но дают худшие вероятно-
сти ошибок, особенно когда уровень шума высок или 
число поднесущих велико [28]. Поэтому они с малой 
вероятностью могут быть полезными в системах со мно-
гими несущими или практическими уровнями шума. В 
противоположность им, the sphere decoder (SD) являет-
ся методом динамического программирования, который 
может достичь оптимального решения. SD исследовал-
ся в работах [31, 34]. Были получены обнадеживающие 
результаты по использованию SD для SEFDM. В работе 
[35] развит квазиоптимальный детектор на основе SD, 
использующий semi-definite programming для снижения 
сложности SD. В работах [36] и [37] предложено исполь-
зовать fixed complexity sphere decoders (FSD) и затем 
комбинацию FSD и truncated singular value decomposition 
(SVD) для решения проблемы переменной сложности 
SD при сохранении приемлемой вероятности ошибок.  

SD имеет два основных недостатка, которые были 
лишь частично преодолены. Он требует обращения 
плохо обусловленных матриц (эту проблему помогает 
решить метод регуляризации, основанный на введении 
дополнительного шума), и его сложность не является 
фиксированной [38, 39]. Время вычислений для SD мо-
жет значительно ухудшиться при большом числе несу-
щих или малом α.  Следовательно, практическая реали-
зация может быть возможна только при очень специфи-
ческих условиях, для относительно малой размерности 
сигнала (N ≤ 32) и при высоком отношении сигнал/шум.  

С учетом изложенного можно отметить, что вопросы 
детектирования сигналов в системах SEFDM практиче-
ски остаются открытыми. Открытыми являются и другие 
вопросы, возникающие при практическом использова-
нии высокоэффективных систем связи. Это касается 
вопросов синхронизации, приема сигналов в быстро 
меняющихся каналах с рассеянием и других.  

Заключение 

В статье рассмотрены два направления повышения 
спектральной эффективности систем связи со многими 
несущими. Проанализированы принципы построения 
таких систем, приведены результаты моделирования, из 
которых следует, что рассматриваемые системы при 
определенных условиях могут обеспечить существен-
ное повышение эффективности использования выде-
ляемых частотных диапазонов. Направления активно 

развиваются. Особое внимание уделяется возможно-
стям практической реализации предлагаемых принципов 
и алгоритмов, хотя многие проблемы еще не решены.  
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PROBLEMS AND METHODS  
OF COMMUNICATION SYSTEMS 
SPECTRAL EFFICIENCY INCREASING: 
ORTHOGONAL TRANSMISSION 

Bakulin M.G, Kreindelin V.B., Shumov A.P. 

Spectral efficiency is a key design issue for all wireless 
communication systems. Orthogonal frequency division 
multiplexing (OFDM) is a very well-known technique for 
efficient data transmission over many carriers overlapped in 
frequency. Recently, several papers have appeared which 
describe spectrally efficient techniques for multi-carrier 
systems where the condition of orthogonality is dropped.  

Proposed techniques suffer from high complexity or high 
error rates because of the inter-carrier interference. This 
work addresses to problems of transmitter and receiver 
architectures whose design is based on using high efficient 
OFDM technologies. Results of detailed simulation of 
systems with different signal types and carrier dimensions 
are presented. 
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