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Kivonat

A masszív MIMO (massive Multiple-Input Multiple-Output) az egyik legkorszer¶bb több-
antennás vezetéknélküli kommunikációs technológia, melyben a több tíz vagy több száz
antennával rendelkez® bázisállomás kommunikál a jellemz®en egyetlen antennával ellátott
felhasználókkal [1]. A szóban forgó technológia megoldást jelent a korlátozott frekvencia-
er®források melletti folyamatosan növekv® adatátviteli sebesség iránti igényre. A masszív
MIMO sarokköve az ötödik generációs hálózatoknak [2], használatával a bázisállomás egy
id®ben, azonos frekvenciasávban több mobil állomással is képes kommunikálni, azokat
térben elválasztva [3]. Igazolt, hogy a bázisállomás antennaszámát növelve, n® a cellán
belül elérhet® ered® spektrális hatékonyság, így a jöv®ben akár több száz vagy több ezer
antennával szerelt bázisállomások fejlesztése várható [4].

A masszív MIMO m¶ködéséhez elengedhetetlen a rádiós csatorna ismerete, amit mé-
réssel határoz meg a rendszer. Id®osztásos m¶ködés esetén a rádiós csatorna recipro-
citására támaszkodva a mérést elegend® felmen® ágban elvégezni, jelent®sen csökkentve
ezáltal a csatornabecslés id®tartamát [3]. Az adatsorozatok bázisállomás-oldali el®kódo-
lás és dekódolás a mért csatornaparaméterek segítéségével végezhet® el, ebb®l fakadóan a
csatornabecslés feladatköre kulcsfontosságú. A cellás rendszerekben használható csator-
nabecslési eljárások vizsgálata jelenleg is tudományos érdekl®dés központjában áll [1].

Dolgozatomban vizsgálom a masszív MIMO rendszerek csatornabecslését, ezt követ®-
en az ötödik generációs hálózat �zikai rétegéb®l kiindulva csatornabecsl® keretrendszert
tervezek. A kivitelezéshez szoftverrádiós platformot használok [5], a rendszer teljesít®-
képességét vizsgálom szimulációval és méréseket készítek milliméteres hullámhossztarto-
mányban is, igazolva a jelfeldolgozási algoritmusok megvalósításának helyességét.
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Abstract

Massive MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) is a state of the art wireless commu-
nication technology. In a massive MIMO network, the base stations are equipped with
multiple tens or hundreds of antennas and serv mobile stations with few antennas [1]. The
massive MIMO technology o�ers a solution for the ever-increasing demand for network
throughput. Owing to the bene�ts of this technology, it is one of the essential ingredients
of the �fth generation new radio systems [2]. In a massive MIMO network, the base
station serves multiple users in the same time-frequency resources by the utilization of
spatial multiplexing [3]. It has been proved that by increasing the number of base station
antennas, the cumulative spectral e�ciency within the cell will always increase [4]. The-
refore, in the future, base stations with multiple hundreds or thousands of antennas are
expected.

Massive MIMO relies on measured channels. In the case of time-division duplexing,
the system can utilize the reciprocity of the channel. Consequently, measurements can be
made in the uplink direction, which reduces the required time for pilot transmission [3].
The decoding and precoding algorithms require the channel state information. Therefore
it is vital to measure the radio channels. Thus, scienti�c investigation of the channel
estimation techniques is a relevant research topic [1].

In the presented thesis, channel estimation in a massive MIMO network is investigated.
Based on the physical layer of the �fth generation networks, a channel measurement
framework has been designed. The framework has been implemented on a software-
de�ned radio platform [5]. The performance of the framework has been studied in terms
of simulation. Its operation is prooved by measurement campaigns also in the millimeter
domain.
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Bevezetés

Vezeték nélküli kommunikációs technológiák nélkül a jelen kor emberének hétköznapjai
szinte elképzelhetetlenek, szerves részei a minket körülvev® világnak. Mióta Guglielmo
Marconi 1895-ben sikeresen létesített vezeték nélküli információátvitelt, minden két és
fél évben megduplázódik az ily módon továbbított információ mennyisége, ahogyan azt
Martin Cooper a '90-es években felismerte [7].

Annak érdekében, hogy ezt a folyamatosan növekv® igényt a kommunikációs rendsze-
rek ki tudják szolgálni, az iparnak és a tudományos közösségnek szorosan együttm¶ködve
kell újabb és újabb megoldásokat bevetnie. Az egyik ilyen ötlet a többantennás, elterjedt
nevén több-bemenet¶, több-kimenet¶ (Multiple-Input Multiple-Output, MIMO) rendsze-
rek használata, ezek közül kiemelkedik a masszív MIMO, mely az ötödik generációs mobil-
hálózatok egyik sarokköve. A szóban forgó technológia használatával a cellás rendszerek
bázisállomásainak (Base Station, BS) antennaszámát növelve, a cellán belül folyamatosan
növekv® ered® spektrális hatékonyság érhet® el [3]. A masszív MIMO technológia kulcsa
a rádiós csatorna ismerete, melyet a rendszer méréssel határoz meg, ez a csatornabecslés
folyamata.

Az 5G NR (5th Generation New Radio) rendszerek várhatóan a milliméteres hullám-
hossztartományban (30 GHz�300 GHz frekvenciasáv, gyakran a 28 GHz-es tartomány is
értend® alatta) is képesek lesznek forgalmazni. Ebben a frekvenciatartományban a rádiós
interfész megépítése és m¶ködtetése kihívást jelent® feladat, többek között a nagyfrekven-
ciás oszcillátorok jelent®s fáziszaja miatt. Diplomamunkám központi eleme egy masszív
MIMO rendszerekben használható csatornabecsl® rendszer tervezése és implementálása
szoftverrádiós platformon, mely m¶ködése milliméteres hullámhossztartományban is iga-
zolt.

Dolgozatom els® fejezetében ismertetem a masszív MIMO rendszerek alapelvét. A má-
sodik fejezetben a csatornabecslés feladatkörét és a masszív MIMO rendszerek m¶ködési
mechanizmusát mutatom be. A harmadik fejezet az 5G NR rendszerek �zikai rétegének
releváns részeire fókuszál, melyek a csatornabecsl® keretrendszer tervezése során kiindu-
lási pontként szolgáltak. Annak érdekében, hogy a mért átviteli karakterisztika a valós
rádiós környezetet jellemezze, szükséges a rádiós interfészb®l ered® egyéb hibák becslése
és kompenzálása. Ezt a feladatot betölt® szinkronizációs mechanizmusokat tárgyalja a
negyedik fejezet. A csatornabecsl® rendszertervét és implementálását az ötödik és hato-
dik fejezetek tartalmazzák. Dolgozatomat összegzéssel és a tervezett fejlesztési irányok
vázolásával zárom.

Praktikus okokból itt összegzem a használt matematikai jelöléseket. A vektorokat,
mátrixokat, a b× b méret¶ egységmátrixot és zérus érték¶ mátrixot a, A, Ib és 0b repre-
zentálja. [A]k,j A mátrix k. sorának j. elemére utal. Az inverz, transzponált, konjugált és
adjungált képzést .−1, .T , .∗ illetve .H jelöli. Az abszolútértéket, illetve második normát
|.| illetve ‖.‖ szimbolizálja. A konvolúció m¶veletét ⊗ jelöli. Az arg {.} függvény [−π, π)
tartományban adja meg egy komplex szám fázisát, < és = pedig a valós és képzetes részére
utal. x mod ϕ az x szám ϕ szerinti modulusát jelenti.
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1. fejezet

A masszív MIMO kommunikációs
technológia

Napjaink elterjedt vezeték nélküli kommunikációs rendszerei cella alapúak. Ez azt jelenti,
hogy a szolgáltatással lefedend® terület cellákra tagolt, az ott tartózkodó felhasználók
(mobil állomások, Mobile Station, MS) pedig azonos bázisállomással kommunikálnak. Az
adatátvitel felmen® ági (UpLink, UL), ha a mobil állomások forgalmaznak, és a bázisál-
lomás vesz, illetve lejöv® ági (DownLink, DL) fordított kommunikációs irány esetén. A
cellás rendszerek teljesít®képességét jól jellemzi az átmen® adatátviteli sebesség (network
throughput), mely az egységnyi területen lév® felhasználók kumulált adatátviteli sebes-
ségét takarja. A mobilhálózatok fejlesztésének célja lényegében ezen paraméter növelése
(a megbízhatóság és az egyenletes szolgáltatásmin®ség mellett). Az átmen® adatátviteli
sebesség a következ® módon adható meg

átmen® adatátviteli sebesség︸ ︷︷ ︸
bit/s/km2

= cella s¶r¶ség︸ ︷︷ ︸
cella/km2

× sávszélesség︸ ︷︷ ︸
Hz

× spektrális hatékonyság︸ ︷︷ ︸
bit/s/Hz/cella

.

(1.1)
Az eddigi hálózatfejlesztési lépések (ezeket tekinti át 3.1 rész) els®sorban a szorzat els®
két tényez®jét érintették. A bázisállomások s¶r¶ségének növelése költséges, illetve mos-
tanra a s¶r¶n lakott terülteteken nagyságrendileg nem növelhet®. Az elérhet® rádiós
spektrum korlátozott, különösen a kedvez® terjedési paramétereket mutató 6 GHz alat-
ti tartományban. A milliméteres hullámhossztartományban jelent®s mennyiség¶ szabad
frekvenciaer®forrás érhet® el. Azonban ebben a frekvenciasávban a terjedés optikai jel-
leg¶, adatátvitel jellemz®en tiszta rálátás esetén lehetséges, ennek megfelel®en jelenleg
helyhez kötött mikrohullámú összeköttetésekben használatosak, például a bázisállomások
közötti adatkapcsolatokban. Az 5G NR � a kihívások ellenére � várhatóan a milliméteres
hullámhossztartományban is fog üzemelni, azonban els®sorban kis kiterjedés¶ hálózatok
formájában, ahol megfelel® vételi jelszint garantálható. Következésképpen (1.1) szorzat
második tényez®je sem növelhet® lényegesen. A jelenleg folyó és jöv®beni hálózatfejlesz-
tések kulcsa (1.1) harmadik paraméterének növelése, ezt célozza a jelen fejezet tárgyát
képez® többantennás kommunikációs technológia is. A masszív MIMO szakirodalma fo-
lyamatosan gyarapszik. [8], [3] tématerületet részleteiben lefed® könyvek, [9] az elmúlt
id®szak tudományos eredményeit is tárgyaló monográ�a. [10] a masszív MIMO ötlet-
gazdájának bevezet® írása, [11] pedig a technológiával kapcsolatos elterjedt félreértések
tisztázása végett íródott. Az áttekintés els®dleges alapja [3] bevezet® fejezete.
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1.1. Spektrális hatékonyság növelésének módjai

A spektrális hatékonyság Claude Shannon által de�niált alakja [12]

SE = log2 (1 + SINR) ,

SINR =
jelteljesítmény

zajteljesítmény + interferenciateljesítmény
,

(1.2)

ahol [SE] = bit/s/Hz, az egy felhasználóra vonatkozó spektrális hatékonyság (Spectral Ef-
�ciency, SE), SINR pedig a jel/zaj-viszony interferenciát �gyelembe vev® formája (Signal
to Interference and Nosie Ratio). A cellán belüli ered® spektrális hatékonyság az egyes
felhasználók spektrális hatékonyságának összege.

(1.2) formulát vizsgálva az els® ötlet a jelteljesítmény növelése lehet. Ez kis telje-
sítmények esetén hatásosnak bizonyul, mivel a logaritmusfüggvény kis értékekre lineáris
kapcsolattal közelíthet®. Azonban abban a tartományban, ahol a mai mobilhálózatok
üzemelnek, ez jelent®s teljesítménynövelést jelentene, ami egészségügyi okok miatt nem
kivitelezhet®. Demonstratív példaként, a mai mobilhálózatok esetében SE ≈ 4 bit/s/Hz,
ennek kétszerese ≈ 17-szeres jelteljesítménnyel érhet® el, változatlan zaj- és interferencia-
teljesítmény mellett. Másik ötlet a nagyobb jelteljesítmény begy¶jtése több vev®antenna
használatával (array gain). Az ötlet közel se új kelet¶, már 1919-ben felmerült [13]. A
több vev®antenna felhasználható irányított antennakarakterisztika létrehozására, ezzel el-
nyomva az interferenciát okozó forrást, ily módon csökkentve az interferenciateljesítményt.

1.1. ábra. MU-MIMO megközelítés alapelve, M ≈ K.

A fenti megközelítések az egy felhasználóra vonatkozó spektrális hatékonyság növelését
a �logaritmuson keresztül� célozzák. Jelent®sebb növekedést eredményez a felhasználók
térbeli elválasztása (space-division), ily módon minden felhasználó a teljes sávszélesség-
ben azonos id®intervallumban forgalmazhat. A térbeli elválasztás szintén több antenna
használatával érhet® el, ezúttal a cél több független nyalábon keresztüli forgalmazás. A
többantennás kommunikációs technológiák közül id®rendben az els® megközelítés a több-
felhasználós MIMO (Multi-User MIMO, MU-MIMO, megjelenésekor space-division mul-
tiple access) volt. Az elképzelés a '80-as évek végén, '90-es évek elején született meg,
ekkor szabadalmaztatták is, azonban az információelméleti leírás, ennek köszönhet®en a
m¶ködés mélyebb megértése a '00-es évek elejére tehet®, ilyen többek között [14] publiká-
ció. Az elképzelést az 1.1 ábra szemlélteti. A MU-MIMO rendszerekben a bázisállomás
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antennáinak száma (M) nagyságrendileg egyezik az egyszerre a cellában forgalmazó mo-
bil állomások összes antennaszámával (K). Ezzel a megközelítéssel a felhasználók térbeli
elválasztása számításigényes feladat.

A MU-MIMO tesztrendszerek megjelenésekor a mobil rendszerek els®dleges célja a
hanghívások továbbítása volt, a célkeresztben tehát a felhasználók elválasztása és nem az
adatátviteli sebbesség növelése állt. Az els® technológia, mely az adatátviteli sebesség
növelését célozta az egyfelhasználós vagy pont-pont MIMO (point-point MIMO, Single-
User MIMO, megjelenésekor layered space-time architecture). Ezekben a rendszerekben
az adó- és vev®oldal egyetlen egységb®l áll, és a két fél közötti többutas terjedés el®nyeit
használja ki a rendszer. Az ötletet az 1.2 ábra ismerteti. Fontos kiemelni, hogy körülbelül
egyez® az adó- és vev®oldal antennaszáma. Az elképzelés a vonatkozó információelmélettel
együtt a '90-es évek végén született meg, például [15]. A valós terjedési körülmények nem
teszik lehet®vé tetsz®legesen sok különböz® terjedési út létrejöttét, így ez korlátozza a
technológiával elérhet® maximális adatátviteli sebességet. Mindemellett a legnagyobb
adatátviteli sebességet lehet®vé tev® jelfeldolgozás (dirty paper coding) mind adóoldalon,
mind vev®oldalon számításigényes.

Jelutak

1.2. ábra. SU-MIMO elrendezés.

A masszív MIMO gondolata a '10-es években született meg, az ötlet Thomas Marzetta
nevéhez köthet® [16]. A megközelítés alapja a MU-MIMO bázisállomás-oldali felskálázá-
sa. A rendszerbe vitt diverzitás egyszer¶bb jelfeldolgozás mellett eredményez jobb térbeli
fókuszálhatóságot és kisebb melléknyalábokat. Következésképpen M növelésével jobban
fókuszálható az adóteljesítmény, növelhet® a vett hasznos jelteljesítmény és csökkenthe-
t® az interferenciateljesítmény is. Lényeges, hogy a masszív MIMO technológia lehet®vé
teszi, hogy a felhasználók egyszerre, azonos frekvenciatartományban forgalmazzanak. A
bázisállomás antennaszámát növelve, az egyre több nyaláb hatékony formálására képes.
A nyalábok használatával a felhasználók a teljes frekvenciatartományban kommunikálhat-
nak, tehát folyamatosan növelhet® a cellán belüli ered® spektrális hatékonyság, megkerülve
ezzel (1.2) formulában szerepl® logaritmus jelentette �csapdát�. Mindez egyszer¶, lineáris
jelfeldolgozási algoritmusok használatával is elérhet®, egy ilyen eljárást mutat be az 1.3
szakasz.

A masszív MIMO az ötlet megszületése óta eltelt tíz év alatt, egy kezdetben vakme-
r®nek t¶n® elképzelésb®l, a következ® mobilhálózat generáció egyik sarokkövévé n®tte ki
magát. Masszív MIMO antennatömböket jelenleg több gyártó is gyárt, a 2020-as évek
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kereskedelmi forgalomban kapható termékeinek eloszlását összegzi a GlobalData közlemé-
nye [17], mely szerint jelenleg a 64 adó és 64 vev® antennával szerelt termékek dominál-
nak. Annak hátterében, hogy a technológia egyre szélesebb körben elterjed, részben az
elmúlt id®szakban bekövetkezett hardverfejl®dés áll. A kezdeti megközelítés szerint a bá-
zisállomások rádiós egysége egy különálló dobozt alkotott, mely �zikai paraméterei miatt
az antennaállvány alatt kapott helyet. Az egyre jobb integrált áramköri technológiának
köszönhet®en a rádiós egység mérete és tömege fokozatosan csökkent (Moore törvény),
el®ször az antenna alatt, napjainkban pedig az antennába integráltan is elkészíthet®. A
masszív MIMO rendszerek ennek köszönhet®en hasonló, modulos kivitelezésben érhet®-
ek el, nem kell számos és súlyos hardverelemet telepíteni, ahogyan az els® MU-MIMO
tesztrendszerek esetében.

1.3. ábra. Masszív MIMO koncepciója, M > K szükséges, M � K számos kedvez®
tulajdonságot mutat.

1.2. Az adatátvitel leírása

A következ®kben a továbblépéshez szükséges általános fogalmakat tekintek át. Minden
adó- és vev®antenna között van egy rádiós csatorna, tehát az összeköttetést összesenM×K
csatorna jellemzi, melyek összességét csatornainformációnak (Channel State Information,
CSI) nevezik. Amennyiben ezek a csatornák nem frekvenciaszelektívek (lapos fadingesek
[18]) akkor az átvitelt egy adó- és vev®antenna között frekvenciatartományban egyetlen
komplex szám írja le (precízebb megfogalmazásban a csatorna alatt egy kell®en keskeny
frekvenciasáv, egyetlen vagy néhány alviv® értend®). Egy felhasználó csatornája lapos
fadinges esetben a következ® vektorral adható meg

hk =
[
h0,k, h1,k, h2,k, . . . , hM−1,k

]T ∈ CM , k = 0, 1, . . . , K − 1. (1.3)
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A gondolatmenetet folytatva az összes csatorna jellemezhet® egyM×K méret¶ mátrixszal

H = [h0,h1, . . . ,hK−1] ∈ CM×K , (1.4)

melyet többfelhasználós csatornamátrixnak neveznek (multi-user channel matrix). H kon-
venció szerint vev®antennák × adóantennák száma dimenziójú. Ennek megfelel®en a fen-
tebb megadott H felmen® ági átvitelt jellemez, melyb®l HT szerint kapható a lejöv® ági
csatornainformáció.

A csatornainformáció ismeretében a bázisállomás el® tudja állítani azt a jelsorozatot,
melyet az antennáin azonos frekvenciatartományban egyszerre adva, a megfelel® nyalábo-
lást létre tudja hozni a felhasználók térbeli elkülönítésének érdekében. Ez az el®kódolás
(precoding) m¶velete, mely a korábbi formalizmushoz hasonlóan, nem frekvenciaszelektív
csatornák esetében megadható egyetlen mátrixként. Jelölje xDL ∈ CK a felhasználóknak
egy adott mintavételi id®ben eljuttatni kívánt jelsorozatot, ekkor az átvitel lejöv® ágban
a következ® módon írható le

yDL = HTFxDL + wDL, (1.5)

ahol yDL ∈ CK az egyes mobil állomások által vett jelsorozat, F ∈ CM×K a bázisállomás-
oldalon alkalmazott el®kódolást leíró mátrix, wDL ∈ CK pedig az additív fehér Gauss-zaj
(Additive White Gaussian Noise, AWGN), wDL ∼ CN

(
0K , σ

2
DLIK

)
. Fontos hangsúlyozni,

hogy a formulában szerepl® Fmátrixot a bázisállomás a csatornainformációhoz igazítottan
határozza meg.

A bázisállomás szintén a csatornainformáció ismeretében tudja a felhasználóktól egy-
szerre, azonos frekvenciatartományban érkez® jelsorozatokat elkülöníteni. Ez a dekódolás
(decoding) m¶velete, mely (1.5)-hoz hasonlóan a következ® formában adható meg

yUL = CH (HxUL + wUL) , (1.6)

ahol xUL,yUL ∈ CK az egyes mobil állomások által adott jelsorozatok és azok detektált
értéke, C ∈ CM×K a bázisállomás-oldalon alkalmazott dekódolást leíró mátrix, wUL ∈ CM

pedig az additív fehér Gauss-zaj, wUL ∼ CN
(
0M , σ

2
ULIM

)
. A fenti formulában szerepl®

zárójel azt fejezi ki, hogy a zaj els®sorban a vétel során adódik a jelhez, a dekódolás m¶ve-
lete pedig ezt követ®en történik. Akárcsak az el®kódolás esetében, a dekódolás m¶veletét
leíró C mátrixot is a csatornainformáció ismeretében számíthatja ki a bázisállomás. A
fent vázolt dekódolás és a korábban leírt el®kódolás lineáris, mivel azok egyetlen mátrix-
m¶veletként megadhatóak.

1.3. M¶ködési mechanizmus szemléltetése

Tekintsünk egy felmen® ági elrendezést, ami álljon két egyantennás mobil állomásból és
egy M antennás bázisállomásból, küldjenek ezek x1 és x2 adatokat. A csatornák legye-
nek független, egyenletes eloszlású Rayleigh-fadingesek [18], vagy más néven korrelálatlan
Rayleigh-fadingesek. Következésképpen (1.3) elemeire h{0,1} ∼ CN (0M , IM) teljesül. A
bázisállomáson vett jelsorozat a dekódolás után (1.6) alapján

[y0, y1]T = y = CH (Hx + w) ,

y0 = cH0 h0x0 + cH0 h1x1 + cH0 w,

y1 = cH1 h0x0 + cH1 h1x1 + cH1 w.

(1.7)
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Az egyik legegyszer¶bb dekódolási séma szerint c{0,1} = 1
M
h{0,1}, ezt a szakirodalom maxi-

mális arányú kombinálásnak (Maximum Ratio combining, MR) nevezi [19]. Felhasználva,
hogy a rádiós csatornák korrelálatlan Rayleigh-fadingesek, a nagy számok törvényére hi-
vatkozva a következ®k érvényesek [3, B.12. Lemma]

cH0 h0 =
1

M
‖h0‖2 M→∞−−−−→ E

{∣∣h0,m

∣∣2
}

= 1, ∀m,

cH0 h1 =
1

M
hH0 h1

M→∞−−−−→ E
{
h∗0,mh1,m

}
= 0, ∀m,

cH0 w =
1

M
hH0 w

M→∞−−−−→ E
{
h∗0,mnm

}
= 0, ∀m.

(1.8)

Szimmetria miatt ugyanezek az eredmények adódnak a másik mobil állomás vonatkozásá-

ban is. Következésképpen y0
M→∞−−−−→ x0 és y1

M→∞−−−−→ x1, vagyis a bázisállomás antennaszá-
mát növelve az összeköttetés aszimptotikusan interferencia és zajmentessé válik. M nö-
velésével tehát az egyes felhasználók véletlen csatornái a dekódolásnak (és el®kódolásnak)
köszönhet®en fokozatosan determinisztikussá válnak, ezt a hatást az angol terminológia
channel hardening-nek nevezi.

A fenti számolást szemlélteti az 1.4 ábra. Felmen® ágban a mobil terminálok nem
MIMO speci�kus, például QPSK (Quadrature Phase-Shift keying), QAM (Quadrature
Amplitude Modulation) vagy OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing � or-
togonális frekvenciaosztásos nyalábolás) szimbólumot ad. A bázisállomásban úgy áll el®
a vett szimbólum, hogy az egyes antennákon vett jeleket hm,k konjugáltjával szorozzuk
és ezek összege adja yk-t. Természetesen több felhasználó esetén a vett szimbólumok in-
terferálnak. Megfelel® terjedési körülmények mellett M növelésével az egyes csatornák
aszimptotikusan ortogonálisak, a hasznos jel teljesítménye M -szer gyorsabban n®, mint
az interferencia teljesítménye, ahogyan ezt (1.8) számítás is illusztrálja.

Lejöv® ágban az egyes termináloknak eljuttatni kívánt xk szimbólumok hm,k konjugált-
jával szorzott értékének összege adja az m. antenna által adott szimbólumot, ahogyan azt
az 1.5 ábra szemlélteti. Egy terminál esetén belátható, hogy ez a fajta el®kódolás, mint
nyalábformálás maximalizálja a vett jel teljesítményét. A felmen® ághoz hasonlóan, M
növelésével a vett hasznos teljesítmény gyorsabban növekszik, mint az áthallásból adódó
zavar, vagyis a csatornák aszimptotikusan ortogonálisak.

A bázisállomás a csatornainformáció ismeretében többféle lineáris el®- és dekódolási
sémát választhat. A fent taglalt MR séma lényege a hasznos jelteljesítmény maximali-
zálása, tehát a módszer nem �gyel arra, hogy a felhasználók interferenciáját csökkent-
se. Másik elterjedt megközelítés a ZF (Zero-Forcing) séma, ekkor a cél a felhasználók
közötti interferencia minimalizálása. A módszerek el®kódolási mátrixa származtatható a
többfelhasználós csatornamátrixból, mindkét el®kódolás megadhatóH következ®, normált
alakjával

Hnorm =

[
h0

‖h0‖
,
h1

‖h1‖
, . . . ,

hK−1

‖hK−1‖

]
∈ CM×K . (1.9)

Ezt felhasználva az MR séma el®kódoló mátrixa

FMR = (Hnorm)∗ , (1.10)

míg a ZF el®kódolás esetén

FZF = (Hnorm)∗
(

(Hnorm)T (Hnorm)∗
)−1

. (1.11)
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1.4. ábra. Masszív MIMO kommunikáció vázlata illesztett sz¶r®s dekódolással felmen®
ágban.

Érdemes megemlíteni, hogy az MR eljárás használatával elosztott el®- és dekódolás
hozható létre. Az 1.4 és az 1.5 ábrákon meg�gyelhet®, hogy a módszerhez minden bá-
zisállomás antennánál csak az adott antennához tartozó csatornák, tehát H egy sorának
ismerete szükséges. Ez lehet®vé teszi a bázisállomás antennákhoz tartozó jelfeldolgozási
láncok független realizálását, ennek köszönhet®en, ha egy antenna kiesik, a rendszer többi
része tovább m¶ködik, illetve ami még fontosabb, újabb antennák adhatóak a bázisállo-
máshoz a meglév® részek módosítása nélkül [10].

Kitekintésként f¶zöm a fentiekhez, hogy a szakaszban vázolt el®nyöknek köszönhe-
t®en, a jöv®ben várhatóan a bázisállomás antennák száma folyamatosan növekedni fog,
megjelenhetnek bázisállomások több száz, vagy akár több ezer antennával is. A jelenleg
elterjedt kompakt antennatömbök antennaszámát azok tömege, illetve a rájuk nehezed®
szélterhelés korlátozza. Ezt �gyelembe véve az elemszám növelésére két megoldás adódik.
Egyik lehet®ség az antennák méretének csökkentése, ami szükségszer¶en egyre nagyobb
frekvenciákon való forgalmazást jelent, hiszen egy vezet® struktúra akkor viselkedik an-
tennaként, ha �zikai kiterjedése a hullámhosszal összemérhet®. A viv®frekvencia növelése
számos kivitelezési nehézséget jelent, így praktikus megközelítés az antennamodulokból
álló kiterjedt apertúra megvalósítása, a modulok meglév® �zikai objektumhoz, például
egy ház falához való rögzítésével. Azokat a rendszereket, ahol az apertúra kiterjedése a
hullámhossznál sok nagyságrenddel nagyobb, a szakirodalom nagyon nagy apertúrájú an-
tennarendszereknek (extremely large aperture arrays) nevezi, melyek vizsgálata releváns
és tudományos érdekl®désnek örvend® terület [20].

14



1.5. ábra. Masszív MIMO kommunikáció vázlata konjugált nyalábformálásos el®kódolás-
sal lejöv® ágban.

15



2. fejezet

Csatornabecslés masszív MIMO
rendszerekben

Az el®z® fejezetben a csatornainformációt ismertnek tekintettem a bázisállomás-oldalán.
A valós rendszerekben ezt praktikusan méréssel lehet meghatározni, a vev®oldalon ismert
csatornabecsl® szimbólum (pilot) torzulásaiból. Ezt a folyamatot, ahogyan a bevezetésb®l
és a címb®l is kiderül, csatornabecslésnek nevezik. Jelen fejezetben el®ször áttekintem a
felmen® és lejöv® ág elválasztását, és a koherenciablokkokból felépített kommunikációt,
mindezt a csatornabecslés feladatkörére fókuszálva. Bemutatom továbbá a pilot szimbó-
lumok származtatását és a csatornabecslési algoritmusokat. A fejezet els®dleges forrása
[3] második és harmadik fejezete.

2.1. A felmen®- és lejöv® ági kommunikáció ütemezése

A különböz® irányú forgalmak elkülönítésének elterjedt módja az id®osztásos (Time Divi-
sion Duplexing, TDD), illetve a frekvenciaosztásos (Frequency Division Duplexing, FDD)
m¶ködés. Az id®osztásos megközelítés el®nye a csatorna reciprocitásának kihasználható-
sága, a frekvenciaosztásos megközelítés ezzel szemben a párhuzamos forgalmazás lehet®-
ségét biztosítja. Amennyiben egy masszív MIMO rendszer id®osztásos alapon m¶ködik, a
csatornabecslést elegend® felmen® ágban elvégezni, mely igen jelent®s el®ny. Ezt az esetet
vázolja a 2.1 ábra, ahol egyetlen adóantenna által sugárzott pilot szimbólum segítségével az
adott felhasználóhoz tartozó összes csatorna meghatározható. Az id®osztásos masszív MI-
MO rendszerek részben a csatorna reciprocitás használatával válnak skálázhatóvá, hiszen
elegend® annyi csatornabecslést végezni, ahány felhasználó van a rendszerben. Frekven-
ciaosztásos m¶ködés esetén mindkét irányban meg kell becsülni a csatornát (ĤDL és ĤUL

meghatározása), ráadásul, mivel az el®kódoláshoz a bázisállomásnak ismernie kell ĤDL-t,
ezért a termináloknak a megmért lejöv® ági csatornákat még vissza is kell küldeniük a bá-
zisállomásnak. Mivel ezek a m¶veletek a bázisállomás antennaszámának növelésével egyre
több id®-frekvencia er®forrást igényelnek, ezért az FDD alapú masszív MIMO rendszerek
nem jól skálázhatóak. Következésképpen a szóban forgó technológia vonatkozásában egy-
értelm¶en a TDD m¶ködés célravezet®, s®t, egy bizonyos rendszerméret fölött az egyetlen
lehetséges üzemelési mód, ahogyan azt [3, 1.22] ábra is szemlélteti. Érdemes megemlíteni,
hogy a rádiós spektrum jelent®s része frekvenciaosztásos kommunikáció céljára allokált,
annak köszönhet®en, hogy könnyebb a különböz® szolgáltatók forgalmát ily módon össze-
hangolni. Következésképpen a frekvenciaosztásos üzemelés kivitelezése releváns probléma,
ahogyan azt a már említett [11] szerz®i kulcs kérdésként jelölik meg. Egy ilyen ötlet a
csatorna valamilyen megfelel® modell alapján való parametrizálása, és csak a modell pa-
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ramétereinek visszaküldése, amivel rövidebb üzenetek formájában továbbítható a lejöv®
ági csatornainformáció.

2.1. ábra. Id®osztásos masszív MIMO rendszerek csatornabecslési koncepciója.

Az egyviv®s kommunikációs rendszerek adatviteli sebességét a rádiós csatornák frek-
venciaszelektív tulajdonsága korlátozza. Nagyobb adatviteli sebesség érhet® el a több-
viv®s rendszerek, például OFDM vagy FBMC (Filter Bank Multi-Carrier) moduláció
használatával. A többviv®s rendszerekben a használt frekvenciasáv alviv®kre osztott,
melyeken a rádiós csatorna állandónak tekinthet®. A rádiós er®források konvencionálisan
id®-frekvencia síkon ábrázolhatóak, ahogyan azt a 2.2 ábra szemlélteti. Azt az egy, vagy
néhány alviv®b®l álló tartományt, amiben a rádiós csatorna állandónak tekinthet®, kohe-
rencia sávszélességnek nevezik. A koherencia sávszélesség a többutas terjedést jellemz®
késleltetési szórással (delay spread) fejezhet® ki Bc = 1

2Td
formában, ahol Td a késleltetési

szórás. A késleltetési szórás a leghosszabb és legrövidebb jelterjedési id® közötti különb-
ség. A felhasználók mozgása miatt a rádiós csatorna id®ben változik. A szakirodalomban
elterjedt megközelítés, hogy a csatorna addig tekinthet® állandónak, amíg a felhasználók
elmozdulása kisebb a hullámhossz negyedénél. Ez az id®tartam a csatorna koherenciaide-
je, ami tehát Tc = λ

4v
, ahol λ a hullámhossz, v a felhasználók sebessége. A koherencia

sávszélesség és id® egy koherencia blokkot határoz meg, melyen belül a csatorna lapos
fadinges és állandó. A koherenciablokk diszkrét id® és frekvenciatartományban τc = TcBc

komplex mintából áll, amit id®osztásos m¶ködés esetén három feladatkör között kell fel-
osztani

� felmen®ági csatornabecslés, τp minta,

� felmen®ági adat, τu minta,

� lejöv® ági adat, τd minta,

tehát τc = τp + τu + τd, ahogyan azt a 2.2 ábra is bemutatja. Ezen a ponton látható
az id®osztásos m¶ködés el®nye, hiszen a felmen® ági csatornabecslés τc ≥ τp ≥ K darab
mintát igényel a koherenciablokkon belül, tehát a minták számát egyedül a felhasználók
száma befolyásolja, a bázisállomás antennáinak száma nem.

2.2. Csatornabecsl® szimbólumok

Az egyszer¶ség kedvéért a továbbiakban tekintsünk egyetlen cellát és szorítkozzunk egyet-
len koherenciablokkra. Legyen minden felhasználónak egyedi pilot sorozata, amit a ko-
herenciablokk elején ad, jelölje ezeket pk ∈ Cτp . Praktikus okokból célszer¶ a sorozatok
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UL pilot: UL adat: DL adat: 

2.2. ábra. Id®-frekvencia sík felosztása id®osztásos m¶ködés esetén.

energiáját egységnyiként de�niálni, tehát pHk pk = 1, legyen a felhasználók adóteljesítmé-
nye
√
ρk, ezzel a bázisállomás által a koherenciablokk elején vett jelsorozat

Yp =
K∑

k=1

√
ρkhkpk + W, (2.1)

ahol Yp ∈ CM×τp a BS által vett mintákat tartalmazza antennánként és mintavételi id®-
pontokként mátrixba rendezve, a zajt kifejez®W ∈ CM×τp oszlopairawi ∼ CN

(
0M , σ

2
ULIM

)

érvényes. Amennyiben éppen τp különböz® sorozat van, az összes használható pilot szim-
bólum megadható egyetlen mátrixban (pilot book)

P =
[
p0,p1, . . . ,pτp−1

]
∈ Cτp×τp . (2.2)

A normalizálás miatt PHP = τpIτp .
Annak érdekében, hogy (2.1) alapján a felhasználók csatornáit a bázisállomás meg

tudja becsülni, a pilot sorozatok ortogonalitása szükséges, ez elérhet® többféleképpen. A
triviális eset, ha minden felhasználó másik mintavételi pillanatban ad, ekkor P = I. Ennél
célravezet®bb, olyan sorozatok használata, melyek nullától különböz®ek és ortogonálisak,
hiszen ekkor a bázisállomás oldalán nagyobb vett jelenergia jelenik meg, ami növekedett
jel/zaj-viszonyt eredményez. Ilyen sorozatok tervezhet®ek a Walsh-Hadamard mátrixok
használatával [21], melyek rekurzívan származtathatóak:

A1 = 1,

A2b =

(
A2b−1 A2b−1

A2b−1 −A2b−1

)
, b = 1, 2, 3, 4, 5, . . . .

(2.3)

A Walsh-Hadamard mátrixok elemei ±1 érték¶ek, ami jól illeszthet® például BPSK (Bi-
nary Phase-Shift Keying) modulált alviv®kre. Hátrányuk, hogy 2b hosszú sorozatok gyárt-
hatóak ily módon, illetve, hogy a kapott jelsorozatok csúcstényez®je nem feltétlenül ala-
csony, ami a rádiófrekvenciás végfok kivezérelhet®sége szempontjából jelent problémát.
Másik megoldás lehet, ha a diszkrét Fourier-transzformáció (Discrete Fourier Transfor-
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mation, DFT) mátrixát használja a rendszer, ekkor

P =




1 1 1 · · · 1

1 ωτp ω2
τp · · · ω

τp−1
τp

...
...

...
. . .

...

1 ω
τp−1
τp ω

2(τp−1)
τp · · · ω

(τp−1)(τp−1)
τp



, (2.4)

ahol ωτp = e
−j2π
τp . További alternatíva lehet az LTE (Long Term Evolution) és 5G NR

rendszerekben is használt Zado�-Chu sorozatok, melyeket részletesebben 3.3. részben
ismertetek.

Az jogos feltételezés, hogy a pilot szimbólumok halmaza ismert mind BS, mind MS
oldalon. Egy lényeges kérdés, hogy a rendszer hogyan rendeli össze a felhasználókat és a
használt csatornabecsl® szimbólumokat. Cellás rendszerekben ez lehet például a kezdeti
hozzáférési mechanizmus része. Amennyiben a rendszerben nincs központi koordináció, a
pilotok és felhasználók összerendelése nehezebb feladat, ezek az un. véletlen hozzáférés¶
(random access) rendszerek, a témával foglalkozik például [22].

2.3. Csatornabecslési eljárások

A becslés leírásánál az egyszer¶ség kedvéért továbbra is egyetlen cellára szorítkozom, azon
belül is egy koherenciablokknyi forgalomra, továbbá feltételezem, hogy a cellában forgal-
mazó összes mobil állomás egyedi pilot szimbólummal rendelkezik, melyek ortogonálisak.
Tegyük fel, hogy a cél a d mobil állomás csatornájának a becslése, a hozzátartozó pilot
szimbólum pd A bázisállomás els® lépésként a vett pilot értékét határozza meg, mely a
következ® alakba írható ((2.1) és (2.2) jelöléseivel)

yd = Yppd =
√
ρdhdp

T
d pd +

K∑

k=1,k 6=d

√
ρkhkp

T
kpd + Wpd =

√
ρdhdτp + Wpd, (2.5)

ahol felhasználtam, hogy a különböz® sorozatok keresztkorrelációja zérus (pTi pj = 0, ha
i 6= j) illetve azt, hogy a pilot sorozatok normáltak.

A legegyszer¶bb becslési eljárás, amit a bázisállomás alkalmazhat a minimális négy-
zetes hibájú (Least-Square, LS) séma. Az elnevezés onnan ered, hogy a becsl® ‖ yd −√
ρdĥdτp ‖2 metrika minimalizálásával származtatható. A becsült csatorna

ĥd =
1√
ρdτp

yd (2.6)

alakban kapható. Lényegében az LS becslés nem más, mint a vett jelsorozatok eredetileg
adott jelsorozattal való elosztása frekvenciatartományban.

A fenti leírásban egyetlen cellára szorítkoztam és feltételeztem, hogy a felhasználók
egyedi pilot szimbólumot kapnak. A cellás rendszerekben egyrészt van interferencia a
szomszédos cellák között, elképzelhet®, hogy a másik cella peremén lév® felhasználó is
használja a cellába tartozó pilotok valamelyikét. Ezenfelül a koherenciablokk végessé-
ge (τc ≥ τp) miatt nem garantálható, hogy kell®en hosszú pilot szimbólumokat hasz-
nál a rendszer ahhoz, hogy minden terminál egyedi csatornabecsl® szimbólumot kapjon
(amennyiben ez nem teljesül a szakirodalom pilot contamination-r®l beszél). Ebben az
esetben az LS becsl® használata a csatornainformáció pontosságát korlátoza, mely végs®-
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soron az elérhet® spektrális hatékonyságot limitálja. A kérdés komolyságát jól illusztrálja,
hogy a megoldást csak az elmúlt id®szakban találták meg a témával foglalkozó elismert
szakemberek. A megoldás alapgondolata az egyes csatornák korreláltságának kihasználása
a minimális átlagos négyzetes hibájú (Minimal Mean Square Error, MMSE) csatornabecs-
lésen keresztül [4]. Ennek részletes ismertetése jelent®sen meghaladja dolgozatom szintjét,
a következ®kben a korábbi egyszer¶sít® feltételezésekkel élve mutatom be a megoldást
jelent® csatornabecslési eljárás alapját. Az MMSE becslés használhatóságának feltétele,
hogy a csatorna statisztikai leírása ismert, ami megadható hd ∼ CN (0M ,R) alakban, ahol

R ∈ CM×M a csatorna korreláltságát leíró mátrix. Az MMSE becsl® E
{
‖ hd − ĥd ‖2

}

metrika minimalizálásával kapható. Számítása pedig

ĥd =
√
ρdR

(√
ρdτpR + σ2

ULIM
)−1

yd (2.7)

szerint történhet. Amennyiben részleges statisztikai információ áll rendelkezésre a csator-
nákról, az MMSE becsl®nek használható egy másik verziója, mely R f®átlójának ismere-
tére épít, ez az element-wise MMSE becsl®. Ahogyan azt fentebb említettem, az MMSE
becsl® jelent®sége abban áll, hogy használatával kezelhet® az az eset, amikor több fel-
használó használja ugyanazt a pilot szimbólumot. R meghatározása a gyakorlatban nem
egyszer¶ feladat, hatékony módszer fejlesztése a masszív MIMO technológia egy következ®
lényeges kérdése [1].
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3. fejezet

Kezedeti hozzáférés és csatornabecslés
az 5G NR rendszerekben

A csatornabecsl® keretrendszer tervezése el®tt megvizsgáltam az 5G NR rendszerek komp-
lex �zikai rétegének a feladat vonatkozásában lényeges részeit. Releváns elem egyrészt a
mobil állomásokat a cellába regisztráló mechanizmus, mivel ennek része a szinkronizáció
a BS és MS között, másrészt a csatornabecslés.

Jelen fejezetben az 5G áttekintése után a �zikai réteg szinkronizációval kapcsolatos
elemeit mutatom be, ismertetem továbbá az 5G NR rendszerek csatornabecsl® mechaniz-
musait is.

3.1. Az 5G áttekintése

Az áttekintést [2] 1. és 2. fejezete alapján készítettem el. Az elmúlt 40 évben a mobil
kommunikációs rendszerek négy, jelent®s újításokat hozó generációja került kereskedelmi
forgalomba:

� 1G (∼1980): Az els® mobil hálózatok megjelenése, ezek kizárólag hang továbbításá-
ra képesek, analóg technológiát használtak. Ilyen rendszer volt például az Advanced
Mobile Phone System Észak-Amerikában és a Nordic Mobile Telephone Európában.

� 2G (∼1990): Az els® digitális technológiákon nyugvó generáció, hang továbbítása
mellett megjelenik az adattovábbítás lehet®sége is. Az els® szélesebb körben elérhet®
generáció. Egyeduralkodóvá vált rendszere a Global System for Mobile Communi-
cation, mely a 3G/4G térhódítása ellenére a világ számos részén napjainkban is az
egyetlen elérhet® lehet®ség.

� 3G (∼2000): A generáció �zikai rétege használja el®ször a kódosztásos kiterjesztett
spektrumú többszörös hozzáférési technológiát (Wideband Code Division Multiple
Access, WCDMA). A WCDMA továbbfejlesztése a High Speed Packet Access pro-
tokoll, ennek részeként elérhet®vé válik a mobil szélessávú internet szolgáltatás. A
generációban jelenik meg el®ször a felmen® és lejöv® ág id®osztásos multiplexálása
(TDD), mint opcionális m¶ködési lehet®ség, mely el®relépés az 1G/2G frekvencia-
osztásos multiplexáláson (FDD) alapuló m¶ködéséhez képest.

� 4G (∼2010): A generáció közismert szabványa az LTE, mely számos verziót megért,
illetve várhatóan újabb kiegészítések is megjelennek az 5G támogatására. A generá-
cióban kerültek bevezetésre az OFDM, illetve a többantennás technológiák, melyek-
nek köszönhet®en tovább növekedett az elérhet® adatátviteli sebesség (pontosabban
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fogalmazva a többantennás technológiák a 3G rendszerek továbbfejlesztésében je-
lentek meg el®ször, a generációban ezt terjesztették ki). A korszakban jelent meg
az igény új szolgáltatási típusokra, mint például az olcsó, alacsony energiafelhasz-
nálású, számos mobil állomásból álló szenzorhálózatokra (massive Machine-Type
Communication, mMTC elrendezések) vagy a kis késleltetést megenged® alkalma-
zásokra (Ultra-Reliable and Low-Latency Communication, URLLC elrendezések,
tipikus példa a különböz® autonóm vezetési rendszerek és azt támogató technológi-
ák).

A 4G korszak alatt kikristályosodott új alkalmazások követelményeit csak egy rendszer-
terv szint¶ újítással lehet kiszolgálni, ez tette szükségessé az 5G technológia fejlesztését,
mely alakalmanként gy¶jt®fogalomként is használatos. Az 5G kapcsán három f® felhasz-
nálási területet lehet elkülöníteni, ahogyan a 3.1 ábra is szemlélteti, lényeges jellemz®ik:

� eMMB (enhanced Mobile BroadBand): A konvencionális mobil hálózatok fejl®dé-
sének következ® állomása, magába foglalja a kis kiterjedés¶ (beltéri) hálózatokat és
a nagy méret¶ cellákat. Jelent®sen növelt adatátviteli sebesség, 100 Mbit/s garan-
tált letöltés sebesség, mely tízszeres növekedés az LTE-hez képest. A legnagyobb
elérhet® letöltési adatsebességet 20 Gbit/s-ban határozta meg a szabvány.

� URLLC: Késleltetés, megbízhatóság és rendelkezésre állás szempontjából kritikus
alkalmazások tartoznak ebbe a csoportba. A szabvány által megengedett legna-
gyobb késleltetés 1 ms. Ilyen alkalmazások például a közúti forgalomban m¶köd®
biztonságkritikus rendszerek, autonóm vezetési rendszerek, biztonságkritikus ipari
automatikák.

� mMTC: Egységnyi területen nagyon sok mobil állomás kiszolgálását követel® al-
kalmazások. Ilyen például egy vezeték nélküli szenzorhálózat, beavatkozó rendszer.
A kategóriába tartozó mobilkészülékek esetén az alacsony energiafelhasználás és az
alacsony költségek a kulcsparaméterek, az egyes végpontok jellemz®en kevés adatot
forgalmaznak és nem késleltetéskritikusak. A szabvány legfeljebb 1 000 000 1/km2

eszközs¶r¶séget enged meg.

 
garantált: DL 100 Mbit/s, UL 50 Mbit/s 
csúcsérték: DL 20 Gbit/s, UL 10 Gbit/s

eMMB

URLLCmMTC
maximális késletetés: 1 ms1000000 eszköz/km2

3.1. ábra. 5G rendszerek f®bb alkalmazási területei, azok kritikus követelményei.
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Az 5G hálózatokban bevezetett újítások két f® terület, a hálózat architektúrája és a
rádiós interfész köré csoportosíthatóak. Az új hálózati architektúra egy egységes plat-
formot biztosít, mely a használt �zikai rétegt®l függetlenül képes kiszolgálni a különböz®
szolgáltatásokat. Ennek érdekében a hálózat magjának jelent®s része kizárólag virtuálisan
implementált, felh® alapú (native cloud). Az új megközelítés egy dinamikusan skálázható
maghálózatot eredményez, mely az egyes szolgáltatások igényeinek megfelel®en alakítható.
A magasabb prioritású felhasználók (vállalatok, biztonságkritikus rendszerek) garantált
kiszolgálásának érdekében a hálózat logikai értelemben darabolható (network slicing).

A rádiós interfész (5G NR) vonatkozásában a f®bb változások következ®k:

� Növelt sávszélesség: 6 GHz alatti tartományban (Frequency Range 1, FR1) legfel-
jebb 400 MHz, 24,25 GHz felett (Frequency Range 2, FR2), tehát a milliméteres hul-
lámhossztartományban legfeljebb 1 GHz sávszélesség, mely skálázható, illetve több
sáv összevonásával kiterjeszthet® (carrier aggregation). A kés®bbi szabványverziók
várhatóan nagyobb sávszélességet is támogatni fognak.

� Felmen® és lejöv® ág elválasztása: (uplink and downlink decoupling) Az els® 5G
hálózatok túlnyomórészt a 4 GHz-8 GHz frekvenciatartományban (C-sáv) üzemel-
nek. A C-sávban illetve annál nagyobb frekvenciákon a növekedett szakaszcsillapí-
tás (az antennák hatásos felülete zsugorodik a hullámhossz csökkenésével [3, (7.47)])
miatt a cella BS-t®l távolabbi pontjain lév® mobil állomások jele nem tud kell® jel-
szinttel megjelenni a bázisállomás-oldalán. A probléma megoldásának egy módja,
hogy a bázisállomástól távolabbi területeken a felmen® ági forgalom alacsonyabb
frekvenciasávban történik (például ≈1,9 GHz). Az egyenletes szolgáltatásmin®ség
érdekében ez a váltás automatikusan történik.

� Rugalmas keretszerkezet: Szemben az LTE rögzített struktúrájával, dinamiku-
san skálázható az alviv®távolság, ebb®l fakadóan az egyes keretek hossza is. A fel-
építést a 3.2a ábra szemlélteti. µ a numerológiára utal, látható, hogy változtatásával
skálázható az alviv®távolság, tehát a szimbólumok id®tartama is. Késleltetéskritikus
(URLLC) alkalmazások esetén például célszer¶ rövidebb szimbólumokat használni,
melynek következményeként a szükséges sávszélességigény is növekszik.

� F-OFDM (Filtered OFDM): Kiegészít® sz¶r® fokozat beiktatásával a a szomszé-
dos csatornás szivárgási arány (Adjacent Channel Leakage Ratio, ACLR) javítható
[23], így az LTE rendszerekben szükséges ≈10 % védelmi sávnál (Guard Band, GB)
keskenyebb is elegend®, ezáltal növelhet® a rádiós spektrum kihasználtsága.

� Csatornakódolás: Az LTE-ben az adatcsatornát turbókód védi az átviteli hibák-
kal szemben, 5G eMMB alkalmazások esetében a hatékonyabb LDPC (Low-Density
Partity-Check Code) kód látja el ezt a feladatot. Az LDPC alkalmazása számítás-
igényesebb, azonban nagy adatátviteli sebességek esetén jobban teljesít. A vezérlési
információk védelmét polár kódok vették át az 5G eMMB alkalmazások esetében.
Ezt a feladatot az LTE-ben konvolúciós kódok látták el.

� Masszív MIMO: A BS antennaszámának növelésével javul a cella lefedettségé-
nek min®sége. A rendszerbe került többlet diverzitás eredményeként hatékonyabb
térbeli multiplexálást tud megvalósítani, ez a spektrális hatékonyság növekedését
eredményezi. Az 5G NR szabványa legfeljebb 16 független adatsorozatot egyidej¶
továbbítását engedi meg.

23



Keret (Frame)

Alkeret (Subframe)

Rés (Slot)

CP adatSzimbólum (Symbol)

(a)

PS
S

SS
S

PB
CH

PB
CH

PB
CH

PB
CH

Al
vi

vő
k

OFDM szimbólumok

(b)

3.2. ábra. (a) 5G keretek felépítése (b) SS blokkok felépítése.

A 5G NR els® szabványosított változata (3 GPP Release 15) a meglév® LTE hálóza-
tokkal együttm¶köd® megoldást (non-standalone) ír le, a kés®bbi változatok szabályozzák
az önálló (standalone) 5G NR m¶ködést. Az LTE-re való támaszkodás azonban csak
magasabb hálózati rétegekben jelentkezik, így az 5G NR �zikai rétegét lényegében már a
3GPP 15. verzió leírja.

A rádiós interfész tervezésének egyik alapelve az ultravékony kivitelezés (ultra-lean
design), ez a folyamatosan sugárzott jelek használatának kerülését jelenti. Az alapelvnek
köszönhet®en egyrészt csökken a rendszer energiaszükséglete, másrészt n® az elérhet®
adatátviteli sebesség [2, 5.2 alfejezet]. A másik f® szempont a jöv®beli generációkkal való
kompatibilitás (forward compability). Ezt az alaplevet szolgálja a szabadon felhasználható
id®-frekvenciaer®források mennyiségének maximalizálása, a folyamatosan sugárzott jelek
mell®zése és a dedikált funkciójú id®-frekvencia blokkok számának minimalizálása [2, 5.3
alfejezet]. Látható, hogy a folyamatosan sugárzott jelek használatának minimalizálása
mindkét tervezési alapelvb®l következik.

3.2. A mobil állomások regisztrációja a cellába

Ebben az alfejezetben ismertetem a kezdeti hozzáférés (intial access) mechanizmusának
f®bb lépéseit. A kezdeti hozzáférés során kapcsolódnak hálózatba a cella területére újon-
nan érkez® mobil állomások, illetve az alvó/inaktív eszközök. A kezdeti hozzáférést hasz-
nálhatja az eszköz az elérhet® cellák felmérésére, vagy a meglév® kapcsolatának meg-
újítására is. A csatornamér® rendszer szempontjából lényeges szinkronizáció is ennek
a folyamatnak részeként valósul meg. Az alfejezetet els®sorban [2] 16. fejezete és [24]
alapján készítettem el.

Az 5G NR rendszerek kezdeti hozzáférés mechanizmusa több ponton is eltér az LTE-
ben használttól (többek között [25] egy átfogó leírása az LTE rendszereknek). Egyrészt
az ultravékony kivitelezés alapelvével összhangban csökkent a folyamatosan sugárzott je-
lek által elfoglalt id®-frekvenciaer®források száma. Másrészt a rendszernek kezelnie kell
a változtatható alviv®távolságot, és igazodnia kell a különböz® m¶ködési frekvenciatar-
tományok sajátosságaihoz. Harmadrészt a masszív MIMO alkalmazása lehet®séget ad
különböz® irányú f®nyalábok használatára, így a folyamat része a megfelel® f®nyaláb ki-
választása is.
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A bázisállomások periodikusan sugároznak SS blokkokat (Synchronization Signal Block),
hogy a mobil állomások detektálhassák ®ket. Az SS blokkok felépítése a 3.2b ábrán
látható, struktúrájuk és az egyes részek szerepe nagyon hasonló az LTE-ben használt
jelzésekéhez [25]. A PSS (Primary Synchronization Signal) és SSS (Secondary Synch-
ronization Signal) jelek a szinkronizációt, illetve a cella azonosítást szolgálják, PBCH
(Physical Broadcast CHannel) pedig egy csatornakódolással védett, kulcsinformációkat
továbbító csatorna. Az SS blokkok sávszélessége, ebb®l következ®en az id®tartama is
az alviv®távolság függvénye. A különböz® f®nyalábokhoz tartozó SS blokkokat a bázis-
állomás SS sorozatokba (Synchronization Signal Burst) rendezi, ahogyan azt a 3.3 ábra
szemlélteti. Az SS sorozaton belüli SS blokkok száma egy és a szabvány által speci�kált
fels®korláts között változhat. Az egyes sorozatok id®tartama 5 ms (egy fél keretnyi id®, a
keretek ideje független a numerológiától), azonban periodicitása változtatható. Az egyes
SS blokkok kezdete a fél kereten belül szintén az alviv®távolság és a m¶ködési frekvencia-
tartomány függvénye. Általánosságban elmondható, hogy magasabb m¶ködési frekvencia
esetén több blokk fér az 5 ms id®tartamba, tehát több nyalábot tud a bázisállomás hirdet-
ni, ami összhangban van azzal, hogy az antennatömb f®nyalábjának szélessége magasabb
üzemi frekvencián kisebb, tehát nagyobb felbontásban tud pásztázni. Az SS blokkokban
az PBCH csatornán továbbított információk nem elegend®ek ahhoz, hogy a mobil állomás
elindíthassa a csatlakozás folyamatát. A maradék feltétlenül szükséges információt (Re-
maining Minimum System Information, RMSI) a rendszer egy másik csatornán (Physical
Downlink Shared Channel, PDSCH) sugározza 160 ms periodicitással. A PDSCH csator-
na adatait a PBCH tartalmazza, így egy SS blokk detektálása után az RMSI-t elérheti a
mobil állomás.

SS sorozat

0. SSB 1. SSB 2. SSB N. SSB

SS sorozat

3.3. ábra. SS sorozat felépítése.

Az LTE-vel ellentétben az 5G NR rendszerkben az SS blokkok nemcsak az adott frek-
venciasáv közepén helyezkedhetnek el. Annak érdekében, hogy az SS blokk detektálás
mégis egyszer¶bb legyen, � tehát ne kelljen a frekvenciatartomány összes lehetséges viv®
pozíciójára (amit a carrier raster ad meg) elvégezni � az SS blokkok viv®i meghatározott
frekvenciákon lehetnek (ezt a synchronization raster tartalmazza). A bázisállomások te-
hát sorra vizsgálják a lehetséges viv®frekvenciákat, kezdetben azzal a feltételezéssel, hogy
minden 20 ms-ban sugároz a BS egy SS sorozatot. Az SS blokk detektálás történhet
például a PSS szimbólummal való keresztkorrelációval, hiszen azt ismerik a mobil termi-
nálok. Amennyiben sikerült detektálni egy SS blokkot, akkor el®ször a PSS alapján a
mobil terminál végez egy el®zetes keret- és frekvenciaszinkronizálást, melyet kés®bb to-
vább pontosít. A szabvány nem rögzítheti a szinkronizáció algoritmusát. Az LTE-vel
mutatott hasonlóság miatt rengeteg releváns publikáció áll rendelkezésre a PSS és SSS
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alapú szinkronizáció és cella detektálás témakörében. [26], [27] és [28] forrásokban Morelli
et. al. ad a szinkronizáció egyes lépéseire maximum-likelihood megoldást, [29], [30] és
[31] szerz®i pedig a teljes szinkronizációs folyamatot tárgyalják. A szakirodalomban két f®
irány dokumentált, az elterjedtebb autokorrelációs, illetve a keresztkorrelációs eljárások,
melyeket részletesebben a 4. fejezetben mutatok be. Az el®zetes szinkronizáció után el®-
ször a PSS-t dekódolja a mobil állomás, majd az SSS dekódolása után rendelkezésére áll a
cella azonosítója, ezt követ®en dekódolja a PBCH tartalmát, illetve végezetül a RMSI hor-
dozta információkat. A folyamat végére minden kulcsfontosságú paramétert ismer a mobil
terminál ahhoz, hogy elkezdje a hálózatba csatlakozás folyamatát. Egy felhasználó akár
több SS blokkot is detektálhat, hiszen elképzelhet®, hogy a bázisállomás több nyalábját
is látja (vagy több bázisállomás jeleit), ekkor kiválaszthatja a legjobb vételt lehet®vé tev®
SS blokkot. A választott SS blokk azonosítása a SS sorozaton belüli kezdetével történik,
mely része a dekódolt kulcsfontosságú paramétereknek. Fontos, hogy az SS blokk egyben
a BS f®nyalábjának irányát is meghatározza.

A mobil terminál csatlakozási szándékát a PRACH (Physical Random Access CHan-
nel) üzenet továbbításával jelzi, a rövidítés azért tartalmazza a csatorna kifejezést, mert
erre a célra külön id®-frekvenciaer®forrást tart fent a rendszer. A bázisállomás a beérkez®
PRACH-ból meghatározza a mobil állomás id®korrekcióját, vagyis a jelterjedés idejét a
BS és MS között. Erre azért van szükség, mert az egyes mobil állomásoktól a küldött jelek
különböz® id® alatt érhetnek a BS-hez, hiszen távolságuk eltérhet. A rendszer pedig akkor
m¶köd®képes, ha az azonos szimbólumid®be tartozó üzenetek egyszerre � a ciklikus pre-
�x (Cyclic Pre�x, CP) által megengedett bizonytalanságig � érkeznek a bázisállomáshoz.
A PRACH üzenetre a bázisállomás RAR (Random-Access Response) üzenettel válaszol,
mely tartalmazza az id®korrekciót, az MSG3 (MESsage) üzenethez (melyben a mobil
állomás reagál a PRACH üzenetre) tartozó forgalmazási engedélyt, az eszköz átmeneti
azonosítóját, illetve azt, hogy melyik PRACH-re vonatkozik az adott RAR. Ez utóbbi-
ra azért van szükség, mert a RAR üzenetet több mobil állomás is várhatja egyszerre.
A mobil állomás a RAR-ra küldött MSG3 válaszát az id®korrekció �gyelembe vételével
küldi a kijelölt UL-SCH er®forrásban. Az üzenet tartalma kon�gurálható többek között
attól függ®en, hogy az eszköz már regisztrált a hálózatba, ami például lehetséges cellák
közti mozgás esetén. Elképzelhet®, hogy egy átmeneti azonosítóval több eszköz is van
a rendszerben, az ilyen ütközések feloldása a bázisállomás által küldött MSG4 üzenettel
történik, mely egyértelm¶en meghatározza a csatlakoztatott eszközt. Az az eszköz, ame-
lyik felismeri a saját egyedi azonosítóját az MSG4 üzenetben, válaszol egy MSG5 üzenet
formájában, innent®l kezdve létrejött a kapcsolat az adott BS és MS között. Azok az
eszközök, melyek nem ismerik fel egyedi azonosítójukat az MSG4 üzenetben el®röl kezdik
a folyamatot.

3.3. A csatornabecslés

A masszív MIMO hálózatok csatornabecslését részletesebben tárgyaltam a 2. fejezetben.
Az 5G NR rendszereknek is több ponton támaszkodnak a rádiós csatorna ismeretére.
Ebben a részben [2] 8. fejezete alapján tömören ismertetem az 5G NR által használt
csatornabecslés folyamatát.

Az 5G NR egyaránt támaszkodik felmen® és lejöv® ági mérésekre. A rendszer lejöv®
ágban méréseket készíthet kon�gurálható id®-frekvencia blokkok használatával, melyek
eredményét a mobil állomás visszaküldi. A rendszer része az egyes eszközök közötti inter-
ferencia mérése is. Ez történhet úgy, hogy a mobil állomás egy olyan erre a célra dedikált
id®-frekvenciaer®forrásban mér, melyen nem ad a bázisállomás, tehát a környez® er®forrá-
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sok áthallását méri. Másik megközelítés, hogy egy olyan id®-frekvenciaer®forrásban végez
mérést, melyet használhat a bázisállomás egy másik eszközzel való kommunikációra is.
A lejöv® ági mérések harmadik típusa a riportok készítése. Ekkor kon�gurálható para-
méterekkel több mérést végez a rendszer, melyek célja egy átfogó kép alkotása a rádiós
csatorna állapotáról. A DL csatornabecslés része továbbá a fázishibák kompenzálását
szolgáló referenciajelek, melyeknek különös jelent®sége a milliméteres hullámhossztarto-
mányban m¶köd® rendszereknél van, hiszen ott jelent®s az oszcillátorok fáziszaja.

A felmen®ági csatornabecslés része az adó- és vev®oldal közötti jelterjedési id® mé-
rése, ahogyan arra már a 3.2. részben kitértem. Felmen® ágban is kon�gurálható, hogy
mely id®-frekvenciaer®forrásokban végezzenek méréseket az egyes mobil állomások, itt egy
szimbólumon belül egyszerre akár több mobil állomás is mérhet, például úgy, hogy minden
második alviv®t használják.

A felmen® ági csatornabecsl® szimbólumok alapja � az LTE rendszerekhez hasonlóan
� a Zado�-Chu sorozatok [32]. A Zado�-Chu sorozatok csúcstényez®je (Peak-to-Avarage
Power Ratio, PAPR) alacsony, így lehet®vé teszik a rádiófrekvenciás végfokozat jobb kive-
zérlését, ezáltal korlátozott adóteljesítményüket a mobil állomások nagyobb hatásfokkal
használhatják. Egy LZC hosszú Zado�-Chu sorozat a következ® kifejezéssel adható meg

xu (`) = e
−j πu`(`+LZCmod2)

LZC ; 0 ≤ ` < LZC, (3.1)

ahol u a sorozat alapja. Az LZC hosszú sorozatok számát az adja meg, hogy hány u talál-
ható, mely relatív prím LZC-hez képest (u < LZC). Következésképpen praktikus választás
az eleve prím hosszú Zado�-Chu sorozatok használata. Ennek érdekében az 5G NR rend-
szerekben prím hosszú Zado�-Chu sorozatok frekvenciatartományban ciklikusan kiterjesz-
tett változatai használatosak. Mivel az exponenciális függvények a Fourier-transzformáció
sajátfüggvényei, ezért egy Zado�-Chu sorozat Fourier-transzformáltja (és inverz Fourier-
transzfomráltja is) Zado�-Chu sorozat. A szóban forgó sorozatok kedvez® tulajdonsága
� az alacsony csúcstényez®n kívül �, hogy két különböz® sorozat ciklikusan eltolt verziói
közötti keresztkorreláció alacsony, illetve a sorozat és annak ciklikusan eltolt változata
közötti korreláció Dirac-delta függvény, ahogyan az a 3.4 ábrán látható.
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3.4. ábra. A 128 minta hosszú Zado�-Chu sorozatok auto- és keresztkorrelációja.
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4. fejezet

Szinkronizáció OFDM alapú átvitelben

Annak érdekében, hogy a csatornabecsl® keretrendszer használható eredményeket szolgál-
tasson, szükséges a minél pontosabb id®- és frekvenciaszinkronizáció, hiszen így lehet a
csatorna hatását megkülönböztetni az egyéb átviteli hibáktól (például oszcillátorok frek-
venciájának különbsége), melyek kompenzálás hiányában szintén a csatorna hatásához
tartoznának. Természetesen óhatatlan, hogy a mért csatornában maradnak nem a konk-
rét �zikai környezethez köthet® torzítások (nemlineáris torzítás, IQ kiegyenlítetlenség,
oszcillátorok fáziszaja), azonban a célkit¶zés, hogy ezek közül minél többet a lehet®ségek
szerint kompenzáljunk, els®sorban a mérések reprodukálhatóságának érdekében.

Cellás rendszerekben a szinkronizáció kétirányú. El®ször lejöv® ágban történik szink-
ronizáció, tehát a mobil állomások a bázisállomás referenciajeléhez igazodnak, ahogy az
a 3.2. alfejezetben olvasható. Ezt követ®en a terminálok forgalmazása alapján a bázis-
állomásnak további korrekciókat kell végeznie, melybe bevonhatja a mobil állomásokat,
például id®zítési utasításokkal, ahogyan az 5G NR rendszerekben (3.2. alfejezet). Ál-
talánosságban elmondható, hogy a szinkronizáció els® fázisában a rendszer egy durva
becslést készít, például speciális szimbólumok használatával (PSS, SSS az 5G NR és LTE
esetében), majd a második fázisban ezt pontosítja, illetve követi a hibák változását (de-
dikált pilot alviv®k). Infrastrukturális cellás rendszerekben tehát a szinkronizáció egy
több lépéses folyamat, a bázisállomások folyamatos referenciajelet szolgáltatnak, a mobil
állomások visszacsatolása alapján a bázisállomás mobil terminál sepci�kus korrekciót vé-
gezhet a teljes rendszer szinkronban tartásáért. A tervezett csatornabecsl® keretrendszer
ezzel szemben kizárólag felmen® ágban forgalmaz, rögzített struktúrájú szinkronizációs
keretek formájában, ahogyan azt az 5. fejezet bevezetésében részletezem. Ebb®l fakadó-
an a bázisállomásnak kell a mobilállomásokhoz igazodnia, így a csatornabecsl® bizonyos
értelemben véve �kifordított� rendszernek tekinthet®. Egy ilyen kifordított rendszerben,
ahol az egymás utáni keretek származhatnak különböz® mobil állomásoktól, a szinkroni-
záció kihívást jelent® feladat, hiszen nem használhatóak folyamatos referencia jelek, illetve
visszacsatolások se, minden vett keretre külön-külön kell elvégezni a korrekciós lépéseket.

Jelen fejezetben els®sorban dedikált szimbólumokon alapuló szinkronizációs eljárásokat
mutatok be. El®ször összefoglalom a szinkronizációs hibákat, majd az id®beli szinkroni-
záció kérdéskörével foglalkozok. Ezt követ®en ismertetek néhány frekvenciaszinkronizáló
eljárást, végezetül pedig a frekvenciahiba id®beli változásának követését és a fázishiba
kompenzálását mutatom be. A fejezet célja a keretrendszerben használt szinkronizációs
algoritmusok, illetve azok néhány alternatívájának ismertetése. A fejezet els®dleges alap-
ja [6], mely a tématerület átfogó tárgyalása. A szinkronizáció egy lehetséges folyamatát
foglalja össze 4.1 blokkvázlat, a fejezetben az egyes blokkokat (kivéve a DFT és csatorna-
becsl® blokk) részletesen ismertetem, a feldolgozási láncban való sorrendjük szerint.
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Keretszinkronizáció FFO becslés és kompenzálás IFO becslés és kompenzálás

Frekvenciahiba követés DFT, csatornabecslés, kompenzálás CPE becslés és kompenzálás

4.1. ábra. Szinkronizációs lépések egy lehetséges sorrendje. (A pontozott rész szükséges,
de nem a szinkronizációs folyamat eleme.)

4.1. Szinkronizációs hibák

A mér®rendszer OFDM alapú, akárcsak az 5G NR rendszerek. Az OFDM alapú össze-
köttetések érzékenyek az id®- és frekvenciaszinkronra. Az id®szinkron, vagy másnéven ke-
retszinkron az OFDM szimbólumok kezdetének vev®oldali pontos megállapítását jelenti,
ennek hiányában az egyes OFDM szimbólumok között áthallás (Inter Symbol Interferen-
ce, ISI) jön létre. Természetesen ISI akkor jelentkezik, ha a ciklikus pre�xnél nagyobb
az id®zítési hiba, amíg kisebb, addig fázishibát okoz. Ez a fázishiba hozzávehet® a csa-
tornához és a csatornakiegyenlítés során kompenzálható. Azonban a CP-t nem id®zítési
hibák kezelésére, hanem a többutas terjedéssel szembeni védelmként szolgál, így fontos
az id®zítési hiba minimalizálása. Jelölje Θ a vett jelsorozat azon mintáját, ahol az adott
keret kezd®dik, a vonatkozó angol terminológia a symbol timing o�set.

Egy vezeték nélküli összeköttetésben az adó- és vev®oldali kever®k oszcillátorainak
frekvenciája � ha kis mértékben is � de különbözik. A kever®frekvenciák eltérését frek-
venciahibának (Carrier Frequency O�set, CFO) nevezik, mely viv®közi áthallást (Inter
Carrier Interference, ICI), tehát az alviv®k ortogonalitásának sérülését eredményezi. A
frekvenciaszinkron megvalósulása ezen hiba megfelel® mérték¶ kompenzálását jelenti. A
frekvenciahiba értékét szokás az alviv®k távolságával normálni, ezt jelöli ε, amit tovább
lehet egész (Integer Frequency O�set,IFO) és tört (Fractional Frequency O�set, FFO)
részekre bontani, melyeket rendre εI és εF jelöl

CFO

∆f
= ε = 2εI + εF , (4.1)

ahol ∆f az alviv®k távolsága ([CFO] = [∆f ] = Hz). εI tehát egész szám és 2
∆f

többszö-
rösében adja meg a frekvenciahibát, ezt egészíti ki εF ∈ (−1, 1], melyet 1

∆f
többszöröse

(εI-t εF értékkészlete miatt kell kett®vel szorozni a formulában). A frekvenciahiba ilyen
felosztása a becsl® algoritmusokat és a kompenzálást egyszer¶síti.

Tekintsük az átvitel következ® alapsávi diszkrétidej¶ modelljét

r (`) = s (`)⊗ h (`) + w (`) , ` = 0, 1, 2, . . . , (4.2)

ahol r (`) az a vett, s (`) az adott jelsorozatok, h (`) a csatorna impulzusválasza, w (`)
additív fehér Gauss-zaj. Az id®zítési- és frekvenciahiba hatását leírhatjuk például a kö-
vetkez® kiegészítéssel ([6, (9)] szerint)

r (`) =
(
s (`−Θ)⊗ h (`) + w (`)

)
e
j 2πε`
Nfft , (4.3)

ahol Nfft az összes alviv® száma. A szinkronizáció minimálisan szükséges feladata Θ̂ és ε̂
becsl®k meghatározása és a kompenzálás. Általánosságban elmondható, hogy a szinkro-
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nizációs hibák hatása jel/zaj-viszony romlásban formalizálható. Az id®zítési és frekven-
ciaszinkron vonatkozásában ezt például [6, (13),(20)] összefüggései adják meg.

Fontos továbbá �gyelembe venni a fázishibát. Ennek hátterében állhat az oszcillá-
torok fáziszaja, mely különösen a nagyfrekvenciás oszcillátorok esetében jelent®s, így az
5G NR kapcsán szóbakerül® milliméteres hullámhossztartományban nagy szerepe van. A
fázishiba a csatorna fázisának azon id®beli változását jelenti, melyet nem követ a csator-
nabecslés és kiegyenlítés. Egy valós összeköttetésben, a becslése és kiegyenlítése után a
csatorna valamennyi � a csatorna koherenciaidejét®l függ® � szimbólum erejéig állandónak
vehet®, azonban egyéb hatások miatt változhat a csatorna fáziskarakterisztikája, melyet
követni kell. A fázishiba egyrészt viv®közi áthallást (ICI), másrészt egy átlagos fázishi-
bát (Common Phase Error, CPE) eredményez, ez a konstellációs diagram érint® irányú
elken®désében, forgásában jelentkezik. A fázishiba kompenzálása és kezelése f®leg a nagy
állapotszámú modulációk esetében fontos, mely kihívást jelent® feladat a milliméteres át-
vitelekben [2, 19. fejezet]. Megemlítend®, hogy fázishibát visz a rendszerbe a vev®oldali
frekvenciaszinkron kompenzálása is. A fejezetben a CPE egyszer¶ becslésével foglalko-
zok. A fázishiba leírható szotchasztikus folyamatként, azonban mivel a CPE becslés tár-
gyalásához nem feltétlenül szükséges, így mell®zöm. A tématerület mélyebb ismertetése
olvasható például [33]-ban, ahol a szerz® az oszcillátorok fáziszaját Brown-mozgásként
modellezi és ebb®l kiindulva tárgyalja a fázishiba hatását OFDM rendszerekben, illetve
annak csillapításának módjait is.

A teljesség kedvéért megemlítend®, hogy hibát visz a rendszerbe az adó- és vev®ol-
dali mintavételi órajel eltérése. Azonban, mivel annak hatása nagyságrendileg kisebb a
továbbiakban �gyelmen kívül hagyom, ez a feltételezés a szakirodalmakban is elfogadott
[34].

4.2. Id®szinkron

Többviv®s rendszerek szinkronizációjának els® lépése jellemz®en az id®szinkronizáció,
mely kett®s feladatot tölt be. Egyrészt jeldetekció, ez különösen fontos a csomag ala-
pú átviteleknél, ilyenek például a 802.11 WiFi hálózatok. Másrészt a csomag kezdetének
ismerete elengedhetetlen a további feldolgozáshoz. A keretszinkronizációt megel®z®en
általában nincs kompenzáló vagy kiegyenlít® lépés, így a várható átviteli hibákkal szem-
ben robusztus módszerre van szükség. Az eljárások csoportosíthatóak aszerint, hogy egy
ismert jelsorozattal való keresztkorreláción alapulnak, vagy a vett sorozatok autokorrelá-
ciójából származtatják a vizsgált metrikát.

Szinkronizációs szimbólum Tetszőleges szimbólum

Keret

Idő

4.2. ábra. A Schmidl és Cox módszert használó keret struktúrája id®tartományban.

Az autokorrelációs technikák mindig valamilyen id®tartományban ismétl®d® struktú-
rára épülnek. A legegyszer¶bb megközelítést Schmidl és Cox (S&C) javasolta [35]. Az
ötlet szerint a keretek elejét két azonos Nfft

2
hosszú blokkból álló szimbólum jelzi, ahogyan

azt a 4.2 ábra is mutatja. Jelölje a csatornán áthaladt ismétl®d® blokkokat sR (`), ekkor
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a vett jelsorozat (4.3) alapján

r (`) = sR (`) e
j 2πε`
Nfft + w (`) , Θ ≤ ` ≤ Θ +

Nfft

2
− 1,

r

(
`+

Nfft

2

)
= sR (`) e

j 2πε
Nfft

(
l+

Nfft
2

)
+ w

(
`+

Nfft

2

)
, Θ ≤ ` ≤ Θ +

Nfft

2
− 1.

(4.4)

(4.4) alapján tehát id®tartományban Nfft

2
hosszú ablakok közötti korrelációt számolva,

a keret kezdeténél korrelációs csúcsot kapunk. A következ® normált metrikát célszer¶
választani [6, (25)]

Γ
(

Θ̃
)

=

Θ̃+
Nfft

2
−1∑

z=Θ̃

r
(
z + Nfft

2

)
r∗ (z)

Θ̃+
Nfft

2
−1∑

z=Θ̃

∣∣∣∣r
(
z + Nfft

2

)∣∣∣∣
2

. (4.5)

A fentiek alapján az id®szinkronizációs feladat formálisan

Θ̂ = arg max
Θ̃

{∣∣∣∣Γ
(

Θ̃
)∣∣∣∣

}
(4.6)

alakban adható meg. A módszerhez tartozó metrikát a 4.3 ábra szemlélteti. A kere-
tek detektálása történhet referenciaszint alapján, a helyes döntési küszöb megállapítása a
kihagyott/téves detekciók valószín¶ségének �gyelembevételével történik. Az eljárás hát-
ránya, hogy a metrika nem mutat egyértelm¶ csúcsot a keret kezdetén. A 4.3 ábrán az
is meg�gyelhet®, hogy a ciklikus pre�x hosszával egyez® mintaszámig veszi fel a metrika
a maximális értékét � természetesen ha a szimbólumot nem terheli zavaró hatás. Jobban
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[A A], LCP = 20

[A A], LCP = 14

[A A −A A], LCP = 14

[A A −A−A A−A−A−A], LCP = 14

4.3. ábra. A Schmidl és Cox módszer és általánosításának metrikája, Nfft = 128.

31



detekáltható korrelációs csúcsot eredményez, ha a keret több, váltakozó el®jel¶ blokkból
épül fel. A több azonos referenciablokk használatának ötlete Morell és Mengali nevéhez
köthet® [36], a különböz® el®jel¶ blokkok alkalmazása és a módszer egy általánosabb le-
írása pedig Minn et. al. [34] munkájában olvasható. Általános esetben a szinkronizációs
szimbólum álljon Q részb®l, mindegyiben Z = Nfft

Q
mintából, jelölje a blokkok el®jelét

b (q) , q = 0, 1, . . . Q − 1. Ekkor a gyakorlatban jól használható korrelációs metrika [34,
(14)-(16)]

Γ
(

Θ̃
)

=




Q

Q− 1

∣∣∣∣P
(

Θ̃
)∣∣∣∣

E
(

Θ̃
)




2

,

P
(

Θ̃
)

=

Q−2∑

q=0

b (q) b (q + 1)
Z−1∑

z=0

r∗
(

Θ̃ + qZ + z
)
r
(

Θ̃ + (q + 1)Z + z
)
,

E
(

Θ̃
)

=

Q−1∑

q=0

Z−1∑

z=0

∣∣∣∣r
(

Θ̃ + qZ + z
)∣∣∣∣

2

.

(4.7)

Az id®szinkronizációs feladat formálisan (4.6) alakban adható meg. A fenti formula egy
MMSE becsl®b®l származtatott, a teljesség kedvéért megemlítend®, hogy a szakirodalom-
ban ismertek ML (Maximum Likelihood) típusú becsl®k is, e két típust [37] hasonlítja
össze az id®szinkronizáció vonatkozásában. A zajos környezetbeli hamis detekció elkerül-
het® az MMSE becsl® normálásával, (4.7) az így kapott metrika négyzeteként adódik, a
négyzetre emelést az egyszer¶bb implementálhatóság érdekében javasolta a szerz®. (4.7)
speciális esetként tartalmazza az S&C eljárás egy közelítését is. Az általánosított eljárás-
sal kapott korrelációs függvényre láthatunk példákat a 4.3 ábrán. A kirajzolt metrikák
alapján felismerhet®, hogy minél több blokkból épül fel a szinkronizációs szimbólum, an-
nál meredekebb felfutású korrelációs csúcsot eredményez a keret kezdetén. A különböz®
szimbólumok teljesít®képességét az 5.4 ábra alapján hasonlítható össze. Fontos �gyelni
arra, hogy a ciklikus pre�x hossza Z-t®l különbözzön, különben elképzelhet®, hogy két
egymás utáni csúcsot ad a módszer. Optimális el®jel mintázatokra találhatunk példát
többek között [34]-ban, ezek közül a csatornamér® keretrendszerben az [A A −A A] min-
tázatot választottam. A mintázat ismeretében (4.7) a következ®, egyszer¶bb alakban
adható meg

Γ
(

Θ̃
)

=



rH0 r1 − rH1 r2 − rH2 r3

3
4

3∑
z=0

‖rz‖




2

,

rq =

[
r

(
0 + q

Nfft

4
+ Θ̃

)
, r

(
1 + q

Nfft

4
+ Θ̃

)
, . . . ,

r

(
Nfft

4
− 1 + q

Nfft

4
+ Θ̃

)]
.

(4.8)

A formula alapján a detekció történhet egy négy blokkból álló korrelációs ablak használa-
tával, ahogyan a 4.4 ábra illusztrálja. A különböz® átviteli hibák hatását szemlélteti a 4.5
ábra. Látható, hogy a frekvenciahiba nem befolyásolja a metrikát, továbbá zajjal szemben

32



is robusztusnak mondható (részletesebb elemzést az 5.4 ábra ad), azonban a többutas ter-
jedés egy szisztematikus hibát visz az eljárásba, a korrelációs csúcsot késlelteti. Ez utóbbi
hatást � ugyan a CP alapú vak séma vonatkozásában � [38] szerz®i is leírják, a hivatkozott
forrásban egy megoldási javaslattal is élnek a ciklikus pre�x alapú vak séma esetében. A
vak séma (blind method) kifejezést olyan szinkronizációs eljárásokra használatos, melyek
a meglév® rendszerelemekre támaszkodnak, nem igényelnek dedikált forgalmat.

Korrelációs ablak (  minta)

Idő

4.4. ábra. A Schmidl és Cox módszer továbbfejlesztése, több blokkból felépített szinkro-
nizációs szimbólum detektálása ((4.8) egyenlet).
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4.5. ábra. Különböz® átviteli hibák hatása az [A A −A A] struktúrájú blokkal kapott
id®szinkronizációs metrikára. Nfft = 128, LCP 6= 0 esetben a csatornamodell egy
exponenciális teljesítménypro�lú Rayleigh csatorna egy véltelen realizációja, a
többi esetben additív fehér Gauss-zaj modellezi.

Id®tartományban ismétl®d® blokkokból álló szimbólumokat egyszer¶en el®állíthatunk
frekvenciatartományban. Például, ha minden páros alviv®t modulálunk egy véletlen so-
rozattal és a páratlanokat nullára állítjuk, akkor id®tartományban két azonos blokkból
álló szimbólum adódik. Általánosságban minden Z-edik alviv® modulálása � és a többi
alviv® zérusra állítása � Z azonos blokkból álló szimbólumot eredményez, ezután már
csak a blokkok el®jelét kell beállítani. Természetesen fontos a rendszer sávszélességgel
kapcsolatos megkötéseit is �gyelembe venni, illetve a limitált adóteljesítmény¶ mobil ter-
minálok esetében alacsony csúcstényez®j¶ szimbólumot használni. Bizonyos esetekben
tehát célravezet®bb lehet a szimbólum megfelel® paraméter¶ blokkokból való el®állítása.
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A dedikált szinkronizációs szimbólumok használata többlet forgalmat jelent, ez els®-
sorban folyamatos átviteleknél jelent®s. Egy megoldási lehet®ség a ciklikus pre�x által
bevitt redundanciát kihasználó vak séma alkalmazása. A CP használatával de�niálhatjuk
péládul a következ® korrelációs metrikát [39]

Γ (`) =

LCP−1∑

q=0

r (`− q) r∗ (`− q −Nfft) , (4.9)

ahol l jelöli az utolsó beérkezett minta indexét. (4.9) Nfft periódussal csúcsokat ad, mely
további átlagolással pontosítható és felhasználható Θ̂ meghatározására. Természetesen a
vak szinkronizációs módszerek általánosságban rosszabb teljesít®képesség¶ek, mely ener-
getikai megfontolásból is látható, hiszen a vev® kevesebb szimbólumnyi energiát gy¶jt
össze egyetlen becslés elvégzéséhez. A módszerek robusztussága átlagolással javítható,
mely végs®soron a becsléshez használt energiamennyiség növelését jelenti.

Amennyiben a szinkronizációs szimbólum ismert a vev®oldalon, az azzal való közvet-
len keresztkorreláció alapján is végezhet® id®zítés. A valós rendszerekben ez nem minden
esetben áll rendelkezésre, illetve az átviteli hibákkal szemben kevésbé robusztus. Azon-
ban az LTE és 5G NR rendszerekben ez a megközelítés is felhasználható, hiszen a PSS
és SSS szimbólumok ismertek a vev®oldalon. Pontosabban fogalmazva azok halmaza is-
mert, így a szinkronizáció feladata kapcsolódhat a használt PSS és SSS szimbólumok
meghatározásához. Egy lehetséges megoldás az LTE vagy 5G NR rendszerek lejöv® ági
id®szinkronizációjára, ha el®ször egy durva becslést számítunk a CP alapján, majd azt
pontosítjuk a PSS és SSS szimbólumok ismeretében.

4.3. Frekvenciaszinkron

A keretek kezdetének el®zetes ismerete után következ® lépés a tört frekvenciahiba meg-
határozása. A feladathoz használható az id®szinkronizációs szimbólum. Az alapötlet az,
hogy a frekvenciahiba az egymát követ® blokkok között fázishiba formájában jelenik meg,
hiszen mindkét blokk ugyanazon a csatornán ment keresztül. A vázolt elgondolást Moose
publikálta el®ször [40]. Az alapelv áttekintéséhez kiindulási pontot adnak (4.1) és (4.4)
formulák, illetve a következ® egyszer¶sítés:

sR (`) e
j 2πε
Nfft

(
l+

Nfft
2

)
= sR (`) e

j 2πε
Nfft

`
ejπε = sR (`) e

j 2πε
Nfft

`
ej2πεIejπεF =

ej2πεI=1
= sR (`) e

j 2πε
Nfft

`
ejπεF = s′R (`) ejπεF ,

(4.10)

ezzel

r (`) = s′R (`) + w (`) , Θ ≤ ` ≤ Θ +
Nfft

2
− 1,

r

(
`+

Nfft

2

)
= s′R (`) ejπεF + w

(
`+

Nfft

2

)
, Θ ≤ ` ≤ Θ +

Nfft

2
− 1.

(4.11)
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Látható, hogy az egymás után vett blokkok közötti fáziskülönbségb®l meghatározható a
frekvenciahiba tört része [6, (35)]

ε̂F =
1

π
arg





Θ+
Nfft

2
−1∑

l=0

r

(
`+

Nfft

2

)
r∗ (`)




, (4.12)

ahol Θ helyett az id®szinkronizáció során becsült Θ̂ használható. Az ötlet általánosítása itt
is több azonos blokk használata, ezzel kiterjeszthet® a tört frekvenciahiba-becsl® becslési
tartománya. Q azonos blokkot használval |ε̂| ≤ Q

2
a becslési tartomány. A kiterjesztést

Morelli és Mengali [36] javasolta, azonos el®jel¶ blokkokkal. Emiatt a becslés során az
els® lépés az el®jelkorrekció, jelölje rc (`) az el®jel korrigálás utáni mintasorozatot. Az
eredetileg publikált BLUE (Best Linear Unbiased Estimator) típusú becsl® a következ®
formában adható meg

ε̂ =
Q

2π

Υ∑

q=1

χ (q)
[
arg
{

Ψ (q)
}
− arg

{
Ψ (q − 1)

}]
mod 2π,

χ (q) = 3
(Q− q) (Q− q + 1)−Υ (Q−Υ)

Υ (4Υ2 − 6QΥ + 3Q2 − 1)
, q = 1, 2, . . . ,Υ

Ψ (q) =
1

Nfft − qNfft

Q

Θ̂+Nfft−1∑

z=Θ̂+q
Nfft
Q

r∗c

(
z − qNfft

Q

)
rc (z) , q = 0, 1, . . . ,Υ,

(4.13)

ahol Υ tervezési paraméter, mely optimális értéke Υ = Q
2
. Ezzel χ (q) kifejezése egysze-

r¶síthet®

χ (q) = 3
(Q− q) (Q− q + 1)− Q

2

(
Q− Q

2

)

Q
2

(
4
(
Q
2

)2

− 6QQ
2

+ 3Q2 − 1

) = 6
(Q− q) (Q− q + 1)− Q2

4

Q (Q2 − 1)
=

=
12 (Q− q) (Q− q + 1)− 12Q

2

4

2Q (Q2 − 1)
=

12 (Q− q) (Q− q + 1)− 3Q

2Q (Q2 − 1)
.

(4.14)

χ (q) kifejezés számlálójában Q2 együtthatója [6, (40)] formulában 1, meglátásom szerint
ez sajtóhiba, az eredeti becsl®b®l a fenti számítás alapján 3 adódik, ezt szimulációk is
igazolták. Az optimalizált verziója (4.14) felhasználásával a következ® alakban adható
meg ([6, (39)-(41)] alapján, (4.7) jelöléseivel)

ε̂ =
Q

2π

Q
2∑

q=1

χ (q) arg
{

Ψ (q) Ψ∗ (q − 1)
}
,

χ (q) =
12 (Q− q) (Q− q + 1)− 3Q2

2Q (Q2 − 1)
,

Ψ (q) =

Θ̂+Nfft−1−qNfft
Q∑

z=Θ̂

rc

(
z + q

Nfft

Q

)
r∗c (z) , q = 1, 2, . . . ,

Q

2
.

(4.15)
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(4.15) formula tulajdonképpen nem más, mint a vett sorozat különböz® hosszúságú része-
inek keresztkorrelációjából adódó fázishibák megfelel® összegzése. A különböz® szinkroni-
zációs szimbólumok teljesít®képességének összehasonlítását az 5.5 ábra mutatja, látható,
hogy több blokk használatával pontosabb becsl® adódik. Megjegyzend®, hogy a többutas
terjedés hatása miatt a különböz® el®jel¶ blokkok közötti áthallás jön létre. Az elté-
r® el®jelek miatt ez nem lesz azonos minden blokk esetén, s ezt nem orvosolja az el®jel
visszaállítása sem. Végeredményként a becslés interferenciával terhelt, melyet további �-
nom frekvenciahiba becsléssel lehet korrigálni [34]. (4.8)-hoz hasonlóan (4.15) is felírható
vektoros alakban, felhasználva, hogy négy blokkból áll a szinkronizációs szimbólum

ε̂ =
2

π


 96

120
arg

{(
r
c,
Nfft

4
,Nfft−1

rH
c,0,

3Nfft
4
−1

)(
rc,0,Nfft−1r

H
c,0,Nfft−1

)∗
}

+
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120
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Nfft

2
,Nfft−1
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Nfft
2
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Nfft

4
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3Nfft
4
−1

)∗}

 ,

rc,z,ζ =

[
rc

(
Θ̂ + z

)
, rc

(
Θ̂ + z + 1

)
, . . . , rc

(
Θ̂ + ζ − 1

)
, rc

(
Θ̂ + ζ

)]
.

(4.16)

Akárcsak az id®szinkronizáció esetében, a frekvenciaszinkronizációhoz is használható
a ciklikus pre�x által a rendszerbe vitt redundancia. (4.11) formulához képest ekkor az
változik, hogy a két vizsgált blokk nem Nfft

2
minta távolságra van egymástól, hanem Nfft

mintányira. Emiatt a becslés tartománya is besz¶kül, mégpedig a felére, tehát |εF | ≤ 1
2
.

A vonatkozó becsl® a következ® szerint alakul

ε̂F =
1

2π
arg





Θ̂+LCP−1∑

l=0

r (`+Nfft) r
∗ (`)



 . (4.17)

A tört frekvencia hiba meghatározása után a következ® lépéseket megel®z®en azt kom-
penzálni kell. Ez egyszer¶en megtehet®, egy numerikus vezérlés¶ oszcillátor jelével kell
szorozni a vett sorozatot

rF (`) = r (`) e
−j 2π

Nfft
ε̂F `. (4.18)

A becslés pontosságától, illetve a frekvenciahiba id®beli változásától függ®en a korrigálás
után továbbra is terheli a jelet egy ∆εF = εF−ε̂F nagyságú maradó frekvenciahiba. Annak
érdekében, hogy ez ne okozzon a DFT után viv®közi áthallást, a maradó frekvenciahibát
kompenzálni, követni kell. Egy lehetséges követési eljárás 4.4. részben kerül ismertetésre.

A FFO becslése és kompenzálása után a maradó IFO becslése következik. A Fourier-
transzformáció modulációs tétele értelmében, az εI érték¶ egész frekvenciahiba a vett
szimbólumokat frekvenciatartományban ciklikusan εI alviv®vel eltolja pozitív irányba,
tehát a nullviv® az εI-dik alviv® helyére kerül. Az egész frekvenciahiba praktikus meg-
határozása történhet tehát valamilyen, a vev®oldalon is ismert szimbólum alapján. A
becslés elvégezhet® id® és frekvenciatartományban egyaránt. Jelölje az IFO becsl® szim-
bólumot id®tartományban d (`) , ` = 0, 1, . . . , Nfft− 1, annak frekvenciatartományban po-
zitív irányban ciklikusan eltolt változatát d (`, i) , `, i = 0, 1, . . . , Nfft− 1. Ekkor az egész
frekvenciahiba becslési feladat a következ® alakban írható

ε̂I = arg max
i





Θ̂+Nfft∑

`=Θ̂

r∗F (`) d (`, i)



 . (4.19)
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A becslés után a kompenzálás (4.18)-hez hasonlóan végezhet®. Az IFO becslési feladat
kombinálható egy utólagos id®szinkronizációva, ehhez elegend® (4.19)-t Θ̂ néhány mintá-
nyi környezetére kiértékelni és a maximális korrelációjút választani. Érdemes megemlíteni,
hogy az LTE rendszerekben az egész frekvenciahiba becslés történhet a PSS jel alapján,
a cella azonosítás részeként [26].

4.4. Id®ben változó frekvencia- és fázishiba követése

Attól függ®en, hogy mennyire pontos a becslés, illetve id®ben mennyire változik az adó- és
vev®oldal közötti frekvenciahiba (például a felek relatív mozgásából adódó Doppler-hatás
miatt) a kompenzálás után maradó frekvenciahibát követni kell. A tervezett csatorna-
becsl® esetében a követés egyetlen kereten belül értend®, hiszen két egymásutáni keret
származhat különböz® mobil állomásoktól is. Az id®beli változás követésére egy lehetsé-
ges megoldás a zárt hurkú szabályozási kör tervezése. Az általános kör blokkvázlata a 4.6
ábrán látható. A bemenetre a kompenzált jelsorozat jut, melyet egy numerikus vezérlé-
s¶ oszcillátor jele szoroz. Az NCO (Numerically Controlled Oscillator) fázisa rekurzivan
adódik

ψi (`) = ψi (`− 1) +
2π∆ε̂i
Nfft

, − LCP ≤ ` ≤ Nfft − 1,

ψi (−LCP − 1) = ψi−1 (Nfft − 1) ,

(4.20)

ahol a második sor az oszcillátor fázisugrását el®zi meg. Az oszcillátor frekvenciáját az
adott szimbólumra szintén rekurzívan kell meghatározni:

∆ε̂i+1 = ∆ε̂i + αei, (4.21)

ahol α tervezési paraméter és a szabályozási kör dinamikus viselkedését határozza meg.
ei hibajel meghatározására számos módszer található [6]-ben. Ezek közül a ciklikus pre�x
alapú eljárást választottam, az ehhez tartozó hibajel generálása nagyon hasonló (4.17)-
hez, a következ® alakban adható meg

ei =
1

Nfft

=





−1∑

l=−LCP

r (`+Nfft) r
∗ (`)



 . (4.22)

Az eljárás el®nye, ahogyan azt már említésre került, hogy nem igényel pilot alviv®ket vagy
dedikált szimbólumokat, hiszen egy vak séma.

CP eltávolítás DFT

hibajel generálásahurokszűrőNCO

 

4.6. ábra. Maradó frekvenciahiba követésére szolgáló zárt hurkú szabályozási kör [6].
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A fázishiba követése frekvenciatartományban történik. Szükséges hozzá valamilyen
referenciajel, amihez viszonyítani lehet a fázist, ez praktikusan jelenthet erre a célra de-
dikált alviv®ket, melyek értéke ismert a vev®oldalon. Jelölje az i-dik szimbólumban az
adott fázishiba követésre szánt aliv®ket Xi (n) , n ∈ Ci, ahol Ci az i-dik szimbólum dedi-
kált alviv®inek indexét tartalmazó halmaz. Hasonlóan a dedikált alviv®kön vett értékeket
jelölje Yi (n) , n ∈ Ci. A fázishiba követéséhez szükség van még a csatorna becsült értékére,
jelölje ezt Hi (n). Ekkor az i-dik szimbólumra vonatkozó átlagos fázishiba [41, (6.47)]

Φ̂i = arg




∑

n∈Ci

Yi (n)

Hi (n)Xi (n)



 . (4.23)

A CPE kompenzálása ezután e−jΦ̂i-vel való osztással végezhet® el az i-dik szimbólumra
vonatkozóan. A fázishiba követése különösen fontos a csomag alapú rendszerekben, ahol
a csatornabecslés a keret eleje alapján történik és utána a csatorna állandónak tekintett.
A fenti egyszer¶ eljárással folyamatosan korrigálható a becsült csatorna, ezáltal javítható
az átvitel min®sége, illetve a csatornabecslés eredményéb®l is kisz¶rhet® a fáziszaj hatása.
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5. fejezet

A csatornabecsl® keretrendszer

A csatornabecsl® keretrendszer tervezése során a f®bb célkit¶zések az alábbi pontokban
foglalhatóak össze:

� Skálázhatóság: Legyen használható TDD masszív MIMO rendszerben.

� Milliméteres hullámhossztartomány: Igazodjon a 5G NR �zikai réteghez, le-
hessen méréseket végezni akár milliméteres hullámhossztartományban.

� Egyszer¶ mobil állomások: A mobil terminálok implementálása elérhet® árazású
szoftverrádiók (Software-De�ned Radio, SDR) felhasználásával.

Szemel®tt tartva, hogy a rendszert egy id®osztásos � tehát a csatorna reciprocitást
kihasználó � masszív MIMO hálózat csatornabecslésére tervezem, a méréseket célszer¶
felmen® ágban elvégezni, ennek köszönhet®en a bázisállomás antennaszáma szabadon nö-
velhet®. Infrastrukturális LTE vagy 5G NR rendszerból kiindulva a csatornabecslés egy
lehetséges folyamata a következ®: el®ször a mobil állomások regisztrálnak az adott cel-
lába, ennek része a lejöv® és felmen® ági szinkronizáció is, ezt követ®en már keret- és
frekvenciaszinkronban adnak felmen® ágban csatornabecsl® szimbólumokat, végezetül a
vett pilotokból a bázisállomás kikövetkezteti a csatornát. Annak érdekében, hogy a mé-
r®rendszer mobil termináljai a bázisállomással id®- és freknvenciaszinkronban legyenek,
összetett jelfeldolgozás szükséges mindkét oldalon. Célkit¶zés volt azonban egyszer¶ mo-
bil állomások használata. A megoldást egy �kifordított� rendszerterv jelenti, melyben csak
a mobil állomások adnak kereteket, a bázisállomás pedig ezekre a keretekre külön-külön
végzi el a szinkronizációt. A keretenkénti szinkronizáció azonban kihívást is jelent, hiszen
néhány szimbólum alapján kell elvégezni. A vázolt megközelítés ugyanakkor lehet®vé teszi,
hogy a mobil terminálok alacsony komplexitásúak legyenek, s az er®forrásigényes jelfel-
dolgozást a bázisállomás végezze. A javasolt elrendezésben kérdéses az egyes terminálok
id®zítése, erre praktikus választásnak t¶nik a GPS (Global Positioning System) rendszerek
másodpercenként szolgáltatott referenciaimpulzusának (Pulse Per Second, PPS) haszná-
lata. Figyelembe véve azt, hogy milliméteres hullámhossztartományban is használható
mér®rendszert tervezek, a vev®oldali jelfeldolgozást fel kell készíteni a jelent®s fáziszajra,
mely a nagyfrekvenciás oszcillátorok velejárója.

A tervezés során feltételeztem, hogy a csatornabecslést egy olyan elrendezésben kell
végrehajtani, melyben a terminálok helyhez kötöttek, vagy nagyon lassan mozognak. Kö-
vetkezésképpen nem szükséges egyszerre adott ortogonális pilot szimbólumok használata
(2.2. rész), a felhasználók elkülönítése id®ben történik. A feltételezés realisztikus példá-
ul egy IoT (Internet of Things) mér®rendszerben, illetve a keretrendszer kés®bb tovább
fejleszthet®, hogy használható legyen rövidebb koherenciaidej¶ elrendezésekben.
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Jelen fejezetben el®ször ismertetem a rendszer blokkvázlatát és a vev®oldali jelfeldol-
gozó láncot, majd részletesen bemutatom az egyes blokkokban használt megoldásokat és
szimulációs eredményekkel szemléltetem m¶ködésüket.

5.1. A rendszer áttekintése

A rendszertervet az 5.1 blokkvázlat mutatja. Az ábra bal oldalán láthatóak az ADALM-
PLUTO vagy más néven PlutoSDR platformon megvalósított mobil állomások, a jobb
oldalán pedig a bázisállomás, mely több professzionális USRP X310 (Universal Software
Radio Peripheral) szoftverrádióból épül fel, ezeket 10 Gbit/s-os Etherner-kapcsolat köti
össze a központi feldolgozó számítógéppel. A jelfeldolgozás algoritmusait a GNU Ra-
dio környezetben készítettem el. Lényeges, hogy a mobil állomások által adott keretekre
a szinkronizációt külön-külön végzi el a GNU Radio-ban m¶köd® jelfeldolgozó lánc. A
milliméteres hullámhossztartományban végzett mérésekhez szükséges a megfelel® fel- és le-
kever® áramkörök használata, ezeket jelöltem a szoftverrádiók kimenetén. A rendszerterv
részei továbbá GPS referenciaforrások (GPS Disciplined Oscillator, GPSDO). Egyrészt
a PPS jel használható a felhasználók menedzselésére, például úgy, hogy a másodpercen-
kénti pulzusokhoz képest minden felhasználó tudja, hogy mikor kezdi el az adást, melyet
el®re be kell kon�gurálni az ütközések elkerülése érdekében. Másrészt a GPS szolgáltat
referencia-órajelet, melyet ha megkapnak az egyes szoftverrádiók, akkor kisebb frekvencia-
hibára lehet számítani. Az USRP X310-ek rendelkeznek GPS referencia-órajel bemenettel,
azonban PlutoSDR esetében hardveres átalakítás szükséges a használatához.

USRP X310 RF frontend

USRP X310 RF frontend

GPSDOPC GNU Radio

PlutoSDR GPS/GPSDORF frontend

ref. CLK

ref. CLK

PPS

ref. CLK

PlutoSDR GPS/GPSDORF frontend

PPS

ref. CLK

 időrés

 időrés

GbE

GbE

5.1. ábra. Csatornabecsl® keretrendszer felépítése.

Szinkronizációs szimbólum 

Idő

LTE PSS szimbólum Csatornabecslő szimbólumok

5.2. ábra. A használt keretek felépítése.

A mobil állomások által adott keret felépítését az 5.2 ábra mutatja. Három f® részre
tagolható. Az els® OFDM szimbólum id®tartományban [A A −A A] struktúrát követi,
ez id®- és tört frekvenciaszinkronizációra használt. A dedikált szinkronizációs szimbó-
lum használata jól igazodik a csomag alapú megközelítéshez, és a szimulációs eredmények
(az 5.4 és az 5.5 ábrák) alapján lényegesen jobb, mint a CP alapú becslés, illetve az
id®zítési hiba esetében jobban teljesít, mint egy több blokkból álló szimbólum. A má-
sodik OFDM szimbólum az LTE PSS szimbóluma, ami egész frekvenciahiba korrigálásra
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és a szimbólum keretek �nom igazítására használt. A blokk további részei a csatorna-
becslésre használt pilot szimbólumok, melyek csúcstényez®jét numerikus optimalizálással
minimalizáltam.

A vev® oldali jelfeldolgozási láncot az 5.3 blokkvázlat szemlélteti. A beérkez® jelsoro-
zatban el®ször a keretek kezdetét szükséges megállapítani, ezt követ®en elvégezhet® a tört
frekvenciahiba becslése és korrigálása. Az így kapott sorozatból megbecsülhet® az egész
frekvenciahiba, illetve ezzel együtt a keretek kezdetének utólagos igazítása is megtörté-
nik. A feldolgozási láncban ezt követi az egyes kereteken belül a maradó frekvenciahiba
kompenzálása (követése), majd a felesleges részek eltávolítása, illetve a DFT m¶velet. A
csatornabecslést frekvenciatartományban végzi a rendszer, a minimális négyzetes hibájú
csatornabecsl® használatával. A becsült átviteli karakterisztikákból megbecsülhet® és kor-
rigálható a CPE, javítva a kapott eredmények pontosságát. A fejezet következ® részeiben
a vev® oldali jelfeldolgozó lánc egyes lépéseit ismertetem részletesebben és teljesít®képes-
ségüket szimulációs eredményekkel szemléltetem.

Keretszinkronizáció FFO becslés és kompenzálás IFO becslés és kompenzálás,
�nom keretigazítás Frekvenciahiba követés

Szinkronizációs szimbólum,  
PSS és CP eltávolítás DFT művelet Csatornabecslés CPE becslés és kompenzálás

5.3. ábra. A bázisállomás oldalán megvalósított jelfeldolgozó lánc.

5.2. Id®szinkron

Ahogyan a 4.2. és az 5.1. részekben említettem, a keretek detektálása, vagyis az id®szink-
ron id®tartományban [A A −A A] struktúra szerinti szimbólumon alapszik. A szinkro-
nizáló szimbólumot úgy generáltam, hogy az egyes blokkok csúcstényez®jét numerikus
optimalizálással minimalizáltam � �gyelve a rendszer sávszélességgel kapcsolatos megkö-
téseire is � majd a megfelel® el®jelekkel egymás után f¶ztem azokat. A vev®oldalon a
detekció algoritmusát (4.8) írja le. A struktúrával kapott metrika a 4.3 ábrán látható. A
választott eljárás teljesít®képességét az 5.4 ábra szemlélteti. Érdekes meg�gyelni, hogy a
két blokkból álló szinkronszimbólum mennyivel nagyobb varianciájú becslést ad. Ennek
oka, hogy a használatával kapott metrika nem eredményez egyértelm¶ csúcsot (ahogyan
azt a 4.3 ábra mutatja). Energetikai megfontolások alapján is várható, hogy a cikli-
kus pre�x alapú módszernél jobban teljesítenek a dedikált szimbólumra alapozó becsl®k.
Azonban érdekes eredmény, hogy a négy blokkból álló szimbólum id®zítés szempontjából
megbízhatóbbnak mutatkozik, mint a nyolc blokkra alapozó becslés.

5.3. Frekvenciaszinkron

A tört frekvenciahiba becslése a keretszinkronhoz hasonlóan a keret els® szimbóluma alap-
ján történik. Az 5.5 ábra mutatja az eljárás teljesít®képességét összehasonlítva különböz®
szinkronizációs szimbólumokkal. Az ábra alapján egyértelm¶en látható, hogy annál pon-
tosabb a frekvenciahiba-becsl®, minél több blokkból épül fel a dedikált szimbólum.

Az FFO kompenzálása után az egész frekvenciahiba becslése történik, kombinálva egy
utólagos keret igazítással, ahogyan azt (4.19) formulánál részleteztem. Összehasonlítot-
tam az LTE és 5G NR rendszerek PSS szimbólumát azok autokorrelációs tulajdonságai
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5.4. ábra. Különböz® id®szinkronizációk teljesítése a jel/zaj-viszony függvényében. Nfft =
128, LCP = 14, AWGN csatorna, 1 dB-es lépésköz, Python szimuláció, 100000
különböz® realizáció átlaga. (A négy és nyolc blokkhoz tartozó görbéket addig
rajzoltam ki, amíg az ismétlések száma indokolta, ezután a görbék letörnek.)
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5.5. ábra. Különböz® tört frekvenciahiba-becsl®k teljesítése a jel/zaj-viszony függvényé-
ben. Nfft = 128, LCP = 14, AWGN csatorna, ε = 0.4, Python szimuláció,
100000 különböz® realizáció átlaga.
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alapján, ami az 5.6 ábrán látható. Az LTE rendszerek PSS szimbóluma jobban kiemele-
ked® korrelációs csúcsot eredményez, így a rendszerben ezt használom IFO becslésre. Az
LTE PSS szimbóluma frekvenciatartományban az alábbiak szerint származtatható [26,
(1)]

x (n) =




e−jπu

(n2+63n+110)
63 |n| ≤ 31 ∧ n 6= 0

0 |n| > 31 ∨ n 6= 0
,

u ∈ {25, 29, 34} .

(5.1)

Látható, hogy az LTE PSS szimbóluma egy Zado�-Chu sorozatból származtatott ((3.1)
egyenlet). A megjelölt alapok kedvez® keresztkorrelációs tulajdonságú sorozatokat ered-
ményeznek. A csatornabecsl® keretrendszerben bármelyik használható, a lényeg, hogy a
bázisállomás ismerje az adott sorozatot.
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Egész frekvenciahiba [1]

0.0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

K
er

es
zt

ko
rr

el
ác

ió
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LTE PSS: Zadoff-Chu

5G NR PSS: m-sorozat

5.6. ábra. LTE PSS és 5G NR sorozatok keresztkorrelációja különböz® IFO-val terhelt
változataikkal. Nfft = 128, uLTE = 25, x0 (n)-hez tartozó 5G NR PSS sorozat
[2, 16.1.5.1 rész]

Az utólagos keret igazítás és IFO korrekció után a kereteken belüli maradó frekven-
ciahiba követése a következ® feldolgozási lépés, mely a ciklikus pre�x alapján történik,
ahogyan azt a 4.4. részben bemutattam. A ciklikus pre�x alapú frekvenciahiba-becsl®
teljesít®képessége a többi frekvenciahiba-becsl®höz képesti összehasonlításban az 5.5 áb-
rán látható. A szóban forgó becsl®, bár rosszabbul teljesít, kisebb hibát kell csak megbe-
csülnie, az el®nye pedig az, hogy dedikált er®források nélkül, vakon képes m¶ködni.

5.4. Csatornabecslés és CPE kompenzálás

A frekvenciahiba követése után a kés®bbi feldolgozási lépésekhez nem szükséges mintákat
�gyelmen kívül hagyja a feldolgozó lánc, ezek a ciklikus pre�xhez, szinkronizációs szimbó-
lumhoz és PSS szimbólumhoz tartozó minták. A csatornabecslés frekvenciatartományban
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történik, ezért egy FFT blokk szükséges a csatornabecsl® el®tt. A minimális négyzetes
hibájú becsl® frekvenciatartományban gyakorlatilag egy osztással írható le [42, (6.6)]

Ĥi (n) =

{
Ri(n)
Pi(n)

Pi (n) 6= 0

0 Pi (n) = 0
, (5.2)

ahol Ĥi (n) az i-edik OFDM szimbólum n-dik alviv®jén becsült csatorna, Ri (n) a szink-
ronizáció utáni minta értéke az adott alviv®n, Pi (n) pedig a pilot szimbólum értéke az
adott alviv®n. Az 5.7 ábra szemlélteti a becsl® teljesít®képességét a jel/zaj-viszony függ-
vényében.
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5.7. ábra. Minimális négyzetes hibájú becsl® teljesítése a jel/zaj-viszony függvényében.
Nfft = 128, LCP = 14, AWGN csatorna, Python szimuláció, 100000 különböz®
realizáció átlaga.

A csatornabecslés után a becsült átviteli karakterisztikák folyamatos fázis �vándor-
lását� mérsékli a CPE becslés és kompenzálás. Ennek alapelvét (4.23) formula foglalja
össze. A kompenzálás gyakorlatilag azt jelenti, hogy a keret els® becsült átviteli karak-
terisztikájának fázishelyzetét tekintem referenciának, és a többi pilot szimbólum alapján
becsült karakterisztikákra meghatározom az átlagos fázishibát, amivel elosztom a becsült
átviteli karakterisztikákat.
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6. fejezet

Implementáció

A csatornabecsl® keretrendszer felépítésének, m¶ködésének részletes bemutatása után,
jelen fejezetben a rendszer implementálását és a m¶ködést igazoló mérési eredményeimet
ismertetem.

A megvalósításhoz szoftverrádiót használtam, mely egy dinamikusan kon�gurálható
platform, ahol a rádiós interfész bemeneti jelsorozatát számítógépen futó algoritmus, vagy
valamilyen programozható logika állítja el®. Az elmúlt id®szakban ez a technológia egy-
re szélesebb körben elérhet®vé vált [5], lehet®vé téve többantennás átvitelek vizsgálatát
nagy lépték¶ beruházás nélkül. A jelfeldolgozás algoritmusait a GNU Radio 3.8 rendszer
használatával készítettem el, C++ nyelven írt blokkok formájában. A GNU Radio egy
széles körben elterjedt, jelfeldolgozási feladatokra kiválóan alkalmas rendszer, használa-
tával jelfolyamhálózatok hozhatóak létre, kész épít®elemek és saját fejlesztés¶ blokkok
használatával. A munkát és a vizualizációt egy gra�kus felhasználói felület segíti.

Ahogyan az 5.1 blokkvázlaton is látható, a két f® épít®elem, az Analog Devices els®-
sorban oktatási célokra szánt PlutoSDR eszköze, illetve az Ettus Research professzionális
USRP X310 szoftverrádiója. A keretrendszer azonban bármely más SDR platformon m¶-
küdik, ha azt támogatja a GNU Radio környezet. A rendszerterv részét képezi egy mil-
liméteres fel- és lekever®fokozat, melyekkel ≈38 GHz-en lehet méréseket végezni, ezek az
eszközök mentoraim jóvoltából rendelkezésemre álltak. Az 5.1 ábrán látható GPS referen-
ciajeleket egyel®re nem sikerült a rendszerbe integrálni, az id®osztásos MIMO m¶ködést
GNU Radio segítségével igazoltam. A rendszer implementálása során témavezet®im irány-
mutatásán túl hasznos segítséget jelentettek a GNU Radio weboldalán található okatató
anyagok [43], az Analog Devices PlutoSDR-t ismertet® anyagai [44] és [5] irodalom.

A 6.1 táblázat foglalja össze a rendszer fontosabb paramétereit. Az Nfft, LCP, fc fs
valamint a pilot szimbólum kon�gurálható, a használt SDR és az SDR-PC kapcsolat se-
bességét®l függ®en. Megkötést jelent továbbá, hogy az alviv®k száma osztható legyen
néggyel (praktikusan kett® hatvány) a szinkronizáló szimbólum miatt, illetve legalább
64 alviv® szükséges az LTE PSS generálásához. A vev®oldali jelfeldolgozás a GNU Ra-
dio blokkok számára szükséges konstans sorozatokat tartalmazó fájljainak frissítésével,
újrafordításával, és telepítésével követni tudja a kon�gurációs változtatásokat.

Az implementáció során a szükséges konstans jelsorozatokat Pythonban generáltam,
majd egy C++ szintaktikának megfelel®en egy .cpp fájlba mentettem, melyeket a GNU
Radio blokkok megfelel® könyvtárába másoltam, és a kódokban fejléc fájlok segítségével
felhasználtam (mivel a konstansokat nem a fejléc fájlban adtam meg, így betartottam az
egyszeri deklarálás szabályát). A generálás, másolás illetve a feldolgozó blokkok fordítá-
sának és telepítésének folyamatát egy Bash szkript gyorsította. A GNU Radio blokkok
kiindulási vázát a gr_modtool eszköz segítségével generáltam, mely sablon fájlokat készít
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a különböz® típusú blokkokhoz. A GNU Radio keretrendszer különböz® típusú változók-
ból álló jelsorozatokkal dolgozik. A blokkok elnevezésében jelöltem, hogy milyen típusúak
be- illetve kimeneteik. A c végz®dés a komplex (2 × 32 bit-es lebeg®pontos szám) az f

pedig a 32 bit-es lebeg®pontos (�oat) típusra utal.
A fejezetben bemutatott mérési eredményeket GNU Radio-ból exportáltam és az igé-

nyesség végett Pythonban ábrázoltam.

6.1. táblázat. Csatornabecsl® rendszer f® paraméterei

Nfft Mérések során 128 (szabadon növelhet®), ezek közül
a középs® 62 (a nullviv® kivételével) használt.

LCP Mérések során 22, 0, 1, . . . , Nfft

4 − 1 között állítható.

fc (viv®frekvencia) Mérések során 900MHz-2,5GHz és 38,8GHz, szaba-
don állítható a használt SDR-t®l függ®en.

fs (mintavételi
frekvencia)

Mérések során 2,5MHz, SDR-t®l függ®en lehet jó-
val nagyobb is. A használt alviv®szám ismeretében
a hasznos sávszélesség 1,2MHz, ehhez mérten a Plu-
toSDR RF Bandwidth paraméterét 1,5MHz-re állí-
tottam.

Szinkronizációs szimbó-
lum

[A A −A A] strutúra, alacsony csúcstényez®.

Egész frekvenciahiba-
becsl® szimbólum

LTE rendszerek PSS szimbóluma.

Csatornabecsl® szimbólu-
mok

BPSK modulált alviv®k, alacsony csúcstényez®, mé-
rések során 128 alviv®, ezek közül 66 zérus (köztük a
nullviv® is), 3,7 dB-es csúcstényez®.

6.1. Adóoldal

Az adóoldal GNU Radio blokkja a csatornabecsl® keret alapsávi komplex jelsorozatát tar-
talmazó tömb elemeit olvassa és másolja a kimenetre. A blokk a GNU Radio keretrendszer
elnevezésével sync_block típusú, tehát a rendszer minden órajelére pontosan egy mintát
szolgáltat és nem rendelkezik bemenettel. Az implementálása során az egyetlen buktató,
hogy a blokknak mindig tudnia kell, mi volt az utolsó minta, amit kiadott magából. Ez
úgy valósítható meg, ha a jelforrást leíró osztálynak egy tagváltozója tárolja a legutóbb
kiadott minta indexét. Erre azért van szükség, mert a GNU Radio ütemez®je mindig va-
lamekkora elemszámú adatsorozatokat vár az egyes blokkoktól, azonban ez futási id®ben
változhat és értékét nem lehet pontosan tudni el®re.

Az id®osztásos MIMO m¶ködés bemutatásához módosítottam az egyetlen keretet adó
forrást,úgy, hogy egy keretet követ®en két keretnyi mintasorozatig zérust adjon. A blokk
állítható paramétere azt adja meg, hogy a három egymás utáni id®rés közül melyikben
adjon ténylegesen. Annak érdekében, hogy a bázisállomás el tudja különíteni az egyes
mobil állomások jelét, különböz® alapú Zado�-Chu sorozatokból álló PSS szimbólumot
tartalmaznak a különböz® id®résben adott keretek. A burst_source_multiple_pss_c

állítható keretforrást megvalósító blokk és használata látható többek között a 6.5 ábrán.
Az összeállításban két PlutoSDR ad, mindegyik másik id®résben. A 6.6 ábra a mérési
elrendezést szemlélteti, a vett csomagokat pedig a 6.7 ábrán láthatjuk, ahol címkék jelzik
a különböz® bázisállomásoktól érkez® kereteket. Azonos számítógéphez úgy csatlakoztat-
ható több PlutoSDR, hogy azok kon�gurációs fájljában különböz® IP címeket adunk meg,
amiken aztán a GNU Radio program elérheti az eszközöket.
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A PlutoSDR eszköz része egy Xilinx Zynq XC7Z010-1CLG225C SoC (System on Chip),
mely az FPGA (Field-Programmable Gate Array) mellett tartalmaz egy ARM Cortex-A9
MPCore processzort is, amin egy beágyazott Linux operációs rendszer fut. Ennek köszön-
het®en lehet®ség van a szoftverrádióban lév® AD9363 adó-vev® IC (Integrated Circuit)
használatára a PlutoSDR-en futó programon keresztül. Az Analog Devices dokumentá-
ciója [44] alapján sikeresen fordítottam C++ programot a beágyazott Linux rendszerre.
A PlutoSDR operációs rendszere elérhet® SSH (Secure SHell) protokollon kereszt¶l, így
tudtam az elkészített programot használni. Az AD9363 egy teljes rádiós jelfeldolgozó
láncot foglal magába, melynek paramétereit nagyságrendileg ezer darab regiszter hatá-
rozza meg. A rádiós lánc megfelel® beállítása a helyes m¶ködéshez elengedhetetlen. A
kon�gurációt egy MATLAB eszköz segíti [45], mellyel az adóoldali FIR (Finite Impulse
Response) sz¶r® paraméterei méretezhet®ek, a kész együtthatók pedig exportálhatóak.
Az elkészített kód inicializálja a rádiós IC-t, beállítja a FIR sz¶r® együtthatóit, majd a
Pythonban generált adatsorozatot adja folyamatosan. A PlutoSDR-en futó adóoldal el®-
nye, hogy nagyobb sávszélesség¶ adás hozható létre, mert a mintavételi frekvenciát nem
korlátozza a szoftverrádió és a számítógép közötti limitált adatátviteli sebesség.

6.2. Vev®oldal

A vev®oldal összeállítása a GNU Radio környezetben a 6.1 ábrán látható. Az ábrán lát-
ható Virtual Sink és Virtual Source blokkok az átláthatóbb elrendezést szolgálják, a
kiiktatott (disabled) blokkok szürke színnel jelöltek, és a nem használt kimeneteket nyel®
blokkok (Null Sink) zárják le. A megvalósítás fázisában a szintetikus csatornamodell
mellett a rendszert sokszor két PlutoSDR közötti átvitelben teszteltem (azonos számító-
géphez csatlakoztatva), azok hordozhatósága miatt.

A vev®oldal szinte mindegyik blokkja tagged_stream_block típusú. A GNU Radio
rendszerében a jelfolyamok konkrét mintáira címkék (tag-ek) helyezhet®ek, ezek tetsz®le-
ges információt hordozhatnak. A tagged_stream_block típusú blokkok a bemenetükön
olyan jelsorozatot várnak, melyek keretekb®l épülnek fel és a keretek els® elemén egy a
blokk de�niálásakor megadott címke van. A szóban forgó címke mutatja meg, hogy a
blokk a címkét követ® hány mintát vegye �gyelembe, vagyis, hogy milyen hosszú a fel-
dolgozandó keret. Ez a megközelítés jól igazodik a csomag alapú összeköttetésekhez, így
a csatornabecsl® keretrendszerhez is. A feldolgozást végz® blokkok akkor kapnak beme-
netet, amikor a rendszer egy keretet megtalált, ekkor m¶ködésbe lépnek és elvégzik egy
keret a kiértékelését.

Az implementálás során sokszor támaszkodtam az úgynevezett VOLK (Vector-Optimized
Library of Kernels) könyvtár függvényeire [46]. A VOLK gyakorlatilag egy C++ inter-
fész, melyen keresztül CPU SIMD (single instruction multiple data) m¶veletei érhet®ek
el. Használatukkal két vektor korrelációja jelent®sen gyorsabban megkapható, mint a
standard C++ függvényekkel. Ennek ellenére a m¶ködés jobb követése érdekében al-
kalmanként standard függvényekre támaszkodva is implementáltam az egyes feldolgozási
lépéseket.

A következ®kben röviden összegzem a 6.1 ábrán látható blokkok m¶ködését és az
elkészítésükkel kapcsolatos tapasztalatokat:

� preamble_detection_aamaa_cfc: A blokk a vett jel alapsávi komplex reprezen-
tációját várja. Egyik kimenetén a keretszinkronhoz szükséges korrelációs metrikát
szolgáltatja (lebeg®pontos jelsorozat formájában), a másikon az ezzel szinkronban
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6.1. ábra. A vev®oldal jelfeldolgozási lánca, GNU Radio-ban.
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lév®, vett jelsorozat változatlan másolata jelenik meg. Paramétere az OFDM szim-
bólumok mintaszáma, N_DFT. A detekció alapját jelent® metrikát (4.8) formulák
alapján számítja a rendszer. Az ott szerepl® vektoros leírás a VOLK függvények
használatával közvetlenül implementálható. A blokknak azért van két kimenete,
hogy a következ®, korrelációs csúcsokat keres® egységnek rendelkezésére álljon a
csúcskeresés alapját jelent® metrika és a vett jelsorozat is, amiben meg kell jelölnie

a keretek kezdetét. A (4.8) szerint számolt Γ
(

Θ̂
)
két PlutoSDR közötti átvitelben

a 6.2 ábrán látható.

� peak_tag_fcfc: A blokk egy lebeg®pontos és egy komplex bemenettel, illetve
ugyanilyen kimenetekkel rendelkezik. Lényegében bemeneteit a kimeneteire má-
solja, feladata a keretek kezdetét jelent® korrelációs csúcsok felcímkézése, melyet
mindkét kimeneti jelsorozatban elvégez. A csúcskeresés úgy történik, hogy egy moz-
gó ablakon belül megkeresi a széls®értékeket (gradiens módszerrel) és az id®rendben
els® legnagyobb értéket választja, ezt abban az esetben jelöli meg, ha nagyobb,
mint a beállított küszöbérték, ezután a keres®ablakot a beállított értékkel arrébb
helyezi. Paraméterei TRIGGER_LEVEL, mely a detekciós küszöb, PEAK_TAG, ami ha
nullától különbözik, akkor a blokk a beállított értéket másolja a detektált csúcsok he-
lyén a kimeneti korrelációs metrikába (a fejlesztés során praktikus visszajelzés volt).
WINDOW_LENGTH és WINDOW_SPACING a csúcskereséshez használt ablak szélessége és
az ablakok távolsága, két detektálható csúcs minimális távolsága WINDOW_SPACING,
javasolt a WINDOW_LENGTH > WINDOW_SPACING beállítás, mert így azok a csúcsok is
megtalálhatóak amik pont az ablakok szélén helyezkednek el. N_DFT, L_CP, N_SYM
az OFDM szimbólumok alviv®száma, a ciklikus pre�x hossza és a keretet alkotó
szimbólumok száma. TAG_IN_ADVANCE változó a beállított értékkel korábban jelöli
meg a keret kezdetét, mint ahogy megtalálta azt. Ez utóbbi paraméternek az a
jelent®sége, hogy amennyiben a becslés téved, a ciklikus pre�x jelentette védelem
meg tudja akadályozni a szimbólumközi áthallást. A blokk ezen funkcióját azonban
nem használom, mert az IFO becsl® blokk végez egy utólagos �nom keretigazítást.

� stream_to_frame_v1_cc: A blokk feladata hogy a normál GNU Radio jelfolyamot
(stream), címkékkel ellátott jelfolyammá alakítsa (tagged stream) a feldolgozást
végz® tagged_stream_block típusú egységeknek. A blokk egészen addig nem ad
kimenetet, amíg nem érkezik egy a tag_key változójában megadott típusú címkével
ellátott minta, ekkor a címke értékének megfelel® számú mintát továbbenged, majd
újra vár egy címkére. Érdemes megemlíteni, hogy azok a blokkok, melyek normál
jelfolyamokon dolgoznak, kaphatnak címkékkel ellátott jelfolyamot is, azonban a
tagged_stream_block típusú blokkok nem m¶ködnek normál jelfolyamokon.

� ffo_estimation_compensation_aamaa_ccc: A blokk bemenete egyetlen, a kime-
nete két komplex jelsorozat. Az egyik kimenete a frekvenciahiba gra�kus követését
szolgálja, a másik pedig � beállítástól függ®en � a beérkez® vagy a tört frekvencia-
hiba kompenzált keretet. Paraméterei N_DFT, L_CP, N_SYM az OFDM szimbólumok
és a becsl® keret tulajdonságai, illetve a MODE paraméterrel állítható a m¶ködése (ez
utóbbit els®sorban a fejlesztés során használtam, a normál üzemmódja a 4-es). A
tört frekvenciahiba becslést (4.16) formula alapján számolja a rendszer. A tört frek-
venciahiba becslés els® lépése az eltér® blokk el®jelek visszaállítása (rc (l) el®állítása),
ehhez egy Pythonban generált .cpp fájlban tárolom a szükséges kompenzáló vektort.
A blokk m¶ködését validáltam a csatornamodell beállított frekvenciahibájának si-
keres becslésével. További tesztelési lehet®séget jelent a frequency_tracking_ccc
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becsl® kimenetével való összehasonlítás, hiszen annak m¶ködési elve eltér®, a jó
közelítéssel egyez® eredményeket a 6.3 ábra mutatja.

� ifo_estimation_compensation_aamaa_ccc: Az egész frekvenciahiba-becsl® blokk
három feladatot tölt be, melyet egyetlen m¶veletben végez el. Id®tartományban
való keresztkorreláció segítéségével kombinált feladatként becsli meg az egész frek-
venciahibát, végez utólagos �nom keret igazítást és állapítja meg a PSS sorozat
alapját ((5.1) formula), ami egyben a felhasználó azonosítást is segíti. M¶ködését
tehát (4.19) formula írja le. Bemenete egyetlen, kimenete kett® komplex jelsoro-
zat. A kimenetek közül az els®t a fejlesztés során különböz® adatok megjelení-
tésére használtam, a másik pedig a kompenzált kereteket adja ki. Paraméterei az
ffo_estimation_compensation_aamaa_ccc blokkéval egyez®ek. A kombinált becs-
lési feladathoz szükséges, különböz® IFO-val terhelt id®tartománybeli jelsorozatokat
egy Pythonban generált .cpp fájlban található mátrix tárolja. Érdemes megemlí-
teni, hogy a blokk a �nom keretigazítást úgy tudja elvégezni, hogy a GNU Radio
blokkok által látott keret több mintát tartalmaz, mint amennyib®l egy keret áll, és
egy külön címke mutatja a csatornabecsl® keret kezdetét. Ennek köszönhet®en a
�nom becslési feladat a továbbított kereten belüli kezd® mintát leíró címke módo-
sítása a korreláció eredménye alapján. A blokk helyes m¶ködését igazolja például
a MIMO m¶ködést demonstráló elrendezésben készített 6.7 ábra, a kimeneten jól
látszanak a különböz® PSS alapok, tehát különböz® felhasználókat jelz® címkék.

� frequency_tracking_ccc : A blokk bemenete, kimenete és paraméterei megegyez-
nek a ffo_estimation_compensation_aamaa_ccc blokkéival. Az egység feladata,
hogy a maradó frekvenciahibát a kereteken belül kövesse és kompenzálja. A köve-
tést valós idej¶ rendszerekben például szabályozási kör végezheti, ahogyan a 4.4.
részben is olvasható. A GNU Radio m¶ködéséb®l következ®en azonban egy keret
mintáit nem csak egyszer lehet felhasználni a jelfeldolgozási m¶velet során. Ezért a
C++-ban megírt blokk nem egy zárt hurkú szabályozási kört valósít meg, hanem a
kerten belül, szimbólumonként becsli meg a frekvenciahibát ((4.17) formula szerint)
és szimbólumról szimbólumra változtatja a kompenzálást végz® NCO frekvenciá-
ját, �gyelve annak fázis folytonosságára a szimbólumhatárokon ((4.20) formula). A
blokk m¶ködésének validálása látható a 6.2 ábrán.

� remove_preamble_pss_cp_cc: A blokk feladata a keretek csatornabecsléshez nem
szükséges részeinek eltávolítása úgymint szinkronizációs szimbólum, PSS szimbólum
és ciklikus pre�x. Be- és kimenete ezek szerint de�niált, paraméterei pedig N_DFT,
L_CP, N_SYM az OFDM keretek szükséges tulajdonságai.

� ls_cpe_estimation_compensation_cc: A blokk bemenete a vett csatornabecsl®
szimbólumok frekvenciatartományban, illetve az azt követ® opcionális adat szim-
bólumok. Kimenete az üzemmódját meghatározó MODE paraméter értékét®l függ.
További paraméterei N_DFT, L_PILOT, N_DATA vagyis az alviv®k, a csatornabecsl®
és az opcionális adatszimbólumok száma. A blokk egyrészt elvégzi (5.2) formula
szerinti csatornabecslést, illetve a (4.23) szerinti CPE kompenzálást. Másrészt, ha
a keret tartalmaz opcionális adat szimbólumokat, akkor azokon kiegyenlíti a csa-
torna hatását a becsült átviteli karakterisztikák átlaga alapján, illetve kompenzálja
a CPE-t az erre a célra dedikált alviv®k használatával. Csatornabecsl® üzemmód-
ban a becsült átviteli karakterisztikák, adat feldolgozó üzemmódban pedig csak az
adatot hordozó alviv®k értéke jelenik meg a kimenetén. A becsléshez és az adatok
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feldolgozásához szükséges paramétereket egy Python-ban generált .cpp fájl tartal-
mazza. A blokk helyes m¶ködését a 6.4 ábrán látható mérési eredmény igazolja,
ahol a konstellációs pontokon meg�gyelhet® a CPE kompenzálás hatása is.

� tag_for_tagged_file_sink_ccc: A blokkot a GNU Radio keretrendszerb®l való
mérés közbeni adatmentés céljából készítettem. Egyik bemeneti jele alapján a beve-
zetett keretek kezdetén elhelyezi a Tagged File Sink nyel®nek szóló címkét, ennek
hatására az elkezdi menteni a kereteket. Amikor a beállított keretszám áthaladt
rajta, leállítja a mentést.
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6.2. ábra. Két PlutoSDR közötti átvitelb®l származó korrelációs metrika, a keret detektáló
blokk m¶ködésének szemléltetésére.
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keretek határa

6.3. ábra. Tört frekvenciahiba becslés validálása. ffo_estimation_compensation_aamaa_ccc
keretenként (hiszen minden keretben egy szinkronizációs szimbólum van),
frequency_tracking_ccc szimbólumonként ad új becslést.
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6.4. ábra. QPSK konstellációs diagramm, két PlutoSDR közötti átvitelb®l a csatornabecs-
l® és CPE kompenzáló helyes m¶ködésének igazolására. (a) a CPE kompenzá-
lással (b) a CPE kompnezálás nélkül kapott konstelláció.
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6.3. Mérési eredmények

A mérések paramétereit a 6.1 táblázat tartalmazza. Demonstrációs méréseket folytat-
tam az id®osztásos m¶ködés szemléltetésére, a rendszer skálázhatóságának bemutatásá-
ra. Ahogyan a 6.1. részben említettem, ehhez módosítottam az adó blokkot, hogy egy
paraméterét®l függ®en eltér® id®résekben adja a csatornabecsl® keretet. Az eltér® id®ré-
sekben adott keretekben különböz® alapú PSS szimbólumot használ a rendszer, melyeket
ifo_estimation_compensation_aamaa_ccc blokk azonosít. Mindkét adó PlutoSDR-t az
azonos számítógépen futó GNU Radio program vezérli, ez garantálja az id®zítést, aho-
gyan a 6.5 ábrán látható. A vev®oldalt egy USRP X310 valósítja meg, mely a jelfeldolgozó
számítógéphez van csatlakoztatva, ezt a 6.6 ábra szemlélteti. A vev® oldali jelfeldolgozá-
si lánc hasonló a 6.1 ábrán bemutatotthoz, az eltérés az, hogy PlutoSDR Source helyett
USRP Source a jelforrás, melynek két kimenete van, a két vev®antennához igazítottan. Az
elrendezés lényegi eredménye a GNU Radio-ból mentett képerny®kép, amin láthatóak az
eltér® u_pss címke értékek (a 6.7 ábrán bekeretezve). Jól látható a két eltér® index, illetve
az eltér® vételi jelszint is, hiszen az adók a vev®antennától kis mértékben különböz® tá-
volságra vannak. Amennyiben a PlutoSDR-ek egy küls® referenciaforrással rendelkeznek,
nem szükséges a GNU Radio-ban megvalósított vezérlés. Id®osztásos m¶ködés kivitelez-
het® oly módon, hogy a felhasználók a referenciajelhez képest (a tervek szerint GPS PPS)
eltér® id®résekben adnak, a sorrendet pedig egy el®zetes beállítás szabja meg.

Options

Title: Transmitter.

Author: csb

Output Language: Python

Generate Options: QT GUI

Variable

Id: n_fft

Value: 128

Variable

Id: pluto_buffer

Value: 1.96608M

Variable

Id: pluto_bw

Value: 1.5M

Variable

Id: pluto_lo

Value: 1.5G

Variable

Id: pluto_receiver_ip

Value: 192.168.3.1

Variable

Id: pluto_samp_rate

Value: 2.5M

Variable

Id: pluto_transmitter_ip

Value: 192.168.2.1

Variable

Id: samp_rate

Value: 2.5M

PlutoSDR Sink

IIO context URI: 192.168.2.1

LO Frequency: 1.5G

Sample Rate: 2.5M

RF Bandwidth: 1.5M

Buffer size: 1.96608M

Cyclic: False

Attenuation TX1 (dB): 20

Filter:

Filter Auto: True

PlutoSDR Sink

IIO context URI: 192.168.3.1

LO Frequency: 1.5G

Sample Rate: 2.5M

RF Bandwidth: 1.5M

Buffer size: 1.96608M

Cyclic: False

Attenuation TX1 (dB): 20

Filter:

Filter Auto: True

burst_source_multiple_pss_c

SOURCE_ID: 0

burst_source_multiple_pss_c

SOURCE_ID: 2

6.5. ábra. Id®osztásos MIMO m¶ködést demonstráló adóoldal.

A fel- és lekever® fokozatok oszcillátora 9,325 GHz-en üzemel, ebb®l egy frekvencia
négyszerez® áramkör állít el® 37,3 GHz-es kever®jelet. A mikrohullámú kever®k a beme-
netet 1 GHz-2 GHz-es tartományban várják és szolgáltatják, a PlutoSDR-ek 1,5 GHz-en
adnak, így a kommunikáció 38,8 GHz-en történik. A mérési elrendezés a 6.8 ábrán látható.
Mivel a mérés pont-pont összeköttetésben történik, elegend® ha PlutoSDR-ek töltik be az
adó- és vev®oldal szerepét. Két elrendezést vizsgáltam, az egyikben a antennák egymás
felé fordítottam, tehát tiszta rálátás (Line of Sight, LoS) valósult meg közöttük, a másik
esetben egy re�ektált jelúton történt a mérés. A kapott átviteli karakterisztikák a 6.9
ábrán láthatóak, ahol referenciaként szerepel a fel- és lekever® fokozatok nélkül, 1,5 GHz-
en végzett mérések eredménye is. A vizsgált rádiós csatorna a viv®frekvenciához képes
keskenynek tekinthet®, a mért csatornák ennek megfelel®en láthatóan lapos fadingesek, a
sávszélek felé csökken® átviteli karakterisztikával, melyben szerepet játszhat a PlutoSDR-
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6.6. ábra. Id®osztásos MIMO m¶ködést demonstráló elrendezés, az adóoldalon két Plu-
toSDR azonos számítógéphez csatlakoztatva, a vev®oldalon egy USRP X310
két vev® antennával.

6.7. ábra. Id®osztásos MIMO m¶ködés demonstrálása, vett jelsorozat az IFO becsl® és
kompenzáló blokk kimenetén. Az ábra lényege a bekeretezett címkék eltér®
értéke, melyb®l látható, hogy a keretek két különböz® PlutoSDR-t®l érkeztek.

ek sz¶r® fokozatainak hatása is. Szembet¶n® a vételi jelszintek közötti különbség, ez a
használt mikrohullámú tölcsérantennák er®s irányítottságának tudható be. Jelent®s el-
térés �gyelhet® meg a re�ektált jelút és a tiszta rálátás között, mely összhangban van
a milliméteres összeköttetések esetén érvényes ökölszabállyal, hogy kommunikációt szinte
csak tiszta rálátás esetén lehet létrehozni. A keretrendszer helyes m¶ködését a keretek
után küldött QPSK modulált szimbólumok (melyekben referencia alviv®ket használtam a
fázishiba követésére) alapján rajzolt konstellációs diagramok igazolják, ezeket a 6.10 ábra
mutatja. Látható, hogy re�ektált jelút esetében is felismerhet® a konstelláció, igaz, ennek
érdekében az antennakat hosszasan kellett pozicionálnom.

A mérések összegzéseként kijelenthetem, hogy a keretrendszer m¶köd®képessége iga-
zolt, mind id®osztásos, mind mikrohullámú vonatkozásban.
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(a)

(b)

6.8. ábra. Mérési elrendezés a 38 GHz-es kever®k használatával. (a) tiszta rálátás, (b)
re�ektálódott jel esete.
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6.9. ábra. Mért csatornák 38,8 GHz-en, 2,5 MHz mintavételi frekvenciával, tiszta rálá-
tás és re�ektálódott jel esetén. Referenciaként kirajzoltam az 1,5 GHz-en a
PlutoSDR-ek között közvetlenül mért csatornát is. ≈ 1000 átviteli karakterisz-
tika átlaga.

56



−1.0 −0.5 0.0 0.5 1.0
Fázis(I)

−1.0

−0.5

0.0

0.5

1.0

K
va

dr
at

úr
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6.10. ábra. QPSK konstellációs diagram, 38 GHz-es összeköttetésben. (a) tiszta rálátás,
(b) re�ektálódott jelút esete.
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Összefoglalás

Dolgozatom els® fejezetében bemutattam a masszív MIMO kommunikációs technológiát,
amelynek használatával növelhet® a cellán belüli ered® spektrális hatékonyság, a mobil
állomások hatékony térbeli elválasztásának köszönhet®en. Szemléltettem a rendszer m¶-
ködési mechanizmusát egy egyszer¶ el®- és dekódolási séma használatával. Kitekintésként
vázoltam a nagyon nagy apertúrájú antennarendszerek jelent®ségét. A masszív MIMO
kulcsát jelent® csatornabecslést a következ® fejezetben tárgyaltam. Ismertettem a ko-
herenciablokk fogalmát és rámutattam az id®osztásos m¶ködés el®nyeire. Ezt követ®en
vázoltam a csatornabecsl® szimbólumok származtatását és a becslés mechanizmusát. A
harmadik fejezetben áttekintettem az ötödik generációs hálózatok kulcstulajdonságait,
majd az 5G NR rendszerek �zikai rétegének két részét, a kezdeti hozzáférés és a csator-
nabecslés mechanizmusait mutattam be. A következ® fejezetben a szabványok által nem
rögzített, de a cellás rendszerek m¶ködésének szempontjából kulcsfontosságú szinkroni-
zációs algoritmusokat vizsgáltam. Bemutattam a különböz® szinkronizációs hibákat, és
részletesen ismertettem a dedikált szinkronizációs szimbólumokon alapuló id®- és frekven-
ciaszinkronizáció folyamatát. Összehasonlításként vázoltam a ciklikus per�xet használó
eljárásokat. A szakasz végén az id®ben változó frekvencia- és fázishiba követésére is is-
mertettem egy lehetséges megoldást.

Az ötödik fejezetben bemutattam az általam tervezett csatornabecsl® keretrendszert,
mely skálázhatósága révén alkalmazható id®osztásos masszív MIMO rendszerekben, és
képes méréseket végezni milliméteres hullámhossztartományban is. A fejezetben szimu-
láció segítségével vizsgáltam a választott jelfeldolgozási algoritmusok teljesít®képességét,
összehasonlítva azokat a korábban ismertetett alternatívákkal. Dolgozatom utolsó, ha-
todik fejezetében a keretrendszer implementálását tárgyaltam, melyhez szoftverrádiókat
használtam. Bemutattam az adóoldal önállóan m¶köd® implementációját az ADALM-
PLUTO eszköz beágyazott operációs rendszerére készített program formájában. Részle-
tesen ismertettem a vev®oldali jelfeldolgozó láncot, melyet a GNU Radio keretrendszerben
saját fejlesztés¶ C++ blokkok formájában készítettem el. Mérési eredményekkel demonst-
ráltam az id®osztásos m¶ködés sikerességét. Ismertettem továbbá a 38,8 GHz-en végzett
mérések eredményét is, melyek igazolják, hogy a vev®oldali jelfeldolgozási lánc képes ke-
zelni a milliméteres hullámhossztartományban jelentkez® kihívásokat.

A rendszer folyamatban lév® fejlesztési iránya el®ször az adó-, majd a vev®oldali jel-
feldolgozás implementálása programozható logika használatával. Fejlesztési lehet®ség to-
vábbá a GPS referenciajel rendszerbe integrálása, melyhez egy illeszt®áramkör tervezése
szükséges. A keretrendszer jelenlegi formájában felhasználásra került egy hallgatótársam
diplomamunkájában, mint mér®eszköz [47]. Dolgozatában rádiós csatornán alapuló bel-
téri lokalizációt vizsgált, rendszere bemeneteként tudta használni a dolgozatom tárgyát
képez® csatornabecsl®vel mért átviteli karakterisztikákat. Felmerült továbbá egy kutatá-
si együttm¶ködés, melynek keretében a Karlsruhe Institute of Technology intézményében
összeépített 28 GHz-es MIMO tesztrendszer használatával lehetne csatornaméréseket foly-
tatni, a projekthez az elkészült rendszer kiindulási alapként szolgálhat.
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