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MỞ ĐẦU 

 

Trong những năm gần đây, các hệ thống vô tuyến băng rộng thế hệ tiếp theo, 

như hệ thống 5G, truyền hình số,…đã có sự phát triển nhanh chóng. Với các hệ 

thống vô tuyến băng rộng này, các kỹ thuật xử lý tín hiệu đang đóng vai trò rất quan 

trọng và thu hút sự quan tâm của các nhà nghiên cứu hàng đầu trên toàn thế giới. 

Một số kỹ thuật xử lý tín hiệu mới được đề xuất và đang được xem xét để phát triển, 

triển khai thành các tiêu chuẩn quốc tế. Theo [1], các kỹ thuật xử lý tín hiệu mới 

này được phân thành bốn nhóm: 1) Các phương pháp mã hóa và điều chế mới; 2) 

Các kỹ thuật xử lý tín hiệu không gian mới; 3) Các quy hoạch phổ tần số mới, và 4) 

Các kỹ thuật cho phép ở cấp độ hệ thống mới liên quan đến việc xử lý tín hiệu tại 

C-RAN (Centralized - Radio Access Network), phân bổ năng lượng hiệu quả… 

Đã có những cuộc thảo luận sôi nổi cả trong cộng đồng khoa học cũng như 

trong các nhóm tiêu chuẩn quốc tế về dạng điều chế nào sẽ được sử dụng cho hệ 

thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo[2]–[4]. Theo [1], không có một tham số 

nổi trội nào để xác định yêu cầu cho kỹ thuật 5G, thay vào đó, một số kỹ thuật xử lý 

tín hiệu mới sẽ được sử dụng để tiếp tục tăng tốc độ dữ liệu đỉnh, tăng hiệu quả về 

công suất, hiệu suất phổ tần cũng như tính linh hoạt, khả năng tương thích, độ tin 

cậy và độ hội tụ. Tuy nhiên, cho tới thời điểm hiện tại, nhờ đạt được hiệu suất phổ 

cao trong dải tần được phân bổ, có khả năng chống lại pha-đinh đa đường và miễn 

nhiễm với các kênh pha-đinh chọn lọc theo tần số, kỹ thuật ghép kênh theo tần số 

trực giao (Orthogonal Frequency Division Multiplexing- OFDM) tiếp tục được lựa 

chọn cho các hệ thống vô tuyến băng rộng thế hệ tiếp theo như hệ thống truyền hình 

kỹ thuật số mặt đất thế hệ hai (Digital Video Broadcasting - Second 

Generation Terrestrial - DVB-T2) [5], hệ thống thông tin vô tuyến 5G [6] …Mặc dù 

vậy, OFDM cũng bộc lộ một số hạn chế khi áp dụng vào các hệ thống này.  

Thứ nhất, khi áp dụng trong các mạng đa người dùng, còn được gọi là đa truy 

cập phân chia theo tần số trực giao (Orthogonal Frequency Division Multiplex 

Access- OFDMA), việc yêu cầu đồng bộ tất cả các tín hiệu người dùng tại trạm gốc 
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làm tăng độ phức tạp của hệ thống và giảm hiệu suất phổ. Đây là một thách thức 

đáng kể để OFDM có thể đáp ứng các yêu cầu phát sinh từ các ứng dụng mới xuất 

hiện như dữ liệu lớn (Big Data), dịch vụ đám mây (Cloud), giao tiếp giữa các thiết 

bị…bên cạnh các ứng dụng truyền thống dựa trên 5G và các hệ thống vô tuyến thế 

hệ tiếp theo. Vì vậy, cùng với OFDM, một lớp kĩ thuật điều chế mới cho các mạng 

đa truy nhập đã được nghiên cứu đề xuất [3].  

Thứ hai, tín hiệu OFDM có tỉ số công suất đỉnh trên công suất trung bình 

(Peak-to-Average Power Ratio - PAPR) lớn nên rất nhạy cảm với méo phi tuyến 

gây ra bởi các bộ khuếch đại công suất lớn tại máy phát [7], [8]. Điều này yêu cầu 

bộ khuếch đại công suất tại máy phát phải có dải động lớn, gây tiêu tốn năng lượng 

và làm tăng chi phí thiết bị [9]. Một số kỹ thuật giảm PAPR hiệu quả đã được đề 

xuất được tóm tắt trong [10], bao gồm phương pháp cắt và lọc (Cliping and 

Filtering - CAF), mở rộng chòm sao hoạt động (Active Constellation Extension - 

ACE), đặt trước tần số (Tone Reservation - TR), mã hóa, ánh xạ chọn lọc (Selective 

Mapping - SLM), chuỗi truyền từng phần (Partial Transmit Sequences - PTS)…, 

các biến thể và các phương pháp lai giữa chúng. Tuy nhiên, không có một giải pháp 

tối ưu nào phù hợp cho tất cả các hệ thống [11]. Một kỹ thuật giảm PAPR hiệu quả 

cần phải cân bằng giữa hiệu suất giảm PAPR, công suất truyền, tổn thất tốc độ dữ 

liệu, độ phức tạp triển khai và hiệu suất BER [10]. Do vậy, việc nghiên cứu đề xuất 

các giải pháp giảm PAPR hiệu quả hơn cho OFDM khi áp dụng vào các hệ thống vô 

tuyến thế hệ tiếp theo có ý nghĩa rất lớn. Đây được xem là một giải pháp kỹ thuật 

quan trọng để nâng cao hiệu năng của tín hiệu OFDM.  

Thứ ba, sự gia tăng nhu cầu trao đổi thông tin, đặc biệt là các dịch vụ thời gian 

thực, đã tạo ra thách thức với các hệ thống xử lý tín hiệu dựa trên vi mạch FPGA 

(Field-Programmable Gate Array). Nó đòi hỏi các bộ xử lý tín hiệu phải đồng thời 

đáp ứng hai tiêu chí quan trọng nhưng trái ngược nhau, đó là tài nguyên lớn (mật độ 

tích hợp cao) và khả năng xử lý tín hiệu với tốc độ cao. Do đó, cần tiếp tục nghiên 

cứu, phát triển các thuật toán xử lý tín hiệu để cải thiện hiệu suất sử dụng tài nguyên 

phần cứng, đồng thời tăng tốc độ xử lý và giảm độ phức tạp của chúng. Điều này có 
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ý nghĩa quan trọng khi ứng dụng trong các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp 

theo nói chung, hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo sử dụng OFDM nói 

riêng. Trong các hệ thống này, quá trình hình thành và xử lý tín hiệu nhằm giảm 

PAPR của nó, cặp biến đổi Fourier nhanh (Fast Fourier Transform - FFT) và 

Fourier nhanh ngược (Inverse Fast Fourier Transform - IFFT) đều được yêu cầu. 

Những phép biến đổi FFT/IFFT này có độ phức tạp tính toán lớn, ảnh hưởng trực 

tiếp đến độ phức tạp của mỗi phương pháp tạo tín hiệu cũng như phương pháp giảm 

đỉnh của tín hiệu đó. Vì vậy, việc nghiên cứu phương pháp thực hiện FFT/IFFT hiệu 

quả để tăng độ chính xác, giảm độ phức tạp, giảm trễ xử lý cũng như giảm mức độ 

tiêu thụ năng lượng và tài nguyên phần cứng có nhiều ý nghĩa khoa học và thực tiễn. 

Mục tiêu nghiên cứu của luận án 

Mục tiêu chung của luận án là nghiên cứu, phát triển các kỹ thuật xử lý tín hiệu 

để nâng cao hiệu năng cho các hệ thống thông tin vô tuyến đa sóng mang thế hệ tiếp 

theo, trong đó tập trung vào hai mục tiêu cụ thể. Mục tiêu đầu tiên là phát triển 

phương pháp nâng cao hiệu quả giảm PAPR của tín hiệu OFDM trong khi vẫn đảm 

bảo mức BER chấp nhận được và độ phức tạp thấp để dễ dàng triển khai phần cứng 

thực tế. Mục tiêu thứ hai là phát triển kỹ thuật triển khai FFT/IFFT trong hệ thống vô 

tuyến thế hệ tiếp theo để nâng cao độ chính xác, giảm độ phức tạp, trễ xử lý cũng như 

mức độ tiêu thụ năng lượng và tài nguyên phần cứng. 

Đối tượng nghiên cứu 

Đối tượng nghiên cứu của luận án là hệ thống vô tuyến đa sóng mang thế hệ 

tiếp theo sử dụng các kỹ thuật điều chế OFDM. 

Phương pháp nghiên cứu 

- Nghiên cứu lý thuyết: lý thuyết về xử lý tín hiệu số, giải tích toán học và 

các kỹ thuật điều chế mới cho hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo; các giải 

pháp giảm PAPR cho tín hiệu OFDM; các bộ lọc tiềm năng cho các quá 

trình tạo tín hiệu. 
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- Mô phỏng, so sánh, đánh giá: Các giải pháp đề xuất được đánh giá hiệu 

quả thông qua tập dữ liệu ngẫu nhiên đủ lớn đảm bảo tin cậy về mặt xác 

suất thống kê dựa trên công cụ mô phỏng Matlab. 

- Thực nghiệm: một số giải pháp đề xuất được triển khai đánh giá trên phần 

cứng FPGA. 

Phạm vi nghiên cứu 

- Các kỹ thuật giảm PAPR của tín hiệu OFDM điều chế M-QAM trong các 

hệ thống thông tin vô tuyến đa sóng mang thế hệ tiếp theo. 

- Các giải pháp triển khai FFT/IFFT hiệu quả áp dụng trong các hệ thống 

thông tin vô tuyến đa sóng mang thế hệ tiếp theo dựa trên thuật toán 

CORDIC. 

Ý nghĩa khoa học và thực tiễn của luận án 

- Ý nghĩa khoa học: Đóng góp kiến thức mới và các phương pháp xử lý tín 

hiệu tiên tiến, giúp bổ sung và mở rộng khả năng ứng dụng của truyền 

thông không dây; 

- Ý nghĩa thực tiễn: Cải thiện hiệu suất và độ tin cậy của hệ thống vô tuyến, 

tăng cường khả năng truyền thông, giảm độ trễ và tối ưu hóa tốc độ truyền 

dữ liệu. 

Bố cục của luận án 

Để giải quyết các vấn đề đã nêu, nội dung chính của luận án bao gồm 3 

chương chính: 

Chương 1: Trình bày tổng quan về OFDM và một số dạng sóng tiềm năng 

nhất cho các hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo cũng như các vấn đề cần giải quyết 

khi áp dụng chúng. Chương 1 cũng khái quát các phương pháp giảm PAPR điển 

hình và một số phương pháp thực hiện FFT/IFFT sử dụng thuật toán CORDIC được 

đề xuất trong thời gian gần đây. 

Chương 2: Trình bày ba phương pháp pháp đề xuất nhằm nâng cao hiệu quả 

giảm PAPR cho tín hiệu OFDM trong khi vẫn đảm bảo các tiêu chí của hệ thống, 

bao gồm lọc tạp âm cắt ràng buộc (Constrained Clipping Noise filtering- CCNF), 



5 

 

 

 

mở rộng chòm sao hoạt động (ACE) không lặp cận tối ưu và phương pháp lai, 

ACE-CCNF, giữa hai giải pháp trên. Các mô phỏng đánh giá hiệu quả của mỗi 

phương pháp được thực hiện chi tiết. 

Chương 3: Phát triển phương pháp quay pha song song không lặp cho 

FFT/IFFT kích thước lớn trong hệ thống OFDM. Các mô phỏng đánh giá hiệu quả 

của giải pháp được trình bày. 

Những đóng góp mới của luận án 

1. Đề xuất được ba phương pháp nhằm nâng cao hiệu quả giảm PAPR cho tín 

hiệu OFDM trong khi vẫn đảm bảo các tiêu chí của hệ thống, bao gồm: 

- Phương pháp lọc tạp âm cắt ràng buộc (CCNF) dựa trên CAF;  

- Phương pháp mở rộng chòm sao hoạt động (ACE) không lặp cận tối ưu;  

- Phương pháp lai, ACE-CCNF, giữa hai phương pháp trên. 

2. Đề xuất một phương pháp quay pha song song không lặp cho FFT/IFFT 

kích thước lớn trong hệ thống OFDM nhằm nâng cao độ chính xác, giảm độ 

phức tạp, trễ xử lý cũng như mức tiêu thụ công suất và tài nguyên phần cứng.  
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Chương 1: CÁC DẠNG SÓNG TIỀM NĂNG CHO CÁC HỆ THỐNG      

THÔNG TIN VÔ TUYẾN THẾ HỆ TIẾP THEO 

 

Việc lựa chọn các dạng sóng tiềm năng cho các hệ thống thông tin vô tuyến đa 

sóng mang thế hệ tiếp theo nhận được sự quan tâm lớn của cộng đồng khoa học 

cũng như các nhóm tiêu chuẩn hóa quốc tế. Cho tới thời điểm hiện tại, nhờ đạt được 

hiệu suất phổ cao trong dải tần được phân bổ, có khả năng chống lại pha-đinh đa 

đường và pha-đinh chọn lọc theo tần số, kỹ thuật OFDM tiếp tục được lựa chọn cho 

các hệ thống vô tuyến băng rộng thế hệ tiếp theo như hệ thống DVB-T2 [5], hệ 

thống 5G [6].  Tuy nhiên, để đáp ứng các yêu cầu phát sinh từ các ứng dụng mới, 

cùng với OFDM, một lớp kỹ thuật điều chế mới cho các mạng đa truy nhập trực 

giao đã được nghiên cứu đề xuất, bao gồm các kỹ thuật điều chế dựa trên việc tạo 

dạng xung và các kỹ thuật điều chế dựa trên lọc băng con [3].  

Trong chương này, bên cạnh việc phân tích các hạn chế của OFDM để thấy rõ 

bài toán cần tiếp tục giải quyết khi áp dụng nó vào các hệ thống thông tin vô tuyến 

đa sóng mang thế hệ tiếp theo, một số dạng sóng mới tiềm năng nhất cho các hệ 

thống này cũng sẽ được tập trung phân tích, trên cơ sở đó chỉ ra các bài toán tiếp 

theo cần phải xử lý. 

1.1. Cơ bản về OFDM 

1.1.1. Nguyên lý cơ bản của OFDM 

OFDM là phương pháp điều chế đa sóng mang trong đó kênh chọn lọc tần số 

sẽ được chia thành cN
 
kênh tần số con (kênh con) song song. Các kênh con này là 

các kênh băng hẹp có pha-đinh gần như bằng phẳng [12]. Mỗi kênh con được điều 

chế bằng cách sử dụng các sóng mang con có các tần số khác nhau. OFDM là một 

trong những phương pháp điều chế đa sóng mang được sử dụng phổ biến vì khả 

năng chống pha-đinh đa đường, hiệu quả sử dụng băng thông tốt hơn so với các 

phương pháp điều chế thông thường và cho phép truyền dữ liệu tốc độ cao [13]. 

Trong OFDM, các sóng mang con được chọn sao cho chúng trực giao với nhau để 

loại bỏ xuyên âm giữa các sóng mang con và mang lại hiệu suất phổ cao cho hệ 
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thống. Gọi T là độ dài kí hiệu điều chế trên mỗi sóng mang con, khoảng cách giữa 

các sóng mang con được chọn là 1/f T  . 

Mô tả của bộ điều chế OFDM cơ bản được chỉ ra trong Hình 1.1a [14]. Nó bao 

gồm cN  bộ điều chế phức, trong đó mỗi bộ điều chế tương ứng với một sóng mang 

con OFDM. Tín hiệu OFDM băng gốc cơ bản ( )s t  trong khoảng thời gian 

( 1)mT t m T    có thể được biểu diễn như sau: 

 
1 1

( ) 2

0 0

( ) ( )
c cN N

m j k ft

k k

k k

s t s t S e 
 



 

    (1.1) 

trong đó ( )ks t  là sóng mang con được điều chế thứ k  với tần số kf k f   và 
( )m

kS  

là kí hiệu điều chế, thường là phức, của sóng mang con thứ k  trong khoảng thời 

gian kí hiệu OFDM thứ m , nghĩa là trong khoảng thời gian ( 1)mT t m T   . 

S→ P

( ) ( ) ( )

0 1 1, ,...,
c

m m m

NS S S 

( )

0

mS

02j f t
e



( )

1

mS

12j f te 

( )

1c

m

NS 

12 Nc
j f t

e
 

0( )s t

1( )s t

1( )
cNs t

∑ 
( )s t

kf k f   ( 1)mT t m T  

02j f t
e



12j f te 

12 Nc
j f t

e
 

( )r t

( 1)

...

m T

mT





( 1)

...

m T

mT





( 1)

...

m T

mT





0
ˆ ( )S t

1
ˆ ( )

cNS t

1
ˆ ( )S t

kf k f 

...

a. Điều chế OFDM b. Giải điều chế OFDM
 

Hình 1.1. Nguyên lý cơ bản của điều chế và giải điều chế OFDM [14] 

Trong mỗi khoảng T, Nc kí hiệu điều chế được truyền song song. Các kí hiệu 

điều chế có thể được thực hiện bằng các phương pháp điều chế khác nhau, chẳng 

hạn như điều chế khóa dịch pha M mức (M-PSK), hoặc điều chế biên độ cầu 

phương M mức (M-QAM).  

Thuật ngữ ghép kênh phân chia theo tần số trực giao là do hai sóng mang con 

trực giao với nhau trong khoảng thời gian ( 1)mT t m T   , nghĩa là: 

 1 2

1 2 1 2

( 1) ( 1)

2 2

1 2( ) ( ) 0,

m T m T

j k ft j k ft

k k k k

mT mT

s t s t dt S S e e dt k k 

 

         (1.2) 
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Hình 1.1b minh họa nguyên lý cơ bản của giải điều chế OFDM. Bộ giải điều 

chế bao gồm một dãy cN  bộ tương quan, mỗi bộ cho một sóng mang con. Do tính 

trực giao giữa các sóng mang con theo Biểu thức (1.2), nên trong trường hợp lý 

tưởng, hai sóng mang con OFDM không gây nhiễu cho nhau sau khi giải điều chế, 

mặc dù thực tế là phổ của các sóng mang con lân cận chồng lên nhau. Do đó, việc 

tránh nhiễu giữa các sóng mang con OFDM không chỉ đơn giản là cần có sự phân 

tách phổ giữa chúng mà còn do cấu trúc miền tần số riêng biệt của mỗi sóng mang 

con kết hợp với việc lựa chọn khoảng cách giữa chúng sao cho chúng trực giao với 

nhau. Khoảng cách để đảm bảo tính trực giao giữa các sóng mang con là 1/f T  . 

Tuy nhiên, nếu có bất kỳ sự thay đổi nào trong cấu trúc miền tần số của các sóng 

mang con OFDM, đặc biệt trong các kênh vô tuyến chọn lọc theo thời gian, có thể 

dẫn đến mất tính trực giao giữa các sóng mang con và do đó gây ra nhiễu giữa 

chúng. Để xử lý vấn đề này cũng như để làm cho tín hiệu OFDM thực sự mạnh đối 

với tính chọn lọc tần số kênh vô tuyến, kỹ thuật chèn tiền tố thường được sử dụng.  

Tuy nguyên tắc cơ bản của điều chế và giải điều chế OFDM với một dãy các bộ 

điều chế/bộ tương quan tương ứng được minh họa trong Hình 1.1, nhưng đây không 

phải là cấu trúc bộ điều chế/giải điều chế thích hợp nhất cho việc triển khai thực tế. 

Để triển khai OFDM với độ phức tạp tính toán thấp hơn, biến đổi FFT thường được 

sử dụng. 

Để xác thực điều này, xét tín hiệu OFDM rời rạc theo thời gian (được lấy 

mẫu) với giả thiết tốc độ lấy mẫu sf  là bội số của khoảng cách sóng mang con f , 

tức là 1/s sf T N f   , với sT  là chu kỳ lấy mẫu. Tham số N được chọn sao cho 

định lý lấy mẫu [15] là phù hợp nhất. Lý do của việc này là do một tín hiệu OFDM 

xác định theo Công thức (1.1) trên lý thuyết có băng thông vô hạn và do đó định lý 

lấy mẫu không thể được xác định chính xác hoàn toàn. Vì cN f  có thể được coi 

là băng thông danh định của tín hiệu OFDM, nên N  phải lớn hơn cN  trong một 

giới hạn thích hợp. Với các giả thiết này, tín hiệu OFDM rời rạc theo thời gian có 

thể được biểu diễn như sau: 
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1 1 1

2 2 / 2 /

0 0 0

( )
c cN N N

j k fnT j kn N j kn N

n s k k k

k k k

s s nT S e S e S e  
  



  

       (1.3) 

trong đó:  

 
0

0

k c

k

c

S k N
S

N k N

 
  

 
 (1.4) 

Do đó, chuỗi ns , hay nói cách khác, tín hiệu OFDM được lấy mẫu, là kết quả 

của phép biến đổi Fourier rời rạc ngược (Inverse discrete Fourier transform - IDFT) 

kích thước N  của khối kí hiệu điều chế 0 1 1, ,...,
cNS S S   sau khi được mở rộng đến độ 

dài N  bằng cách chèn 0 (zero padding) [14]. Như vậy, điều chế OFDM có thể được 

thực hiện bằng cách xử lý IDFT, sau đó là chuyển đổi số sang tương tự, như được 

minh họa trong Hình 1.2.a Đặc biệt, bằng cách chọn IDFT kích thước 2mN  , m  là 

một số nguyên dương, điều chế OFDM có thể được thực hiện hiệu quả bằng phép 

biến đổi IFFT cơ số 2. Khi này, tỉ số cL N N  có thể được coi là hệ số lấy mẫu quá 

mức của tín hiệu OFDM rời rạc theo thời gian. 

S→ P
0 1 1, ,...,

cNS S S 

0S

1S

1cNS 

0s

1s

1Ns 

P→S

( )s t
IDFT 

(IFFT) 

kích 

thước 

N
0

0

Biến đổi 

D/A S→ P

0â

1â

P→S
DFT 

(FFT) 

kích 

thước 

N

0r

1r

1Nr 

( )r t

snT

nr

1
ˆ

cNa 

Không sử dụng

0 1 1
ˆ ˆ, ,...,

cNa a a 

...

b. Bộ giải điều chếa. Bộ điều chế

Hình 1.2. Điều chế /giải điều chế OFDM bằng xử lý IFFT/FFT [14] 

Tương tự như điều chế, quá trình xử lý FFT hiệu quả có thể được sử dụng cho 

giải điều chế OFDM, thay thế cho tập cN  bộ giải điều chế song song của Hình 1.1b 

bằng việc lấy mẫu với tốc độ 1/s sf T , theo sau là khối DFT/FFT kích thước N , 

như minh họa trong Hình 1.2b. 

Như vậy, tín hiệu OFDM không bị lỗi có thể được giải điều chế mà không có 

bất kỳ sự can nhiễu nào giữa các sóng mang con. Tuy nhiên, trong trường hợp kênh 

phân tán theo thời gian, như biểu diễn trong Hình 1.3, tính trực giao giữa các sóng 
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mang con sẽ không được đảm bảo. Điều này không những gây ra xuyên nhiễu giữa 

các kí hiệu trong một sóng mang con mà còn gây nhiễu giữa các sóng mang con. Để 

giải quyết vấn đề này cũng như làm cho tín hiệu OFDM thực sự không nhạy cảm 

với sự phân tán thời gian của kênh vô tuyến, kỹ thuật chèn tiền tố vòng (Cyclic-

Prefix - CP) thường được sử dụng trong truyền dẫn OFDM.  

( 1)m

kS  ( )m

kS
( 1)m

kS 



Đường trực tiếp

Đường phản xạ

T

Khoảng thời gian để giải 

điều chế đường trực tiếp  

Hình 1.3. Phân tán thời gian và định thời tín hiệu nhận được tương ứng 

Như minh họa trong Hình 1.4, quá trình chèn CP được thực hiện bằng cách sao 

chép phần cuối cùng của kí hiệu OFDM và chèn vào phần đầu của kí hiệu OFDM. 

Việc chèn CP làm tăng độ dài của kí hiệu OFDM từ T  đến 
CPT T , trong đó 

CPT  là 

độ dài của tiền tố vòng, do đó, dẫn đến việc giảm tốc độ kí hiệu OFDM tương ứng. 

Như được minh họa trong phần dưới của Hình 1.4, nếu sự tương quan ở phía máy thu 

vẫn chỉ được thực hiện trong khoảng thời gian 1/T f  , thì tính trực giao sóng 

mang con cũng sẽ được bảo toàn trong trường hợp kênh phân tán theo thời gian, miễn 

là khoảng phân tán thời gian nhỏ hơn 
CPT . 



Đường trực tiếp

Đường phản xạ

TCPT

Khoảng thời gian để

giải điều chế đường trực tiếp

Sao chép và chèn

Điều chế 

OFDM

(IFFT)
Chèn CP

T T +TCP

N mẫu (N+NCP mẫu)

0S

1cNS 

 

Hình 1.4. Chèn tiền tố vòng 
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Trong thực tế, việc chèn CP được thực hiện ở đầu ra rời rạc theo thời gian của 

bộ IFFT của máy phát. Khi đó, việc chèn CP được thực hiện bằng việc sao chép 

CPN  
mẫu cuối cùng của khối đầu ra IFFT kích thước N  và chèn chúng vào đầu 

khối. Việc này làm tăng độ dài khối từ N  thành .CPN N  Ở phía máy thu, các mẫu 

tương ứng được loại bỏ trước khi giải điều chế OFDM bằng biến đổi DFT/ FFT. 

Việc chèn CP giúp cho tín hiệu OFDM không nhạy cảm với sự phân tán thời 

gian miễn là khoảng phân tán thời gian không vượt quá độ dài của CP - 
CPT . Tuy 

nhiên, hạn chế của chèn CP là chỉ ( )CPT T T  phần công suất tín hiệu nhận được 

thực sự được sử dụng bởi bộ giải điều chế OFDM. Ngoài ra, việc chèn CP cũng làm 

giảm hiệu quả băng thông của hệ thống. 

Một cách để giảm tiêu tốn băng thông do chèn CP là giảm khoảng cách sóng 

mang con f , tương ứng với việc tăng chu kỳ tín hiệu T . Tuy nhiên, điều này làm 

tăng độ nhạy của tín hiệu OFDM với những sự biến đổi kênh nhanh, như trải 

Doppler cao hay các loại lỗi tần số khác nhau.  

1.1.2. Các ưu, nhược điểm của hệ thống OFDM 

1.1.2.1.   Các ưu điểm của hệ thống OFDM 

Theo [9], [16], hệ thống OFDM có một số ưu điểm chính sau đây: 

- Tiết kiệm băng thông: Hệ thống OFDM hiệu quả hơn nhiều so với hệ 

thống ghép kênh phân chia theo tần số (Frequency Division Multiplexing - 

FDM). Thông thường, trong hệ thống OFDM, các sóng mang con chồng lên 

nhau do tính trực giao giữa chúng, trong khi với FDM, các sóng mang khác 

nhau được đặt cách xa nhau. 

- Thực hiện điều chế và giải điều chế dễ dàng hơn bằng cách sử dụng cặp 

biến đổi IFFT/FFT: Hệ thống điều chế đa sóng mang yêu cầu một số bộ 

điều chế và giải điều chế ở phía máy phát và phía máy thu. Nhưng trong hệ 

thống OFDM, việc truyền dữ liệu được thực hiện dễ dàng hơn bằng cách sử 

dụng cặp biến đổi IFFT/FFT tương ứng. 



12 

 

 

 

- Miễn nhiễm với pha-đinh chọn lọc theo tần số: trong hệ thống OFDM, 

toàn bộ kênh băng rộng được chia thành các kênh con pha-đinh phẳng, vì 

vậy hiện tượng pha-đinh chọn lọc theo tần số được loại bỏ. 

- Bảo vệ khỏi ISI: Việc thời gian kí hiệu được mở rộng (do tốc độ dữ liệu 

thấp hơn) làm cho tín hiệu ít bị ảnh hưởng của kênh như truyền lan đa 

đường gây ra nhiễu liên kí tự (Inter Symbol Interference - ISI). Hơn nữa, 

việc sử dụng các tiền tố vòng giữa các kí hiệu OFDM liên tiếp tạo sự miễn 

nhiễm với ISI.  

1.1.2.2.  Các nhược điểm của hệ thống OFDM  

Bên cạnh các ưu điểm, hệ thống OFDM cũng có một số hạn chế cơ bản sau [9]: 

- Tín hiệu OFDM có tỉ số công suất đỉnh trên công suất trung bình 

PAPR lớn: tín hiệu OFDM là tổng hợp tín hiệu từ các sóng mang con, nên 

khi các sóng mang con đồng pha, tín hiệu OFDM sẽ xuất hiện đỉnh rất lớn 

khiến cho PAPR lớn. Việc này đòi hỏi bộ khuếch đại công suất tại máy phát 

có dải động lớn, làm tiêu tốn năng lượng và làm tăng chi phí của thiết bị. 

- Yêu cầu đồng bộ thời gian và tần số nghiêm ngặt tại máy thu: Độ lệch 

định thời kí hiệu (Symbol Timing Offset - STO) và độ lệch tần số sóng 

mang (Carrier Frequency Offset - CFO) ảnh hưởng đến hiệu suất của hệ 

thống OFDM. Vì vậy, yêu cầu định thời chính xác giữa FFT và IFFT ở phía 

máy thu. Tuy nhiên, hệ thống OFDM rất nhạy cảm với sự dịch chuyển 

Doppler ảnh hưởng đến CFO, dẫn đến nhiễu liên kênh (Interchannel 

Interference - ICI). 

1.1.3.  Một số ứng dụng của OFDM trong các hệ thống thông tin vô tuyến hiện đại 

Do đạt được tốc độ truyền dữ liệu cao qua các kênh pha-đinh đa đường và hiệu 

suất phổ cao, OFDM đã được áp dụng rộng rãi trong các tiêu chuẩn khác nhau, 

chẳng hạn như IEEE 802.11a/g, IEEE 802.16, hệ thống truyền hình kỹ thuật số 

(DVB) [5], [17], phát thanh kỹ thuật số (Digital Audio Broadcasting - DAB) 

[18],…cũng như được 3GPP lựa chọn cho giao diện vô tuyến mới (New Radio - 

NR) của mạng 5G  [6].  
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1.1.3.1. Truyền hình kỹ thuật số 

Truyền hình kỹ thuật số (DVB) [17] sử dụng OFDM để điều chế sóng mang. 

DVB làm thích ứng tín hiệu truyền hình băng cơ sở từ đầu ra của bộ ghép kênh 

truyền tải MPEG-2 với các đặc tính của kênh mặt đất. Hai chế độ hoạt động là 2K 

và 8K được xác định cho truyền tải DVB-T và DVB-H. Chế độ 2K phù hợp với 

hoạt động của bộ phát đơn và mạng đơn tần SFN (Single Frequency Network) nhỏ 

với khoảng cách bộ phát hạn chế. Chế độ 8K có thể được sử dụng cho cả hoạt động 

của bộ phát đơn và cho các mạng SFN nhỏ và lớn. Trong khi đó, chế độ 4K được sử 

dụng trong các hệ thống DVB-H nhằm mục đích cân bằng giữa kích thước các ô 

truyền dẫn và khả năng thu sóng di động. 

Tương tự như DVB-T, DVB-T2 [5] sử dụng Ghép kênh phân chia theo tần số 

trực giao được mã hóa (Coded-OFDM - COFDM), với điều chế QAM lên đến 256 

mức (256QAM), cho phép làm tăng hiệu suất phổ và tốc độ bít. Việc hỗ trợ các chế 

độ truyền 16K và 32K cho phép tăng độ dài khoảng bảo vệ mà không làm giảm hiệu 

suất phổ của hệ thống, do độ dài kí hiệu OFDM hữu ích lớn hơn ở chế độ 8K. Điều 

này cho phép các mạng SFN rộng hơn khi áp dụng tiêu chuẩn DVB-T2. Ngoài ra, 

nếu độ dài khoảng bảo vệ được sử dụng như trong DVB-T, dung lượng hữu ích 

trong DVB-T2 cũng được tăng lên. Mô hình hệ thống DVB-T2 tổng quát được thể 

hiện trong Hình 1.5, sơ đồ khối tạo OFDM được mô tả như trong Hình 1.6. Các 

tham số cơ bản của DVB-T2 được liệt kê trong Bảng 1.1. 

Các bộ tiền 

xử lý đầu vào

Xử lý     

đầu vào

Điều chế và mã 

hóa xen bít

Bộ tạo 

khung
Tạo OFDM

Hệ thống T2

Đầu vào 

GS hoặc TS

GS (Generic Stream)

TS (Transport Stream)

Hình 1.5. Sơ đồ khối T2 mức cao 

Xử lý     

MISO

Chèn hoa tiêu 

và dự trữ tần số 

hình thức

IFFT
Chèn khoảng 

bảo vệ

Giảm 

PAPR

Chèn ký 

hiệu P1
DAC

Tới 

máy thuMISO (Multiple Input, Single Output) 
 

Hình 1.6. Sơ đồ khối hệ thống tạo tín hiệu OFDM 
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Bảng 1.1. Các tham số cơ bản của DVB-T2 

Các tham số hệ thống 
Giá trị theo các chế độ 

1K 2K 4K 8K 16K 32K 

Số lượng sóng mang con 583 1 705 3 409 6 817 13 633 27 265 

Độ dài kí hiệu hoạt động TU 

(μs) (cho kênh 8 MHz) 
112 224 448 896 1 792 3 584 

Khoảng cách sóng mang 

(Hz) 
8 929  4 464 2 232 1 116 558 279 

Phương pháp điều chế QPSK; 16-QAM; 64-QAM; 256-QAM 

Mã FEC 
Mã hóa ngoài BCH 

 Mã hóa trong LDPC 

Tỉ lệ mã LDPC: 1/4; 1/2; 3/5; 2/3; 3/4; 4/5; 5/6. 

Băng thông (MHz) 1,7; 5,0; 6,0; 7,0; 8,0 và 10 

1.1.3.2. Hệ thống vô tuyến thế hệ thứ 5 

Theo [6], tương tự như LTE (Long-term Evolution), OFDM với tiền tố vòng 

(CP) được sử dụng làm dạng sóng đường xuống cho giao diện vô tuyến mới NR của 

mạng 5G. Ngược lại với LTE, OFDM cũng có thể được sử dụng trong đường lên của 

NR. Ngoài ra, một dạng sóng bổ sung có PAPR thấp hơn để cải thiện vùng phủ sóng 

của đường lên là OFDM trải DFT (DFT spread OFDM - DFT-s-OFDM) có thể được 

sử dụng trong đường lên trong mạng 5G nhưng giới hạn trong truyền dẫn lớp đơn. 

Để phù hợp với các tình huống triển khai khác nhau, NR hỗ trợ nhiều dải tần 

sóng mang và băng thông kênh, như liệt kê trong Bảng 1.2 

Bảng 1.2. Độ rộng băng kênh NR 

Tên dải tần số Dải tần (MHz) Độ rộng băng của kênh (MHz) 

FR1 410 - 7 125  5, 10, 15, 10, 25, 30, 40, 50, 60, 80, 90, 100 

FR2 24 250 - 52 600  50, 100, 200, 400 

Để có được tính linh hoạt như vậy, NR sử dụng cấu trúc khung với khoảng 

cách sóng mang con (Subcarrier Spacing - SCS) khác nhau, được gọi là các multiple 

numerology. Chi tiết về các multiple numerology liệt kê trong Bảng 1.3. 
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Bảng 1.3. Các multiple numerology trong NR 

Tiền tố 

vòng 

SCS 

[kHz] 

Số khung con 

trên khung vô 

tuyến 

Số khe trên 

khung con 

Số kí hiệu 

OFDM trên 

khe 

Dải tần số 

có thể sử 

dụng 

Thông 

thường 
15 10 1 14 FR1 

Thông 

thường 
30 10 2 14 FR1 

Thông 

thường 
60 10 4 14 FR1 và FR2 

Mở rộng 60 10 4 12 FR1 và FR2 

Thông 

thường 
120 10 8 14 FR2 

Thông 

thường 
240 10 16 14 FR2 

Kỹ thuật điều chế được sử dụng trong hệ thống 5G bao gồm: QPSK, 16QAM, 

64 QAM, 256QAM hay 2 QAM  khi DFT-s-OFDM được sử dụng. Kỹ thuật mã 

hóa kênh được sử dụng bao gồm: LDPC và mã đơn cực. Kiến trúc RF của 5G NR 

được thể hiện như trong Hình 1.7. 
B
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C
P

R
I

DUC

DDC

CFRDPD HW

Hệ thống xử lý

CPU2

DPD SW

CPU3

O&M

Cấu hình giám 

sát hệ thống

Biến đổi 

Beamforming 

L1 một phần

(IFFT/FFT)

ADC

DAC

CPU0

Điều khiển 

Beamforming

CPU1

Định cỡ RF

Bộ tăng tốc 

DPD

Phản hồi

 DPD

Tới băng gốc

CPU: central processing unit

CPRI: Common Public Radio Interface

CFR: crest factor reduction

DPD: digital pre-distortion

Giao diện 

vô tuyến

DUC: digital up-converter

DDC: digital down-converter

 

Hình 1.7. Kiến trúc RF của 5G NR 

1.2. Thực hiện phép biến đổi FFT/IFFT có độ phức tạp thấp 

Như đã trình bày trong tiểu mục 1.1, FFT/IFFT được sử dụng để thực hiện 

điều chế và giải điều chế tín hiệu OFDM. Thuật toán FFT bao gồm các phép nhân, 
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phép cộng trong miền phức và các hàm mũ. Vì vậy, việc xử lý tín hiệu OFDM với 

kích thước lớn (lên tới 32K trong tiêu chuẩn DVB-T2) yêu cầu nhiều khối FFT với 

kích thước lớn. Điều này làm tăng độ phức tạp tính toán và khó khăn trong việc 

triển khai phần cứng thực tế. Hơn nữa, phép biến đổi FFT chiếm một số lượng lớn 

tài nguyên logic, tăng mức tiêu thụ năng lượng và độ trễ xử lý tín hiệu.  

Nhiều phương pháp khác nhau đã được đề xuất để triển khai FFT/IFFT trong 

phần cứng. Một trong những phương pháp phổ biến nhất là thuật toán CORDIC 

(Coordinate Rotation Digital Computer) [19]–[22]. Các phương pháp này sử dụng 

một loạt các phép quay các góc nhỏ dần với một số lượng nhỏ các bộ cộng để triển 

khai bộ quay ở các pha khác nhau trong FFT/IFFT. Cơ bản về thuật toán CORDIC 

thông thường được trình bày trong tiểu mục 1.2.1. Một số phương pháp cải tiến của 

thuật toán CORDIC được trình bày trong tiểu mục 1.2.2. 

1.2.1.  Thuật toán CORDIC thông thường 

Thuật toán CORDIC thông thường thực hiện phép quay lặp đi lặp lại bằng 

cách chia nhỏ góc quay thành một tập các góc nhỏ được xác định trước để đạt được 

góc mong muốn. Nói cách khác, để thu được góc mục tiêu, góc  được chia thành 

một chuỗi (m+1)  góc con, mỗi góc con tương ứng với một bước quay được mô tả 

như sau [21]: 

 
0

m

k k

k

d 


  (1.5) 

trong đó arctan 2 k

k
 đối với thuật toán CORDIC cơ số 2, m biểu diễn độ chính xác 

m bít, 1kd    được sử dụng để xác định hướng quay của mỗi vòng quay như sau: 

 

0

1

1 0

0

 neáu 

 trong tröôøng hôïp khaùc

k k k k

k

k

z

z z d

z
d







 


 


 (1.6) 

Trong thuật toán CORDIC thông thường, phương trình tổng quát xác định 

phép quay tại vòng lặp thứ (k+1) được xác định theo công thức sau: 
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
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      

   
    

    

 (1.7) 

trong đó (xk, yk) là véc-tơ quay đạt được ở vòng lặp thứ k. 

Để thuận tiện cho việc thực hiện, thừa số cos k  trong biểu thức (1.7) thường 

được loại bỏ tạm thời và sẽ được bù lại sau trong quá trình tính toán. Theo cách này, 

thuật toán CORDIC chỉ sử dụng phép dịch, phép cộng và bù hệ số tỷ lệ để thực hiện 

phép quay. Việc quay bất kỳ góc nào bằng thuật toán CORDIC mà chưa xét đến ảnh 

hưởng của cos k  được mô tả trong Hình 1.8.  

 

Hình 1.8. Phép quay một chuỗi các góc cực nhỏ trong CORDIC 

Để cân bằng giữa chi phí và hiệu suất trong việc triển khai phần cứng, kiến 

trúc không cuộn (unrolled) được áp dụng cho thiết kế, như thể hiện trong Hình 1.9. 

 

Hình 1.9. Kiến trúc không cuộn (unrolled) 

1.2.2. Một số phương pháp cải tiến của thuật toán CORDIC thông thường 

Bộ xử lý CORDIC cơ số 2 đã đạt được hiệu quả lớn trong việc làm giảm độ 

phức tạp khi triển khai phần cứng. Tuy nhiên, một trong những nhược điểm chính 
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của thuật toán CORDIC thông thường là số lần lặp lớn do chỉ dịch chuyển từng bít 

trong mỗi lần lặp. Điều này làm tăng độ trễ và độ phức tạp tính toán. 

Một số kiến trúc CORDIC đã được đề xuất để cải thiện hơn nữa hiệu quả của 

thuật toán CORDIC, chẳng hạn như kiến trúc CORDIC không hệ số tỉ lệ (SF-

CORDIC) [23], các kiến trúc dựa trên thuật toán CORDIC cơ số 4, cơ số 8 [24] 

hoặc thuật toán CORDIC thích nghi độ trễ thấp [25].  

Trong kiến trúc SF-CORDIC, việc loại bỏ hệ số tỉ lệ được thực hiện bằng cách 

sử dụng phép tính gần đúng của chuỗi Taylor. Ngoài ra, kiến trúc CORDIC này có 

thể loại bỏ việc xử lý đường dữ liệu để tính gần đúng góc. Tuy nhiên, kiến trúc này 

có độ phức tạp tính toán cao vì nó yêu cầu tính toán một ma trận quay với cả hai 

thành phần sin và cosin. Hơn nữa, do yêu cầu dải hội tụ cực kỳ nhỏ khiến nó không 

thể được coi là một thuật toán tổng quát.  

Trong các thuật toán CORDIC cơ số cao, nhiều hơn một bít được xử lý trong 

mỗi lần lặp, do đó, làm tăng tốc độ hội tụ và giảm độ trễ xử lý. Tuy nhiên, những 

thuật toán này cũng làm tăng độ phức tạp tính toán và yêu cầu các hàm lựa chọn có 

độ phức tạp cao.  

Các thuật toán CORDIC thích ứng bỏ qua một số bước lặp không cần thiết. 

Tuy nhiên, quy trình tìm kiếm mở rộng trong các phương pháp này làm tăng đáng 

kể độ trễ và yêu cầu mạch ra quyết định phức tạp để tìm ra bước lặp nào cần đưa 

vào. Trên thực tế, số lần lặp cần thiết là cố định và được biết trước, còn độ trễ trên 

toàn mạch được xác định trước và không thay đổi. Điều này rất quan trọng khi độ 

trễ trên CORDIC và trong các đường tín hiệu khác phải phù hợp. Hơn nữa, việc sử 

dụng khối tính toán và bù hệ số tỉ lệ phức trong thuật toán CORDIC thích ứng làm 

giảm hiệu suất của chúng. 

Theo phân tích ở trên, việc cải tiến các thuật toán CORDIC hiện có để giảm độ 

phức tạp, nâng cao hiệu quả xử lý của thuật toán để tính toán và triển khai 

FFT/IFFT là rất cần thiết. Trong luận án này, một thuật toán quay pha không lặp 

cho FFT/IFFT và kiến trúc phần cứng của nó sẽ được đề xuất. Mục tiêu cần đạt 

được của thuật toán là giảm đáng kể độ phức tạp tính toán, giảm mức tiêu thụ tài 
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nguyên phần cứng và năng lượng, đồng thời tốc độ hội tụ nhanh hơn. Chi tiết của 

thuật toán đề xuất được trình bày trong Chương 3 của luận án. 

1.3. Một số phương pháp điển hình giảm PAPR trong các hệ thống OFDM 

1.3.1. Tổng quan về PAPR 

1.3.1.1.  Định nghĩa về PAPR 

Nói chung, PAPR của tín hiệu OFDM liên tục ( )s t  được coi là tỉ số giữa công 

suất tức thời cực đại và công suất trung bình của nó:  

 

2

0
( )

[ ( )]
max

t NT

av

s t
PAPR s t

P

 

 
   (1.8) 

trong đó avP là công suất trung bình của tín hiệu ( )s t và nó có thể được tính toán 

trong miền tần số vì phép biến đổi IFFT là một phép biến đổi đơn nhất. 

Để ước tính tốt hơn PAPR của các tín hiệu OFDM thời gian liên tục, các mẫu 

của các tín hiệu OFDM được lấy bằng cách lấy mẫu lên L lần. Các mẫu trong miền 

thời gian đã lấy mẫu lên L lần là IFFT    điểm của khối dữ liệu có ( 1)L N  bít 

đệm 0. Vì vậy, đầu ra IFFT có thể được biểu diễn thành:  
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PAPR của các mẫu tín hiệu OFDM trong trường hợp này được định nghĩa là: 

  
 

2

0 1

2

( )

)

max

s(

n NL
s n

PAPR
E n

  

 
 s  (1.10) 

Trong đó  E biểu thị toán tử kỳ vọng (hay giá trị trung bình). 

1.3.1.2. Sự phân bố của PAPR trong các hệ thống OFDM 

Hàm phân bố tích lũy bổ sung (Complementary Cumulative Distribution 

Function - CCDF) là một trong những phương pháp phổ biến để xác định hiệu suất 

PAPR. CCDF của hiệu suất PAPR là xác suất giá trị PAPR vượt quá một ngưỡng 

nhất định [26]. Dựa trên định lý giới hạn trung tâm [27], đối với một số lượng lớn 

sóng mang con N, phần thực và phần ảo của tín hiệu OFDM trong miền thời gian 
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tuân theo biến ngẫu nhiên phân bố Gauss với giá trị trung bình bằng 0 và phương sai 

bằng 0,5. Hơn nữa, biên độ của tín hiệu, ( )s n , sử dụng phân bố Rayleigh, trong khi 

phân bố công suất của tín hiệu là chi-bình phương ( 2 ) trung tâm với hai bậc tự do. 

CCDF của tín hiệu miền thời gian với tốc độ lấy mẫu Nyquist được tính như sau: 

 0

0Pr( ) 1 (1 )
PAPR NPAPR PAPR e


     (1.11) 

trong đó 0PAPR là giá trị ngưỡng. Ngoài ra, khi việc lấy mẫu quá mức L  được thực 

hiện, CCDF của tín hiệu OFDM có thể được viết là: 

 0

0Pr( ) 1 (1 )
PAPR NLPAPR PAPR e


     (1.12) 

Theo [28], CCDF của tín hiệu OFDM khá chính xác khi số lượng sóng mang 

con N  đủ lớn ( 128N  ). 

1.3.1.3. Sự cần thiết của việc giảm PAPR 

Hầu hết các hệ thống vô tuyến sử dụng bộ khuếch đại công suất lớn (High 

Power Amplifier - HPA) trong máy phát để đạt được công suất truyền dẫn phù hợp. 

Đặc tính phi tuyến của HPA rất nhạy cảm với sự thay đổi của biên độ tín hiệu. Do 

vậy, việc truyền tín hiệu có PAPR cao sẽ yêu cầu các bộ HPA trong máy phát phải 

có dải động tuyến tính rộng, dẫn đến việc tăng đáng kể chi phí của hệ thống cũng 

như tăng mức tiêu thụ năng lượng của máy phát. Ngược lại, nếu sử dụng bộ HPA có 

vùng tuyến tính hạn chế, đồng thời để đạt được hiệu suất khếch đại cao, bộ HPA 

phải làm việc ở vùng phi tuyến sát vùng bão hòa. Điều này dẫn đến hai vấn đề 

nghiêm trọng. Thứ nhất, nó gây méo trong băng, do đó làm giảm tiêu chí lỗi hệ 

thống (bao gồm tăng BER và tỉ lệ lỗi điều chế (Modulation Error Ratio - MER)). 

Thứ hai, nó làm tăng phát xạ ngoài băng (Out of Band - OOB), dẫn đến nhiễu liên 

kênh (Interchannel Interference - ICI) tăng. Do đó, việc giảm PAPR là rất quan 

trọng để áp dụng OFDM cho các hệ thống thông tin vô tuyến tốc độ dữ liệu cao, đặc 

biệt khi kỹ thuật OFDM  với một số sửa đổi nhỏ đã được 3GPP lựa chọn cho hệ 

thống vô tuyến thế hệ thứ 5 (5G). 

Ngoài ra, PAPR lớn cũng yêu cầu các bộ chuyển đổi số - tương tự (Digital 

Analog Converter - DAC) có dải động đủ lớn để đáp ứng các đỉnh lớn của tín hiệu 
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OFDM. Mặc dù một DAC có độ chính xác cao hỗ trợ PAPR cao với mức tạp âm lượng 

tử hợp lý, nhưng nó có thể rất đắt đối với tốc độ lấy mẫu nhất định của hệ thống. Trong 

khi đó, DAC có độ chính xác thấp sẽ rẻ hơn, nhưng tạp âm lượng tử của nó sẽ tăng lên, 

do đó làm giảm tỉ số tín hiệu trên tạp âm (Signal-to-Noise Ratio - SNR) khi dải động 

của DAC được tăng lên để hỗ trợ PAPR cao.  

Do một số nguyên nhân được liệt kê ở trên, việc giảm PAPR trước khi tín hiệu 

OFDM được đưa đến bộ HPA và DAC là rất cần thiết. 

1.3.1.4.  Tiêu chí giảm PAPR cho tín hiệu OFDM 

Tiêu chí của việc giảm PAPR là vừa có thể giảm PAPR lớn trong khi vẫn có 

thể giữ hiệu suất tốt trong giới hạn của các tham số sau đây [27]: 

1) Khả năng giảm PAPR cao: Đây là tham số chính được xem xét trong việc lựa 

chọn kỹ thuật giảm PAPR với ít tác dụng phụ có hại như méo trong băng (In 

Band - IB) và phát xạ OOB. 

2) Công suất trung bình thấp: Mặc dù cũng có thể giảm PAPR thông qua việc tăng 

công suất trung bình của tín hiệu gốc, nhưng điều này yêu cầu vùng hoạt động 

tuyến tính của HPA rộng, dẫn đến giảm hiệu suất BER. 

3) Độ phức tạp tính toán thấp: Nhìn chung, các kỹ thuật phức tạp có khả năng 

giảm PAPR tốt hơn. Tuy nhiên, trong thực tế, yêu cầu về thời gian thực hiện 

và chi phí phần cứng của thuật toán giảm PAPR cần được tối thiểu. 

4) Không mở rộng băng thông: Băng thông là tài nguyên có hạn trong các hệ 

thống thông tin. Mở rộng băng thông trực tiếp dẫn đến việc giảm tốc độ mã 

hóa dữ liệu do các thông tin phụ. Hơn nữa, thông tin phụ có thể bị nhận lỗi 

nếu như các phương pháp mã hóa kênh không được sử dụng. Tuy nhiên, việc 

sử dụng mã hóa kênh dẫn đến việc suy giảm tốc độ dữ liệu do thông tin phụ. 

Vì vậy, việc giảm hiệu suất băng thông do thông tin phụ cần được tránh hoặc 

chí ít nên được giữ ở mức tối thiểu. 

5) Không làm giảm hiệu suất BER: Mục tiêu của việc giảm PAPR là để hiệu 

suất hệ thống tốt hơn bao gồm cả BER so với hệ thống OFDM gốc. Vì vậy, 

tất cả các phương pháp giảm PAPR làm tăng BER tại máy thu nên được xem 
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xét cẩn thận khi áp dụng vào thực tế. Hơn nữa, nếu thông tin phụ bị nhận lỗi 

tại máy thu có thể dẫn đến lỗi toàn bộ khung dữ liệu, vì vậy làm tăng BER. 

6) Không yêu cầu công suất bổ sung: Thiết kế của một hệ thống vô tuyến phải 

luôn xem xét hiệu quả của công suất. Một kỹ thuật giảm PAPR tiêu tốn thêm 

công suất sẽ làm giảm hiệu suất BER khi các tín hiệu truyền được khôi phục 

lại tín hiệu công suất gốc. 

7) Không tràn phổ: Bất kỳ kỹ thuật giảm PAPR nào cũng không được loại bỏ 

các đặc tính kỹ thuật tốt của OFDM. Vì vậy, cần tránh việc tràn phổ trong 

việc giảm PAPR. 

8) Các tham số khác: Cần chú ý đến ảnh hưởng của các phần tử phi tuyến được 

sử dụng trong máy phát như các bộ DAC, bộ trộn và HPA vì việc giảm 

PAPR chủ yếu tránh méo phi tuyến do các phần tử này đưa vào các kênh 

truyền thông. Đồng thời, chi phí của các thiết bị phi tuyến này cũng là yếu tố 

quan trọng để thiết kế sơ đồ giảm PAPR. 

1.3.1.5.  Phân loại các phương pháp giảm PAPR 

Có nhiều phương pháp khác nhau được đề xuất để giảm tác động có hại của 

PAPR cao cho tín hiệu OFDM. Tuy nhiên, việc áp dụng các phương pháp này 

thường đòi hỏi phải đánh đổi với việc tăng độ phức tạp của hệ thống, gây tổn hao 

tốc độ dữ liệu và suy giảm hiệu suất BER. Nói chung, các phương pháp giảm PAPR 

có thể gây ra hiện tượng méo tín hiệu OFDM tại đầu thu hoặc không. Nếu xét về 

tiêu chí gây méo tín hiệu, các phương pháp giảm PAPR có thể được chia thành hai 

nhóm là các kỹ thuật gây méo tín hiệu và các kỹ thuật không gây méo tín hiệu [29]. 

- Các kỹ thuật gây méo tín hiệu, điển hình của nhóm này phải kể đến các 

phương pháp: CAF, ACE, triệt đỉnh, cửa sổ đỉnh, nén-giãn phi tuyến,... 

- Các kỹ thuật không gây méo tín hiệu (các ký thuật xáo trộn tín hiêu), bao 

gồm các phương pháp: SLM, PTS, TR, TI, mã khối… 

Các kỹ thuật gây méo tín hiệu phải trả giá bằng hiệu suất BER để đạt hiệu quả 

giảm đỉnh tăng nhưng có độ phức tạp tính toán thấp hơn nhóm kỹ thuật không gây 

méo. Ngoài ra, nhóm kỹ thuật không gây méo yêu cầu thông tin phụ nên hiệu suất 
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phổ bị suy giảm. Trong phần tiếp theo của luận án này, một số kỹ thuật giảm PAPR 

tiêu biểu, là cơ sở của các giải pháp mới giảm PAPR được đề xuất trong Chương 2 

được tập trung thảo luận, bao gồm: phương pháp CAF và phương pháp ACE. 

1.3.2.  Phương pháp cắt và lọc 

Một trong những phương pháp đơn giản nhất được sử dụng rộng rãi để giảm 

PAPR cho tín hiệu OFDM là phương pháp CAF. Nguyên lý chung của các phương 

pháp CAF là cắt phần tín hiệu OFDM vượt quá ngưỡng được xác định trước để giảm 

PAPR, sau đó sử dụng bộ lọc để giảm công suất phát xạ OOB. Tín hiệu sau khi cắt 

có thể được biểu diễn bằng Biểu thức toán học (1.13), trong đó 
clipT  là ngưỡng cắt 

mong muốn và 0clipT  , ns  là tín hiệu sau khi cắt.  

 
,

,

 neáu 

 neáu 

n n clip

n

clip n clip

s s T
s

T s T

 
 


 (1.13) 

Sơ đồ khối của phương pháp cắt và lọc được thể hiện như Hình 1.10 [30]. 
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Hình 1.10. Sơ đồ khối của phương pháp CAF 

Tuy nhiên, việc cắt tín hiệu như vậy gây ra méo dạng IB mà không thể loại bỏ 

bằng bộ lọc và gây phát xạ OOB, dẫn đến giảm hiệu suất BER và giảm hiệu suất 

phổ tương ứng [31]. Ngoài ra, việc lọc gây tăng đỉnh trở lại. Để giải quyết vấn đề 

này, phương pháp cắt và lọc lặp lại (Iterative Clipping and Filtering - ICAF) đã 

được đề xuất trong [32]. Phương pháp này đã chứng minh rằng mức độ giảm PAPR 

tỉ lệ thuận với việc lặp lại quá trình cắt và lọc, tuy nhiên, độ phức tạp tính toán sẽ 

tăng mạnh. Ngoài ra, việc tăng số vòng lặp làm tăng mức sử dụng tài nguyên phần 

cứng cũng như tăng trễ xử lý. Để giải quyết những hạn chế trên, phương pháp cắt và 

lọc lặp lại tối ưu (Optimized Iterative Clipping and Filtering - OICAF) được đề xuất 

trong [33] nhằm mục đích tăng tốc độ hội tụ của các vòng lặp. Để đạt được điều 

này, các bộ lọc chữ nhật trong phương pháp truyền thống được thay bằng một bộ 
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lọc tối ưu sử dụng các kỹ thuật tối ưu lồi. Mặc dù số vòng lặp để đạt mức giảm 

PAPR như mong muốn giảm, nhưng độ phức tạp tính toán tăng lên do phải giải 

quyết bài toán tối ưu lồi.  

Để giảm độ phức tạp tính toán của phương pháp OICAF, một phương pháp 

đơn giản để tối ưu cắt và lọc lặp lại (Simplified approach to Optimized Iterative 

Clipping and Filtering - SOICAF) được đề xuất trong [34]. Kỹ thuật SOICAF trong 

[34] thay thế bài toán tối ưu lồi bằng phương pháp nhân tử Lagrange và sử dụng tạp 

âm cắt thay vì tín hiệu đã cắt để giảm độ phức tạp tính toán. Tuy nhiên, cũng giống 

như OICAF, SOICAF cũng dựa trên ngưỡng cắt cố định (cắt cứng), trong khi đó, 

đỉnh của tín hiệu sau mỗi lần lặp thay đổi, vì vậy, với cùng một ngưỡng cắt, hiệu 

suất giảm đỉnh cũng như hiệu suất BER bị suy giảm. Hạn chế này đã được cải tiến 

trong ASOICAF. Với việc sử dụng ngưỡng cắt thích nghi sau mỗi lần lặp, 

ASOICAF giúp tăng độ hội tụ và cân bằng công suất tín hiệu thu được. Điều này 

giúp cải thiện đáng kể hiệu suất BER so với SOICAF.  

Với các đề xuất trong [35], [36], để giảm số vòng lặp của CAF, các tác giả đưa 

ra hai kỹ thuật lọc để thiết kế tín hiệu giảm đỉnh dựa trên cặp biến đổi Fourier nhanh 

(IFFT/FFT) và bộ lọc đáp ứng xung hữu hạn. Các phương pháp này có thể loại bỏ 

nhiều đỉnh trong mỗi vòng lặp đơn và sự tăng trở lại các đỉnh sau khi lọc sẽ được 

giảm trong các vòng lặp tiếp theo.  
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Hình 1.11. Sơ đồ khối quá trình xử lý méo IB và OOB của các phương pháp CAF 

Các phương pháp ICAF phải trả giá bằng sự tăng méo IB. Để hạn chế vấn đề 

này, phương pháp cắt có ràng buộc đã được đề xuất trong [37]–[39]. Các phương 

pháp này duy trì cả méo trong băng và phát xạ OOB ở mức chấp nhận được để thỏa 

mãn đồng thời mặt nạ phổ và hiệu suất BER trong khi duy trì mức giảm PAPR mà 
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không có bất kỳ sự lặp lại nào. Quá trình xử lý méo IB và phát xạ OOB của các 

phương pháp được mô tả như trong Hình 1.11. 

Các phương pháp CAF trong [32]–[39] dựa trên việc cắt cứng tín hiệu OFDM 

để giảm PAPR và các hoạt động xử lý IB và xử lý OOB tương ứng để giảm méo IB 

và phát xạ OOB. Các hoạt động xử lý này có thể được thực hiện trên tín hiệu 

OFDM đã được cắt [32], [33], [35]–[37] hoặc tạp âm cắt [34], [38], [39]. Các tạp 

âm cắt trong [34], [38], [39] được sử dụng để chuyển đổi thành dạng tương đương 

của [32], [33], [35]–[37]. 

Việc cắt hạn chế đường bao của tín hiệu miền thời gian trong giới hạn cụ thể 

trong khi vẫn duy trì pha tín hiệu. Quá trình này được gọi là cắt cực. Tín hiệu sau 

khi cắt có thể được biểu diễn như Biểu thức (1.14) sau: 

 
( ), ( )

( )
, ( )

 neáu 

 neáu 
n

clip

j

clip clip

s n s n T
s n

T e s n T


 
 



 (1.14) 

Trong đó, ( )s n  là tín hiệu OFDM thời gian rời rạc, đạt được thông qua biến đổi 

IDFT kí hiệu (symbol) OFDM và ( ) ( ) . nj
s n s n e


 ; 

clipT  là mức cắt mong muốn.  

Tạp âm cắt thu được được chuyển tới các khối xử lý IB và OOB để thiết kế tín 

hiệu sửa đỉnh sao cho càng gần với tạp âm cắt càng tốt. Ở đây, tạp âm cắt là sự khác 

biệt giữa các mẫu của tín hiệu OFDM đầu vào với phiên bản sau khi cắt của nó và 

có thể thu được trong các miền thời gian và tần số tương ứng như sau: 

 ( ) ( ) ( )f n s n s n   (1.15) 

 
1

2 /

0

( ) ( ). ( ( ))
LN

nk LN

n

F k f n e DFT f n






   (1.16) 

Trong công thức (1.16), N  là số lượng sóng mang con của hệ thống OFDM 

và L  là hệ số lấy mẫu quá mức, thường chọn  1,2,4L  .  

Đối với xử lý OOB, để không gây ra phát xạ OOB, các phương pháp CAF 

[32]–[36] thiết lập lại các thành phần tần số OOB ( )F k về 0, trong khi các phương 

pháp trong [37]–[39] thiết lập các giới hạn để các méo dạng OOB thỏa mãn một mặt 
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nạ phổ nhất định. Giả sử rằng ( )P k là mặt nạ phổ ( )P  được lấy mẫu tại 

2 k N  , thuật toán xử lý OOB như sau: 

 
( ), ( ) ( )

( )
( ). , ( ) ( )kj

F k F k P k
C k

P k e F k P k


 
 



 (1.17) 

trong đó, ( )C k chính là tín hiệu sửa đỉnh miền tần số. 

31
-

1
-3

1

3

-

1

-

3

Fmax

Fk

I

Q

Ck

 

Hình 1.12. Thuật toán xử lý trong băng 

Đối với xử lý IB, với các phương pháp CAF trong [32]–[36], các thành phần 

tần số rời rạc IB của tạp âm cắt được cho qua không thay đổi. Còn trong các phương 

pháp khác, các thành phần ( )F k  liên quan đến các sóng mang con hoa tiêu được đặt 

lại về 0, trong khi các thành phần trên sóng mang con mang dữ liệu được giới hạn 

bởi: 

 
max

max

( ), ( )
( )

. , ( )
max

kj

F k F k F
C k

F e F k F


 
 



 (1.18) 

Trong công thức (1.18), maxF là một ngưỡng được lựa chọn dựa trên độ lớn 

véc-tơ lỗi (Error Vector Magnitude - EVM). Hoạt động của thuật toán này được mô 

tả thông qua Hình 1.12. 

1.3.3. Kỹ thuật ACE truyền thống 

Kỹ thuật chòm sao không song ánh, hay còn được gọi là mở rộng chòm sao 

hoạt động (ACE) được sử dụng để tự động mở rộng các điểm chòm sao hoạt động 

bên ngoài một cách thông minh để giảm thiểu PAPR của ký hiệu OFDM [40]. Kỹ 
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thuật này ban đầu được áp dụng cho chòm sao tín hiệu QPSK, sau đó được mở rộng 

cho các chòm sao tín hiệu QAM và M-PSK. Về mặt toán học, người ta có thể biểu 

diễn bài toán giảm tối đa PAPR trong ACE như sau:  

 
2

min ( )max
n

s n
C

 (1.19) 

với  

 
 

1
2 /

0

( ) ( ) ( )

1
( ) ( )

LN
j kn LN

kact

s n s n f n

S k F k e
N






 

 
 (1.20) 

trong đó F  là tập các véc-tơ mở rộng ( )F k  và  biểu thị vùng giới hạn của các 

véc-tơ ACE được phép.  

Trong thực tế, việc có được nghiệm chính xác cho bài toán tối ưu hóa giảm 

PAPR trong ACE không chỉ rất phức tạp mà còn không cần thiết nếu có thể có được 

nghiệm cận tối ưu rất tốt một cách hiệu quả. Các thuật toán thực tế để triển khai 

ACE như phương pháp chiếu lên các tập lồi (POCS- Projection Onto Convex Sets), 

phương pháp chiếu Gra-điên gần đúng (AGP-Approximate Gradient-Project) [40]. 

POCS là một phương pháp có đặc tính lý thuyết và tối ưu tốt nhưng tốc độ hội tụ 

chậm, trong khi đó phương pháp chiếu Gra-điên với thuật toán thông minh để xác 

định kích thước bước có tốc độ hội tụ nhanh để đạt được PAPR thấp. Theo phương 

pháp này, tạp âm cắt, ( )f n  được tạo ra từ phần tín hiệu ( )s n  vượt quá một ngưỡng 

A  nhất định được coi là Gra-điên. Sau đó, tín hiệu ( )f n  này được chiếu lên  để 

thu được 
acec . Tạp âm cắt ( )f n

 
này cũng được xác định theo công thức (1.15). 

Biểu thức sau đây thể hiện sự cập nhật tín hiệu lặp: 

 
( 1) ( ) ( )i i i

ace  s s c  (1.21) 

trong đó   là kích thước bước Gra-điên.  

Các bước cơ bản của phương pháp AGP được mô tả như sau: 

1. Bắt đầu với các ký hiệu dữ liệu trong S  trong một khối nhất định, xác định 

và lưu trữ các hướng mở rộng được phép cho mỗi kênh con. Áp dụng IFFT 

để nhận được 
0

s . Đặt 0i  . 
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2. Cắt bất kỳ ( )i

clips n T  nào về độ lớn và dạng: 

 
( ), ( )

( )
, ( )n

i i

clip

j i

clip clip

s n s n T
s n

T e s n T


 
 



 (1.22) 

  trong đó ( ) ( ) nji is n s n e


 . 

3. Tính toán phần tín hiệu được cắt (tạp âm cắt): 

 ( ) ( ) ( )if n s n s n   (1.23) 

4. Áp dụng FFT với f để có được F 

5. Giữ lại các phần tử F tương ứng với các hướng mở rộng cho phép đối với 

các chòm sao kênh con đã cho và đặt tất cả các phần tử của các hướng còn 

lại về 0. Áp dụng IFFT với các thành phần này để có được .acec  

6. Xác định kích thước bước μ dựa trên một tiêu chí nhất định và tính 
( 1)i

s

theo (1.21). 

7. Nếu chưa đạt được số lần lặp cao nhất hoặc PAPR chưa phù hợp, tăng 

1i i   và quay lại bước 2. Ngược lại, dừng việc giảm PAPR. 

Với AGP, việc lựa chọn kích thước bước μ ảnh hưởng đến sự hội tụ của thuật 

toán này. Điều này mang ý nghĩa quan trọng trong việc giảm độ phức tạp tính toán 

tổng thể của phương pháp AGP so với phương pháp POCS, trong đó độ phức tạp 

của cả hai phương pháp trong mỗi vòng lặp là  2logO N N  và phụ thuộc chủ yếu 

vào cặp biến đổi FFT/IFFT N  điểm. 

Để giảm độ phức tạp tính toán trong việc giảm PAPR, nhiều phương pháp dựa 

trên ACE đã được đề xuất như phương pháp chiếu Gra-điên thông minh (SGP) [40], 

phương pháp ACE với việc xen kẽ khung [41], thuật toán ACE mới với điều khiển 

cắt thích nghi [42], phương pháp ACE kết hợp với chia nhóm sóng mang con để 

tăng bậc tự do trong quá trình tối ưu [43]. Mặc dù các nghiên cứu này đã đạt được 

nhiều tiến bộ trong việc nâng cao hiệu suất của các hệ thống khác nhau, tuy nhiên 

ACE vẫn đầy hứa hẹn để tối ưu hóa các khía cạnh khác nhau của hệ thống QAM, 

bao gồm phân bổ nguồn/tài nguyên, tiền mã hóa, méo trước kênh,…cũng như khả 
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năng kết hợp với các phương pháp khác để nâng cao hiệu quả giảm đỉnh với độ 

phức tạp thấp hơn.  

1.4. Một số dạng sóng tiềm năng điển hình cho các hệ thống thông tin vô tuyến 

đa sóng mang thế hệ tiếp theo 

Theo [3], hai nhóm dạng sóng tiềm năng cho 5G và các hệ thống vô tuyến thế 

hệ tiếp theo là nhóm dạng sóng dựa trên lọc băng con (gồm UFMC, f-OFDM) và 

nhóm dạng sóng dựa trên việc tạo dạng xung (gồm FBMC, GFDM). Đây là các dạng 

sóng có đặc tính phổ tốt, có khả năng giải quyết được vấn đề ICI trong các hệ thống 

OFDM. Trong số các dạng sóng này, FBMC đạt được mức phát xạ OOB thấp nhất 

[3], [44], còn filtered-OFDM (f-OFDM) đã được 3GPP lựa chọn cho tiêu chuẩn 5G 

[6]. Trong phần này, một số vấn đề cơ bản của FBMC và f-OFDM được đề cập tới. 

Cuối cùng, một số vấn đề gặp phải và hướng giải quyết chúng để áp dụng các dạng 

sóng này vào các hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo cũng được nêu ra. 

1.4.1. f-OFDM 

Không chỉ được lựa chọn cho 5G, f-OFDM là một trong những dạng sóng đầy 

hứa hẹn cho các hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo [44]–[46]. Lý do của nhận định 

này là bởi các hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo dựa trên OFDM nên khi sử dụng f-

OFDM sẽ không làm phức tạp hệ thống, trong khi nó có đặc tính lọc mạnh hơn so 

với OFDM. f-OFDM là một dạng sóng được 3GPP lựa chọn sử dụng trong 5G [6].  

Với f-OFDM, băng thông của hệ thống được chia thành các băng con, mỗi 

băng con được sử dụng cho các loại dịch vụ khác nhau để cải thiện hiệu suất phổ 

của hệ thống [47]. Để loại bỏ nhiễu giữa các băng con, lọc dựa trên các băng con 

được sử dụng. Tín hiệu f-OFDM miền thời gian liên tục có thể được mô tả như sau: 

        21 j k f t mT

m tm k
s t S k p t mT e

N

  
    (1.24) 

trong đó m  là chỉ số của số kí hiệu; k  là chỉ số của các sóng mang con; ( )tp t  là một 

hàm nguyên mẫu được sử dụng để thực hiện định hình xung tín hiệu. 

Nếu ( )tp t  là một hàm chữ nhật và độ dài kí hiệu là fft gT T T  , với fftT  là độ 

dài tín hiệu hữu ích, gT  là độ dài khoảng bảo vệ (GI - Guard Interval), thì OFDM có 
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thể được coi là một trường hợp đặc biệt của f-OFDM. Để cải thiện các đặc tính phổ 

của tín hiệu, các đáp ứng của bộ lọc nguyên mẫu được đề xuất cho f-OFDM phải 

khác biệt so với hàm chữ nhật và có thể tạo ra các tín hiệu truyền khác nhau. Bằng 

cách lựa chọn cẩn thận các hàm nguyên mẫu ( )tp t , phát xạ OOB của tín hiệu truyền 

có thể được giảm thiểu ngay cả khi tính trực giao hoàn toàn bị loại bỏ. 

 

Hình 1.13. Đáp ứng bộ lọc  f-OFDM 

 

Hình 1.14. Sự chồng lấn tín hiệu giữa các kí hiệu  

Một kí hiệu OFDM yêu cầu phần tín hiệu truyền không bị méo dạng với 

khoảng thời gian uT  không nhỏ hơn khoảng thời gian phần tín hiệu hữu ích 
fftT , tức 

là 
u fftT T . Vì OFDM yêu cầu khoảng thời gian bảo vệ, nên GI này được đề xuất sử 

dụng cho các méo dạng tiếp theo. Hàm cửa sổ ( )tp t  có thể được xây dựng dựa trên 

một cửa sổ chữ nhật, trong đó tín hiệu sẽ được duy trì. Sau đó, hàm cửa sổ này được 

chập với một bộ lọc có độ dài 0T  nhỏ hơn GI. Hàm cửa sổ kết quả có các cạnh mịn 

và khoảng thời gian phần tín hiệu truyền không bị méo dạng dạng 0uT T T   đạt 

được như trong Hình 1.13. Có thể thấy rằng độ dài hàm nguyên mẫu tăng lên, đồng 

nghĩa với việc độ dài tín hiệu truyền tăng lên. Tuy nhiên, từ (1.24) có thể thấy rằng 

sự chồng lấn tín hiệu không phụ thuộc vào độ dài đáp ứng của bộ lọc. Hình 1.14 

minh họa sự chồng lấn tín hiệu trong f-OFDM. 

Việc ngăn chặn phát xạ OOB trong phổ tín hiệu OFDM phụ thuộc vào việc lựa 

chọn độ dài đáp ứng bộ lọc và vào việc lựa chọn hàm cửa sổ để làm mịn GI. Độ dài 

đáp ứng của bộ lọc sẽ cải thiện chất lượng của khử răng cưa, nhưng nó làm sai lệch 

khoảng bảo vệ. Điều này sẽ ảnh hưởng tiêu cực đến các đặc tính giải điều chế, 

chẳng hạn như sự đồng bộ hóa. Do đó, phương pháp này tồn tại giới hạn hiệu quả lý 

thuyết đối với độ dài đáp ứng bộ lọc. Tuy nhiên, không có giới hạn đó đối với sự 

lựa chọn của hàm nguyên mẫu. 
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Khi đánh giá hiệu quả của việc sử dụng tài nguyên tần số - thời gian, giá trị 

của các tham số vẫn giữ nguyên như trong OFDM, từ đó hiệu quả sử dụng tài 

nguyên tần số - thời gian là 1/ 1TN f  , với f là khoảng cách giữa các sóng mang 

con và NT là khoảng thời gian kí hiệu. Điều này có được là do phương pháp f-

OFDM được xây dựng dựa trên OFDM và khoảng thời gian bảo vệ. 

1.4.2. FBMC 

 “Filter bank” là một dãy các bộ lọc, được ứng dụng để tổng hợp các tín hiệu 

đa sóng mang tại máy phát và phân tích các tín hiệu nhận được tại máy thu. Khi tín 

hiệu ( )x t  đi qua bộ lọc có đáp ứng xung là ( )h t , tín hiệu đầu ra của nó có thể được 

viết như sau: 

      s t x t h t   (1.25) 

trong đó   biểu thị cho tích chập tuyến tính. 

Một dãy bộ lọc tổng hợp gồm một mảng N  bộ lọc ( ), 1,2,...,nh t n N . Mỗi bộ 

lọc xử lý riêng tín hiệu đầu vào của nó và các tín hiệu đầu ra được tổng hợp lại. Một 

tín hiệu tổng hợp có thể được biểu diễn dưới dạng: 

      
1

N

n n

n

s t x t h t


   (1.26) 

Bộ lọc ( )nh t được áp dụng riêng để xử lý tín hiệu truyền trên sóng mang con 

thứ n . Cụ thể, tín hiệu đầu vào cho mỗi sóng mang con được cho bởi: 

    , , 1,...,  n m n

m

x t X t mT n N




    (1.27) 

trong đó ,m nX  biểu thị ô dữ liệu được truyền trên sóng mang con thứ  n  trong 

kí hiệu thứ m , N  là tổng số sóng mang con, T  là độ dài của chu kỳ kí hiệu và ( )t

biểu thị hàm delta Dirac. 

Thế (1.27) vào (1.26), tín hiệu FBMC truyền băng tần cơ sở thời gian liên tục 

có thể được biểu diễn bởi: 

    ,

1

N

m n n

m n

s t X h t mT


 

    (1.28) 
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Để đạt được tính trực giao, khoảng cách tần số của các sóng mang con cần 

phải bằng nghịch đảo của chu kỳ kí hiệu, 1/f T  . Các bộ lọc phát dựa trên bộ lọc 

nguyên mẫu ( )Tp t  
được thiết kế riêng biệt và được điều chế bởi các tần số sóng 

mang :nf n f   
 

     2 nj n ft j

n Th t p t e
  

  (1.29) 

trong đó 
n  

là pha sóng mang. Thế (1.29) vào (1.28), ta có tín hiệu truyền băng tần 

cơ sở ( )s t có thể được viết lại thành: 

 

     

 

2

,

1

2

,

1

      

n

n

N
j n f t mT j

m n T

m n

N
j n ft j

m n T

m n

s t X p t mT e

X p t mT e

 

 


  

 


 

 

 

 

 

 
 (1.30) 

Trong việc thực hiện thời gian rời rạc của dải bộ lọc, dải bộ lọc tổng hợp có 

N sóng mang con với khoảng cách tần số f , do đó số lượng mẫu tín hiệu tương 

ứng trong mỗi chu kỳ kí hiệu là N . Khoảng lấy mẫu 
sT  

là /sT T N . Bộ lọc 

nguyên mẫu thời gian rời rạc có thể thu được bằng cách lấy mẫu bộ lọc nguyên mẫu 

thời gian liên tục ( )Tp t  
với tốc độ lấy mẫu 

sT , dẫn đến: 

    , 0,1,..., 1  T T sp l p lT l L    (1.31) 

trong đó L là độ dài của bộ lọc nguyên mẫu thời gian rời rạc  Tp l . Có thể độ dài 

của bộ lọc nguyên mẫu lớn hơn chu kỳ kí hiệu, và L có thể được chọn chung là bội 

số nguyên của N. Giả sử hệ số chồng lấn là K, có nghĩa là độ dài của bộ lọc nguyên 

mẫu gấp K lần chu kỳ kí hiệu. Do vậy ta có, L KN . 

Bộ lọc truyền thời gian rời rạc có thể thu được bằng cách lấy mẫu ( )nh t  trong 

(1.29) với tốc độ lấy mẫu 
sT  như sau: 

       2
, 0,1,..., 1  nj n fl j

n n s Th l h lT p l e l L
  

     (1.32) 

Biến đổi Z của bộ lọc truyền thứ n  có thể được biểu diễn bằng: 

      
1 1

2

0 0

n

L L
j n fl jl l

n n T

l l

H z h l z p l e z
 

 
  

 

    (1.33) 
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Đặt l k N n   , trong đó 0,1,...,( 1)k K    và 0,1,...,( 1)n N   , biểu thức (1.33) 

có thể biến đổi thành: 

 

       

 

 

1 1
2 /

0 0

1 1
2 / 2

0 0

1
2 /

0

           

           

n

n

n

N K
j n k N n N j k N n

n T

n k

N K
j j nn N n j nk k N

T

n k

N
j j nn N n N n

T

n

H z p k N n e z

e e z p k N n e z

e e P z z

 

  

 

 
      

  

 
    

  


  



  

  





 



 (1.34) 

Trong đó: 

    
1

0

K
n N k N

T T

k

P z p k N n z


 



    (1.35) 

Như đã đề cập ở trên, dải bộ lọc tổng hợp bao gồm N  bộ lọc phát 

( ), 1,2,...,nH z n N . Do đó, biến đổi Z của dải bộ lọc tổng hợp có thể được biểu 

diễn dưới dạng ma trận, như sau:   

 

 

 

   

 

 

 

1
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   
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 
      
      
      
      
                

 (1.36) 

trong đó hệ số 2 /j Ne W . 

IFFT
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HN(f)

.

.

.

e-j22f

e-j2Nf

.

.

.

.
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x2

xN

e-j2f

 

Hình 1.15. Sơ đồ khối máy phát trong phương pháp FBMC 

Từ (1.36) chỉ ra rằng, ma trận ở giữa chính xác là một DFT nghịch đảo. Vì 

vậy, phương pháp OFDM có thể được coi là một trường hợp riêng của FMBC, 

trong đó bộ lọc nguyên mẫu chữ nhật được áp dụng. Sơ đồ khối máy phát trong 



34 

 

 

 

phương pháp điều chế FBMC được mô tả trong Hình 1.15. Sơ đồ khối máy thu 

tương tự máy phát, trong đó khối IFFT được thay thế bằng khối FFT. 

Trong dự án PHYDYAS [48], kết quả thành công nhất để tạo tín hiệu FBMC 

là sử dụng bộ lọc Nyquist, trong đó các hệ số miền tần số sau có thể được áp dụng 

để tạo thành bộ lọc nguyên mẫu mong muốn với hệ số chồng lấn 4K  : 

  1; 0,97196; 0,707; 0,235147p       (1.37) 

Dựa trên các hệ số này, tần số và đáp ứng xung của bộ lọc nguyên mẫu có thể 

thu được: 

  
1

1

sin

sin

K

k

k K

k
NK f

NK
P f p

k
NK f

NK







 

  
  

  
  

  
  

  (1.38) 

  
1

1

1 cos2
K

T k

k

kt
p t p

KT






   (1.39) 

Các đáp ứng tần số và thời gian chuẩn hóa của bộ lọc nguyên mẫu được thể 

hiện trong Hình 1.16. Như chúng ta có thể thấy, trong miền tần số, đáp ứng tần số 

của sóng mang con FBMC rất nhỏ và có thể bỏ qua các gợn sóng. 

 

Hình 1.16. Đáp ứng của bộ lọc Nyquist 

Từ các thảo luận đã đề cập ở trên về việc tạo tín hiệu FBMC, chúng ta có thể 

ước tính hiệu quả của việc sử dụng tài nguyên tần số thời gian. Vì các kí hiệu được 

xếp chồng lên nhau trong 2T  và không cần sử dụng khoảng bảo vệ, chúng ta tìm 

thấy hiệu suất sử dụng băng thông là 1 2TN f  . 
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1.4.3. So sánh đặc tính phổ của f-OFDM và FBMC.  

Việc lựa chọn các kỹ thuật điều chế mới cho 5G và hệ thống thông tin vô 

tuyến thế hệ tiếp theo cũng cần phải tính đến khả năng tương thích ngược với 

OFDM thông thường. Tuy nhiên, để ứng phó với thách thức mới, các kỹ thuật điều 

chế được lựa chọn cũng phải có những đặc điểm chính sau: 

- Các đặc tính phổ được cải thiện: các kỹ thuật điều chế mới phải có khả 

năng giảm thiểu phát xạ OOB giữa các kênh/người dùng lân cận để khai 

thác triệt để phổ phân mảnh. 

- Hiệu suất phổ cao: hiệu suất phổ của hệ thống phải được cải thiện đáng kể 

bằng cách giảm các tài nguyên băng tần/thời gian bảo vệ. 

- Không yêu cầu đồng bộ nghiêm ngặt: các kỹ thuật điều chế mới phải hoạt 

động tốt trong các kịch bản cận đồng bộ để đơn giản hóa thủ tục đồng bộ. 

Bên cạnh f-OFDM đã được lựa chọn cho 5G, FBMC là một trong những dạng 

sóng được nghiên cứu nhiều nhất [45]. Lý do dạng sóng này có thể được lựa chọn 

cho các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo là khả năng giảm mức phát xạ 

OOB cũng như giảm yêu cầu đồng bộ. Bảng 1.4 so sánh các đặc tính của các dạng 

sóng OFDM, f-OFDM và FBMC. 

Bảng 1.4 So sánh các đặc tính của các dạng sóng OFDM, f-OFDM và FBMC 

Dạng 

sóng 
Phạm vi lọc Độ dài bộ lọc 

Tính trực 

giao thời 

gian 

Tính trực 

giao tần 

số 

OOBE 

OFDM Toàn băng   độ dài CP Có Có Kém 

f-OFDM Băng tần con 
  1/2 khoảng ký 

tự 
Không 

Bán trực 

giao 
Khá 

FBMC 
Sóng mang 

con 

= (3,4,5) x khoảng 

ký tự 

Trực giao 

miền thực 

Trực giao 

miền thực 
Tốt 

Một trong các đặc điểm chung trong việc tạo ra các dạng sóng f-OFDM và 

FBMC là đều sử dụng kỹ thuật lọc. Tuy nhiên, loại kỹ thuật lọc được sử dụng và 

hiệu quả của nó là không như nhau. Trong khi f-OFDM sử dụng bộ lọc nguyên mẫu 

thông thường trong [49] thì FBMC sử dụng bộ lọc PHYDYAS [48].  
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Hình 1.17. PSD của các tín hiệu OFDM, f-OFDM và FBMC. 

Để đánh giá hiệu suất phổ của các dạng sóng, mật độ phổ công suất (Power 

Spectral Density - PSD) của chúng được so sánh. Hình 1.17 thể hiện PSD của các 

tín hiệu OFDM, f-OFDM và FBMC khi được mô phỏng với các tham số của 5G [6] 

với chế độ sóng mang  2 2048K N  , và khoảng bảo vệ 144.gT   Kết quả mô 

phỏng chỉ ra rằng, đặc tính phổ của f-OFDM đã được cải thiện tốt hơn, do đó khả 

năng triệt tiêu bức xạ OOB của nó cũng tốt hơn OFDM (khoảng -100 dBW/Hz so 

với -40 dBW/Hz), tuy nhiên vẫn còn cao hơn đáng kể so với FBMC (khoảng -160 

dBW/Hz). Vì vậy, bài toán nâng cao hơn nữa hiệu suất phổ của tín hiệu f-OFDM để 

áp dụng hiệu quả vào các hệ thống thông tin vô tuyến đa sóng mang thế hệ tiếp theo 

cũng cần được giải quyết. 

1.4.4. Một số vấn đề cần giải quyết khi áp dụng các dạng sóng tiềm năng điển 

hình cho các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo 

Cũng giống như hệ thống OFDM thông thường, các dạng sóng tiềm năng cho 

các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo, như FBMC hay f-OFDM đều dựa 

trên kỹ thuật đa sóng mang, nên tín hiệu truyền có tỉ lệ công suất đỉnh/trung bình 

PAPR lớn do xếp chồng số lượng lớn lên đến hàng nghìn sóng mang con. Việc 

truyền tín hiệu có PAPR cao sẽ yêu cầu các bộ khuếch đại công suất (PA - Power 

Amplifier) trong máy phát phải có dải động tuyến tính rộng. Điều này làm tăng 

đáng kể chi phí của hệ thống cũng như tăng mức tiêu thụ công suất của máy phát. 
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Nếu sử dụng bộ PA có vùng tuyến tính hạn chế, đồng thời để đạt được hiệu suất 

khếch đại cao, bộ PA phải làm việc ở vùng phi tuyến sát vùng bão hòa. Điều này 

dẫn đề hai vấn đề nghiêm trọng: 

Một là, gây méo trong băng, do đó làm giảm tiêu chí lỗi hệ thống (bao gồm 

tăng BER và MER). 

Hai là, tăng bức xạ OBE, do đó làm tăng ICI. 

Để giảm giá thành hệ thống khi sử dụng các bộ PA dải động tuyến tính hẹp và 

tăng cường hiệu suất năng lượng cho hệ thống, cần tập trung giải quyết các vấn đề sau: 

- Đánh giá mức PAPR tín hiệu đối với từng dạng sóng ứng viên mới và đưa 

ra so sánh các kết quả nhận được. 

- Khảo sát, phân tích ảnh hưởng của các đỉnh đối với mỗi tín hiệu ứng viên 

khi đi qua các bộ PA thực tế. 

- Nghiên cứu các phương pháp giảm PAPR cho mỗi tín hiệu ứng viên. 

- Nghiên cứu các phương pháp sửa méo trước tín hiệu bù tính phi tuyến PA. 

Hiện nay, hướng tiếp cận phổ biến trong vấn đề giảm PAPR cho các tín hiệu 

ứng viên cho các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo là vẫn dựa trên các 

phương pháp truyền thống giảm đỉnh cho tín hiệu OFDM, trong đó nổi bật nhất là 

phương pháp chuỗi truyền từng phần PTS [50]–[53]. Tuy nhiên, việc yêu cầu một 

số lượng lớn các bộ IFFT có kích thước lớn cũng như cách thức tìm chuỗi hệ số pha 

tối ưu làm tăng độ phức tạp tính toán nên khó khả thi khi triển khai phần cứng [28]. 

Do đó, các giải pháp nhằm cân bằng giữa hiệu quả giảm đỉnh và độ phức tạp cho 

PTS là rất cần thiết để triển khai hiệu quả phương pháp PTS cho các tín hiệu ứng 

viên của các hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo [54]. 

Ngoài ra, đối với các hệ thống đa sóng mang nói chung, khả năng đáp ứng 

đồng thời phân bổ tần số - thời gian cũng được đặt ra. Việc hạn định thời gian kém 

làm tăng ISI, trong khi hạn định tần số kém làm tăng ICI [55]. Tuy nhiên, hai tham 

số này không thể giảm cùng một lúc. Vì vậy, việc thiết kế một bộ lọc nguyên mẫu 

hiệu quả để cân bằng chúng theo kịch bản ứng dụng là một vấn đề có sức hút mạnh 

các nhà nghiên cứu. 
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1.5. Kết luận chương 1 

Chương 1 đã trình bày tổng quan về OFDM và các dạng sóng tiềm năng cho 

các hệ thống thông tin vô tuyến thế hệ tiếp theo. Trên cơ sở phân tích các ưu, nhược 

điểm của mỗi dạng sóng, các vấn đề cần phải giải quyết khi triển khai chúng vào hệ 

thống thực cũng được chỉ ra. Bên cạnh đó, Chương 1 cũng khái quát một số phương 

pháp giảm PAPR cho tín hiệu OFDM và một số phương pháp thực hiện FFT/IFFT 

sử dụng thuật toán CORDIC. Việc khái quát này giúp nghiên cứu sinh thấy được 

các hướng có thể cải tiến nhằm cải thiện hiệu quả của các phương pháp hiện có. 

Như đã phân tích trong Chương 1, PAPR cao là một nhược điểm lớn của các 

hệ thống đa sóng mang nói chung, các hệ thống thông tin OFDM nói riêng. Đã có 

nhiều nghiên cứu đề xuất để giảm PAPR. Tuy nhiên, không có phương pháp nào 

phù hợp cho tất cả các hệ thống [11]. Mỗi giải pháp nhằm giảm PAPR đều có sự 

đánh đổi theo các tiêu chí như hiệu suất phổ, độ phức tạp tính toán và thời gian xử 

lý. Do vậy, Chương 2 của luận án sẽ tập trung nghiên cứu đề xuất các phương pháp 

nhằm nâng cao hiệu quả giảm PAPR cho tín hiệu OFDM trong các hệ thống thông 

tin vô tuyến hiện đại trong khi vẫn đảm bảo hiệu suất BER và có độ phức tạp tính 

toán thấp để dễ dàng triển khai phần cứng thực tế. 
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Chương 2: PHÁT TRIỂN PHƯƠNG PHÁP GIẢM PAPR CHO                          

TÍN HIỆU OFDM 

 

Trong chương này, trước tiên, một phương pháp lọc tạp âm cắt ràng buộc 

(CCNF) để giảm PAPR cho tín hiệu OFDM được đề xuất. Với phương pháp này, tạp 

âm cắt được sử dụng để tạo tín hiệu sửa đỉnh, trong đó các mẫu tần số IB của tạp âm 

cắt được giới hạn trong một vùng hình vuông thay cho hình tròn truyền thống, làm 

cho các điểm chòm sao tín hiệu được mở rộng trong khi khoảng cách cho phép giữa 

chúng không đổi. Do đó, phương pháp đề xuất giúp tăng hiệu suất giảm PAPR trong 

khi vẫn đảm bảo hiệu suất lỗi của hệ thống. Tiếp đó, phương pháp ACE không lặp 

cận tối ưu được đề xuất. Phương pháp này làm giảm độ phức tạp tính toán và trễ xử 

lý tín hiệu so với các phương pháp ACE truyền thống, giúp nó phù hợp hơn với các 

hệ thống yêu cầu độ trễ thấp, đặc biệt là đối với hệ thống vô tuyến 5G. Cuối cùng, 

nhờ sự tương đồng trong việc tạo tín hiệu sửa đỉnh của phương pháp CCNF và ACE 

không lặp cận tối ưu, một phương pháp lai giữa chúng, được gọi là phương pháp lai 

ACE-CCNF, được đề xuất nhằm tận dụng các ưu điểm của mỗi phương pháp thành 

phần. Do đó, phương pháp lai ACE-CCNF làm tăng hiệu suất giảm đỉnh trong khi 

vẫn đảm bảo các tiêu chí của hệ thống như MER hay EVM. Các kết quả thử nghiệm 

và các so sánh với các phương pháp hiện có cũng được thực hiện. 

Nội dung chính của chương này được công bố trong các công trình số [1], [3] 

trong “Danh mục các công trình nghiên cứu”.  

2.1. Phương pháp lọc tạp âm cắt ràng buộc  

2.1.1. Đặt vấn đề 

Như đã đề cập trong tiểu mục 1.3.2, Chương 1, CAF là một trong các phương 

pháp đơn giản nhất để giảm PAPR cho tín hiệu OFDM. Ý tưởng chính của các 

phương pháp này là cắt phần tín hiệu OFDM vượt quá ngưỡng xác định trước để 

giảm PAPR, sau đó sử dụng bộ lọc để loại bỏ bức xạ OOB. Tuy nhiên, việc cắt gây 

ra méo IB mà bộ lọc không thể loại bỏ, dẫn đến tăng BER. Ngoài ra, quá trình lọc 

làm tăng đỉnh trở lại vượt quá mức cắt tại một số điểm. Đã có nhiều công trình công 
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bố về các phương pháp để nâng cao hiệu quả của phương pháp CAF như đã được 

phân tích trong 1.3.2. Tuy nhiên, các phương pháp này yêu cầu nhiều vòng lặp để đạt 

được hiệu quả giảm PAPR mong muốn, do đó độ phức tạp tính toán cao. Luận án 

này đề xuất một phương pháp CAF mới, được gọi là lọc tạp âm cắt có ràng buộc 

(CCNF), nhằm nâng cao hiệu quả giảm đỉnh cho các tín hiệu OFDM trong khi vẫn 

đảm bảo các tiêu chí hệ thống như MER, EVM với độ phức tạp tính toán thấp hơn. 

Nguyên lý chung của phương pháp CCNF là sử dụng tạp âm cắt để thiết kế tín hiệu 

giảm đỉnh. Nói cách khác, một mức tạp âm được thêm vào sóng mang con mang dữ 

liệu để giảm PAPR. Tuy nhiên, yêu cầu mức tạp âm được sử dụng phải đáp ứng các 

tiêu chí cụ thể của hệ thống, chẳng hạn như MER và EVM. Một phần của tạp âm 

này có thể được ước tính và bù ở máy thu [56]. Quá trình xử lý IB và OOB được 

thực hiện bằng cách đặt lại các mẫu tần số của tạp âm cắt liên quan với sóng mang 

con hoa tiêu và sóng mang con OOB về 0 và thiết lập giới hạn cho các mẫu tần số IB 

của tạp âm cắt trong một vùng hình vuông thay cho hình tròn truyền thống. Nhờ đó, 

giới hạn của các chòm sao được mở rộng trong khi khoảng cách giữa chúng được 

duy trì. Do vậy, phương pháp CCNF giúp tăng nhẹ hiệu suất giảm PAPR trong khi 

giảm độ phức tạp tính toán. Nó có thể đạt được hiệu quả này nhờ khả năng thiết lập 

các ngưỡng cắt theo các thành phần đồng pha và vuông pha riêng biệt thay vì giới 

hạn cực của các mẫu tần số có giá trị phức. Chi tiết về phương pháp CCNF được mô 

tả trong các tiểu mục tiếp theo. Các kết quả thử nghiệm dựa trên mô phỏng bằng 

phần mềm Matlab cũng sẽ được trình bày để thấy được hiệu quả của phương pháp 

đề xuất so với một số phương pháp CAF thông thường khác. 

Gọi d  là tập các chỉ số của các sóng mang con mang dữ liệu. Giả sử rằng 

a  là tập con của d , được sử dụng để tạo tín hiệu giảm PAPR tăng thêm. Các chỉ 

số còn lại của tập d , tức là dk  nhưng ak , được kí hiệu là  \d a  . 

Giả sử C  là tín hiệu sửa đỉnh miền tần số và có thể coi là một véc-tơ LN  chiều. C  

thỏa mãn điều kiện ( ) 0C k   nếu .ak  Tín hiệu miền thời gian của C , được ký 

hiêu bằng c, thu được thông qua biến đổi IFFT: 
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 IFFT( )c C  (2.1) 

Sau đó, thuật toán giảm PAPR được sử dụng để tính giá trị của c hoặc C  để 

giảm các đỉnh của tín hiệu kết hợp như sau: 

 

2 2
min min

: ( )

0,1,..., 1

subject to n clips n T

n LN

 
 

 

 

C C
s c MS + MC

m C  (2.2) 

trong đó M  là ma trận IDFT kích thước LN  với các phần tử 

  2 /( , ) 1 ,j kn LN

actm n k N e   mn là hàng thứ n  của ma trận M ,  s c  là tín hiệu 

PAPR được giảm đỉnh. 

Trong thuật toán giảm PAPR dựa trên việc cắt được đề xuất, tín hiệu sửa đỉnh 

tạo ra bởi tạp âm cắt được sử dụng để giảm không chỉ PAPR mà còn cả EVM và 

bức xạ OOB. Giả sử S  là tín hiệu OFDM được cắt trong miền tần số, 1S  và 2S  là 

các véc-tơ miền tần số LN  chiều, thỏa mãn yêu cầu 1( ) ( )S k S k  và 2 ( ) 0S k   nếu 

dk , và 1( ) 0S k   và 2 ( ) ( )S k S k  nếu ,dk
 
với

 d
 
là tập các sóng mang 

con mang dữ liệu. Do đó, bài toán giảm PAPR có thể được xây dựng như sau: 

 

 

1

1 2

2

2

1 1

min EVM

0

IDFT

( ) ( ) , 0 1

subject to: 

d

clips n c n T n LN










    s

S S

S

S

s S

 (2.3) 

trong đó 
2
 là phép chuẩn 2L ; 

1S  là phiên bản sửa đổi của S sau quá trình giảm 

PAPR;  tín hiệu sửa đỉnh 
1s

c là một hàm của 1s  được xác định bằng thuật toán cụ thể.  

2.1.2. Mô tả phương pháp lọc tạp âm cắt ràng buộc 

Xem xét các kí hiệu OFDM với actN
 
sóng mang con hoạt động. Các sóng 

mang con không hoạt động và sóng mang con đệm 0 (zero-padding) được gọi là tập 

OOB và kí hiệu bằng oob . cN  trong số actN  sóng mang con  hoạt động với bộ chỉ 
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số d
 
được sử dụng để truyền dữ liệu. ( )act cN N

 
sóng mang con còn lại với bộ 

chỉ số 
p được sử dụng cho hoa tiêu.  

Trong thuật toán CCNF được đề xuất, tập các sóng mang con mang dữ liệu 

d  được sử dụng để tạo tín hiệu sửa đỉnh. Quá trình xử lý méo IB và phát xạ OOB 

của phương pháp đề xuất tương tự như trong Hình 1.11. Tín hiệu OFDM ( )s n  
được 

sử dụng để tạo tạp âm cắt ( )f n  bằng việc sử dụng công thức (1.14) và (1.15). Khối 

DFT chuyển đổi tạp âm cắt ( )f n  này sang miền tần số để thu được các thành phần 

tần số rời rạc ( )F k . Các khối xử lý IB và OOB được sử dụng để thiết kế tín hiệu 

sửa đỉnh miền tần số ( )C k . Cuối cùng, phần tử IDFT chuyển đổi ( )C k  thành tín 

hiệu sửa đỉnh miền thời gian. Phương pháp đề xuất bao gồm hai quá trình là lọc và 

giới hạn vùng tạp âm cắt, cụ thể được mô tả chi tiết dưới đây. 

Trước tiên, quá trình lọc được xem xét. Trong trường hợp này, tạp âm cắt 

miền tần số được định nghĩa lại như sau: 1F và 2F  là các véc-tơ LN  chiều, trong đó 

1( ) 0F k   nếu dk  và 2 ( ) 0F k   nếu dk , hay: 

 
1

2

( ) ( ),

( ) ( ),

d

d

F k F k k

F k F k k

 


 
 (2.4) 

tức là 1F  là phần tạp âm cắt ảnh hưởng đến các sóng mang con mang dữ liệu, trong 

khi 2F  là phần tạp âm cắt ảnh hưởng đến sóng mang con còn lại. Trong luận án này, 

một bộ lọc tạp âm cắt được sử dụng để loại bỏ hoàn toàn bức xạ OOB. Do đó, bài 

toán giảm CCNF PAPR có thể được mô tả như sau: 

 

1

2

12 2

2

2

2

2 2

min EVM

subject to : F 0

( ) ( ),

( ) , 0 1

d

d

n clip

C k k k

s n T n LN







 

    

F

F

S

C

m C

  (2.5) 

Vì mẫu số của (2.5) là một hằng số nên mục tiêu giảm các đỉnh của  s + MC  

tương đương với việc giảm thiểu tử số của (2.5).  
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Như có thể thấy từ (1.14) và (1.15): 

 2 2

( ) ( ) ( )
; 0 1

( )
 

clip

s n s n f n
n LN

s n T

 
  



 (2.6) 

Điều này có nghĩa là các đỉnh của tín hiệu OFDM bị cắt luôn nằm dưới 

ngưỡng cắt. Do đó, tín hiệu bị cắt có thể được coi là tín hiệu mong muốn của tín 

hiệu truyền để thiết kế tín hiệu sửa đỉnh. Thuật toán CCNF được đề xuất sẽ giảm 

thiểu công suất của lỗi trong tín hiệu bị cắt và tín hiệu sửa đỉnh. 

Xét tổng bình phương lỗi cho một kí hiệu OFDM, được định nghĩa là: 

 

   

 

1
2

0

1
2

0

, ( ) ( ) ( )

( ) ( )

LN

n

LN

n

e s n c n s n

c n f n









   

 





s c s

 (2.7) 

Với bài toán (2.5), có thể dễ dàng nhận được 2 0F  bằng cách đặt các thành 

phần tần số của tạp âm cắt   0F k   nếu dk . Khi đó, với tập d , bài toán 

(2.5) có thể được viết lại dựa trên (2.7) như sau: 

 
2 2

2 2
min min -

d d

e
 

 MC f  (2.8) 

Áp dụng Gra-điên của (2.8) đối với d  và sau đó đặt véc-tơ Gra-điên này 

bằng 0, tổng bình phương lỗi đạt được ở mức tối thiểu và tín hiệu sửa đỉnh miền tần 

số ccnfC
 
hoặc tín hiệu sửa đỉnh miền thời gian ccnfc

 
có thể được xác định thông qua 

phương trình này. Tức là: 

 
 

2

2

1
*

0

- 0

2 ( ) ( ) 0

d

LN

n

n

c n f n







 

 

MC f

m
 (2.9) 

 
 

1

2 ( ) ( ) 0, d

opt

k k k  

 

C F

C F
 (2.10) 

Từ (2.10) có thể thấy, các thành phần tần số rời rạc của tạp âm cắt trên các 

sóng mang con mang dữ liệu 1F được sử dụng để tạo tín hiệu sửa đỉnh, trong khi các 
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thành phần trên các sóng mang con khác được thiết lập về 0. Do đó, nếu chúng ta 

coi vai trò của tập hợp d  tương đương với vai trò của một tập các sóng mang con 

dự trữ để giảm PAPR dựa trên phương pháp dự trữ tần số, thì nếu bộ lọc cho 1F  đi 

qua không đổi thì đầu ra của nó sẽ không sửa được tất cả đỉnh vượt quá một ngưỡng 

nhất định. Để triệt tiêu tất cả các đỉnh, đầu ra của bộ lọc được nhân với hệ số tỷ lệ 

dương, kí hiệu là  . Do bộ lọc làm tăng đỉnh trở lại vượt quá mức cắt [39] nên tín 

hiệu sửa đỉnh được tạo dựa trên 1F . Tuy nhiên, nó làm tăng tạp âm, dẫn đến hiệu 

suất lỗi của các hệ thống như MER và EVM có thể bị suy giảm đến mức không đáp 

ứng yêu cầu. Để đảm bảo các tiêu chí của hệ thống, luận án này đề xuất ràng buộc 

tín hiệu sửa đỉnh trong vùng hình vuông của giản đồ chòm tín hiệu, như Hình 2.1.  

31-3

1

3

-1

-3

Fmax

I

Q

Fmax

F1I(k)

F1Q(k)
ρF1(k)

Cccnf(k)

C(k)

F(k)

-1

Thông thường

Đề xuất

 

Hình 2.1.  Minh họa thuật toán xử lý trong băng 

Trong Hình 2.1, 
1 ( )IF k  và 1 ( )QF k  tương ứng là phần thực và phần ảo của 1F , 

tức là tương ứng 1Re{ ( )}F k  và 1Im{ ( )}F k . Như vậy, các thành phần tần số 

1( )F k  kết hợp với các sóng mang con dữ liệu có thể được chia thành các thành 

phần phần thực và phần ảo, 1 ( )IF k  và 1 ( )QF k
 

tương ứng. Tín hiệu sửa đỉnh 

( )ccnfC k
 
được tạo ra từ 1( )F k

 
trên tập d bằng việc sử dụng phần tử giới hạn. 

Phần tử này hoạt động riêng biệt với các thành phần phần thực và phần ảo để đảm 

bảo rằng giá trị thành phần riêng lẻ không thể vượt quá một ngưỡng maxF
 
nhất định. 

Do đó, các thành phần phần thực và phần ảo của tín hiệu sửa đỉnh miền tần số có 

thể thay đổi trong một vùng hình vuông với ngưỡng xmaF
 
xác định như sau: 
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 (2.11) 

Tín hiệu sửa đỉnh miền thời gian ccnfc
 
có được từ ccnfC  thông qua phép biến 

đổi IDFT.  

Dựa trên [39], việc lựa chọn hệ số tỷ lệ   có ảnh hưởng trực tiếp đến hiệu 

suất giảm PAPR. Tuy nhiên, trong luận án này 1   được lựa chọn để giảm độ 

phức tạp tính toán. Việc lựa chọn 1   có thể khiến mức giảm PAPR không tối ưu, 

nhưng so với một số phương pháp CAF gần đây thì hiệu quả giảm PAPR của 

phương pháp đề xuất vẫn được cải thiện trong khi độ phức tạp tính toán thấp hơn. 

Điều này sẽ được phân tích chi tiết tại tiểu mục 2.1.3 và 2.3.4. Phương trình (2.11) 

mô tả chi tiết phương pháp CCNF được đề xuất và  được tổng quát hóa trong Thuật 

toán 1.  

Thuật toán 1: Thuật toán lọc tạp âm cắt ràng buộc 

1. Thiết lập giá trị ban đầu: ( );ms s  

2. Tính tạp âm cắt f sử dụng phương trình (1.15); 

3. Áp dụng FFT cho f  để có được F ; 

4. Thiết lập các thành phần tần số ( ), dF k k  về 0 để thu được 1F ; 

5. Tính tín hiệu sửa đỉnh miền tần số ccnfC  sử dụng (2.11); 

6. Áp dụng IFFT cho ccnfC  để có được tín hiệu sửa đỉnh miền thời gian ;ccnfc  

7. Đặt  ccnfs + c  là tín hiệu đầu ra 

Như trong Hình 2.1, so với phương thức cắt ràng buộc truyền thống, khoảng 

cách cho phép giữa các điểm chòm sao tín hiệu đối với phương pháp CCNF được đề 

xuất là như nhau vì có cùng giá trị maxF . Tuy nhiên, máy thu có thể ước tính lượng cắt 
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đã xảy ra và bù lại kí hiệu OFDM nhận được cho phù hợp vì tạp âm cắt được tạo ra 

bởi một quá trình đã biết được đề cập trong [56].  

2.1.3. Phân tích độ phức tạp tính toán của phương pháp CCNF đề xuất 

Độ phức tạp của mỗi thuật toán thường được xác định bởi số lượng phép toán, 

bao gồm các phép tính cộng/trừ, nhân, chia và căn bậc hai. Trong số các phép toán 

đó, phép chia và căn bậc hai là các phép toán có độ phức tạp cao nhất. Tuy nhiên, 

để đơn giản, khi số lượng các phép toán này nhỏ, coi độ phức tạp của chúng giống 

như độ phức tạp của phép nhân. So với các phép toán khác, phép toán cộng/trừ có 

độ phức tạp và mức tiêu thụ phần cứng không đáng kể, do đó, có thể bỏ qua chúng 

khi so sánh độ phức tạp tính toán giữa các phương pháp. 

Trong kỹ thuật giảm PAPR, các phương pháp CAF có độ phức tạp tính toán 

thấp nhất. Phần này, độ phức tạp tính toán của phương pháp đề xuất sẽ được so sánh 

với các thuật toán cắt ràng buộc (CC- Constrained Clipping) trong [38], [39] và 

ICAF [57]. Trong số các thuật toán được chọn để so sánh, có cả thuật toán lặp và 

thuật toán không lặp. Độ phức tạp của thuật toán lặp bằng tổng độ phức tạp của tất 

cả các lần lặp.  

Các thành phần chính trong mỗi thuật toán giảm đỉnh nói trên tuy có khác nhau 

nhưng đều bao gồm cặp biến đổi DFT/IDFT LN điểm và có độ phức tạp tính toán lớn 

nhất. Trong thực tế, cặp biến đổi này được triển khai bằng cách sử dụng các phép 

toán FFT và IFFT, mỗi phép biến đổi yêu cầu 2log ( )LN LN  phép nhân. Giả sử rằng 

trong quá trình cắt miền thời gian, có PS  mẫu đỉnh vượt quá ngưỡng xác định trước, 

Tclip. Trên thực tế, số lượng mẫu đỉnh vượt quá Tclip không nhiều nên số mẫu bị cắt là 

nhỏ, dẫn đến các mẫu đầu vào của FFT, được sử dụng để tính ( )F k  trong (1.16) là 

thưa. Do đó, độ phức tạp tính toán của FFT giảm còn 2log ( )PS LN
 
phép nhân.  

Với thuật toán CC trong [38], [39], để giảm PAPR cho tín hiệu, ngoài cặp 

FFT/IFT, khối cắt miền thời gian và các khối xử lý IB và OOB được yêu cầu. Giả 

sử rằng có tổng cộng cK  mẫu miền thời gian và tần số bị cắt, trong đó có PS
 
mẫu 

miền thời gian, ibK
 
mẫu IB và  oobK

 
mẫu OOB miền tần số. Mỗi khối này yêu cầu 
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2 cK
 
phép nhân và cK  phép toán căn bậc hai để tính toán độ lớn của các mẫu, cK

 

phép nhân và cK  phép chia để cắt tín hiệu miền thời gian/tần số. 

Với thuật toán ICAF [57], mục tiêu của việc xử lý miền tần số là giảm PAPR 

và nhiễu liên số học (INI - inter-numerology interference). Như được trình bày chi 

tiết trong [57], quá trình xử lý miền tần số làm tăng độ phức tạp tính toán vì nó yêu 

cầu số lượng phép nhân tương đương với số phép nhân trong FFT, tức là bằng 

2log ( )LN LN . Hơn nữa, để đạt được hiệu quả giảm PAPR cao, đòi hỏi thuật toán 

phải được lặp lại nhiều lần (lên đến vài chục lần). Vì vậy, độ phức tạp tính toán tổng 

thể của thuật toán ICAF này là rất cao. Gọi I  là số vòng lặp cần thiết để đạt được 

mức PAPR mong muốn, độ phức tạp tính toán của thuật toán là 

2( ( 2 )log ( )).PI S LN LN  

Trong phương pháp CCNF được đề xuất, việc tạo tạp âm cắt có độ phức tạp 

như trong phương pháp CC trong [38], [39]. Nếu có PS  mẫu miền thời gian được 

cắt, khối cắt này yêu cầu 3 PS  phép nhân, PS  phép toán căn bậc hai và PS
 
phép 

chia. Các khối xử lý IB và OOB yêu cầu một phép so sánh với một ngưỡng. Do đó, 

độ phức tạp tính toán xử lý IB và OOB có thể được bỏ qua. Hơn nữa, phương pháp 

CCNF được đề xuất không phải là một kỹ thuật lặp lại, do đó độ phức tạp tính toán 

yêu cầu của nó là tương đối thấp. 

Bảng 2.1. So sánh độ phức tạp tính toán của một vài phương pháp CAF 

Phương pháp Độ phức tạp tính toán 

ICAF [57] 
2( ( )log ( ))PI S LN LN  

CC [38], [39] 
2(( ) log ( ) 5( ))P P ib oobS LN LN S K K     

CCNF được đề xuất 
2(( ) log ( ) 5 )P PS LN LN S   

Độ phức tạp tính toán của phương pháp CCNF được đề xuất và các phương 

pháp khác được tóm tắt trong Bảng 2.1. Trong bảng này, I  là số lần lặp được yêu 

cầu, PS  là số mẫu miền thời gian được cắt, ibK và oobK  là số thành phần IB và OOB 

được cắt tương ứng. Như có thể thấy từ Bảng 2.1, phương pháp CCNF được đề xuất 

có độ phức tạp thấp nhất. 
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2.1.4. Các kết quả mô phỏng về hiệu quả của phương pháp CCNF đề xuất 

Hiệu suất giảm PAPR và BER của phương pháp CAF đề xuất được đánh giá 

thông qua mô phỏng Matlab. Trong mô phỏng, các thông số của tiêu chuẩn DVB-

T2 ở chế độ sóng mang 8K và chòm sao 16-QAM được sử dụng. Để tính gần đúng 

đỉnh thời gian liên tục của tín hiệu DVB-T2, hệ số tỉ lệ lấy mẫu quá mức được lựa 

chọn là 4L  . Giá trị này cũng được sử dụng rộng rãi trong các nghiên cứu trước 

đó [34], [39]. Giá trị của maxF được lựa chọn là 6% khoảng cách giữa các điểm 

chòm sao liền kề. Giá trị này được chọn dựa trên thông số kỹ thuật 3GPP [58] (mức 

EVM yêu cầu là 12,5 % được xác định cho sơ đồ điều chế 16-QAM). Để phù hợp 

với thực tế, các tín hiệu OFDM bị gây méo bởi một lớp bộ khuếch đại công suất cao 

phi tuyến sử dụng mô hình đa thức bộ nhớ [59] và tạp âm AWGN.  

 

Hình 2.2. Mức PAPR có thể đạt được với các mức cắt mục tiêu khác nhau  

Đầu tiên, các mô phỏng được thực hiện để tìm kiếm mức cắt mục tiêu tối ưu. 

Có thể chọn ngưỡng cắt trong phạm vi giữa +0 dB và PAPR tối đa của tín hiệu 

OFDM. Tuy nhiên, theo kinh nghiệm, mức PAPR mục tiêu trong [5,0; 8,0] dB với 

các bước điều chỉnh 0,1 dB được lựa chọn để có được giá trị tối ưu. Hình 2.2 cho 

thấy các mức PAPR đạt được của phương pháp CAF được đề xuất ở mức xác suất 

CCDF 10
-4 

cho các mức PAPR mong muốn khác nhau. PAPR tối thiểu có thể đạt 

được là 8,6 dB với mức cắt tối ưu là 6,3 dB. Tỉ lệ cắt tối ưu đạt được có thể nhỏ hơn 

khi tăng giá trị Fmax  do đó, mức giảm PAPR sẽ được cải thiện hơn nữa. Tuy nhiên, 

khoảng cách cho phép giữa các điểm chòm sao bị giảm, làm suy giảm hiệu suất lỗi. 
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Hình 2.3. So sánh đường cong CCDF của phương pháp CCNF đề xuất với  thuật toán 

CC[39] và ICAF [57] 

Các phân bố PAPR được đánh giá cho mức cắt tối ưu và kết quả được thể hiện 

trong Hình 2.3. Ở đây, đường cong CCDF PAPR của tín hiệu OFDM ban đầu 

(không cắt) được sử dụng làm tham chiếu, PAPR của nó là khoảng 13,4 dB ở mức 

xác suất CCDF là 10
-4

, và phân bố PAPR của tín hiệu giảm PAPR bằng cách sử 

dụng thuật toán CC [38], [39] và ICAF [57] cũng được đưa ra so sánh. Có thể thấy 

từ Hình 2.3, mức giảm PAPR  của phương pháp CCNF đề xuất, thuật toán CC [38], 

[39] và ICAF [57] tương ứng đạt khoảng 4,83 dB, 3,96 dB và 3,49 dB so với PAPR 

của tín hiệu OFDM ban đầu tại CCDF là 10
-4

. Tức là hiệu suất giảm đỉnh của 

phương pháp đề xuất được cải thiện so với các thuật toán được so sánh. 

Hình 2.4 và Hình 2.5 biểu thị không gian chòm sao tín hiệu sau khi xử lý giảm 

PAPR bằng phương pháp CCNF được đề xuất và phương pháp CC tương ứng. Có 

thể thấy, các điểm chòm sao lệch khỏi vị trí ban đầu của chúng theo các giới hạn 

ràng buộc dạng hình vuông (khi áp dụng phương pháp CCNF được đề xuất) và hình 

tròn (đối với CC). Từ đây ta có thể thấy, ở cùng giá trị maxF , phương pháp CCNF 

được đề xuất có giới hạn ràng buộc được mở rộng hơn so với phương pháp CC 

trong khi không làm thay đổi khoảng cách của các điểm chòm sao tín hiệu. Do đó, 

phương pháp CCNF đề xuất làm tăng khả năng giảm PAPR.  
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Hình 2.4. Chòm sao của tín hiệu giảm 

đỉnh sử dụng phương pháp CCNF  

 Hình 2.5. Chòm sao của tín hiệu giảm 

đỉnh sử dụng thuật toán cắt ràng buộc 

 
Hình 2.6.  So sánh hiệu suất BER của các phương pháp đánh giá 

Hình 2.6 thể hiện các đường cong BER của các tín hiệu OFDM đã được giảm 

đỉnh và tín hiệu OFDM gốc. Có thể thấy từ Hình 2.6, đường cong BER của tín hiệu 

giảm PAPR theo các phương pháp CCNF, CC [39] và ICAF [57] có sự khác biệt 

nhỏ nhưng có sự cải thiện đáng kể so với trường hợp không áp dụng phương pháp 

giảm đỉnh. Cụ thể, với mức BER = 10
-5

, tỉ số 0bE N của các tín hiệu OFDM đã 

được giảm đỉnh bằng phương pháp CCNF đề xuất, CC [39] và ICAF [57] tương 

ứng vào khoảng 22 dB, 22,85 dB và 22,45 dB. Trong khi đó, cũng với mức BER = 

10
-5

, tỉ số 0bE N của tín hiệu OFDM gốc là 24.1 dB. Như vậy, phương pháp CCNF 

đề xuất giúp cải thiện hiệu suất BER của hệ thống. Có được điều này là bởi, các 
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điều kiện ràng buộc của phương pháp CCNF được lựa chọn trước trong giới hạn 

phù hợp (6% khoảng cách giữa các điểm chòm sao liền kề), do đó, chỉ một lượng 

tạp âm cắt nhỏ được thêm vào tín hiệu truyền.  

Kết quả mô phỏng chỉ ra rằng, phương pháp CCNF đề xuất đạt hiệu quả giảm 

PAPR và hiệu suất BER đều tốt hơn so với phương pháp CC [39] và ICAF [57].  

Cũng qua việc phân tích trong các mục trên, chúng ta có thể thấy, phương 

pháp CCNF tuy gây méo dạng tín hiệu, nhưng nó không làm mất hiệu quả băng 

thông cũng như không yêu cầu thay đổi cấu trúc máy thu. Do vậy, phương pháp này 

có thể được sử dụng cho các hệ thống theo chuẩn OFDM thông thường. 

2.2. Phương pháp ACE không lặp cận tối ưu  

2.2.1. Đặt vấn đề 

Một trong những ưu điểm nổi bật của các phương pháp ACE truyền thống là 

khả năng giảm PAPR mà ít gây méo tín hiệu. Tuy nhiên, nhược điểm chính của nó 

là yêu cầu nhiều vòng lặp để tăng hiệu quả giảm đỉnh, dẫn đến độ phức tạp tính toán 

và mức tiêu tốn tài nguyên phần cứng tăng cao. Để giải quyết vấn đề này, trong 

phần này của luận án sẽ đề xuất phương pháp ACE không lặp cận tối ưu cho việc 

giảm PAPR cho tín hiệu OFDM.  

Các phương pháp giảm PAPR dựa trên ACE được tối ưu hóa trong [40], [43] 

thể hiện các đặc tính lý thuyết và tối ưu tốt. Tuy nhiên, chúng yêu cầu giải bài toán 

tối ưu lồi và có số lần lặp đáng kể làm độ phức tạp tính toán cao và tốc độ hội tụ 

chậm. Trên thực tế, không nhất thiết phải tìm nghiệm chính xác cho bài toán tối ưu 

PAPR với độ phức tạp và chi phí lớn nếu có thể đạt được một nghiệm cận tối ưu tốt. 

Vì vậy, trong luận án này, phương pháp ACE không lặp cận tối ưu với độ phức tạp 

tính toán và độ trễ xử lý tín hiệu thấp được đề xuất. Mục đích chính của việc này là 

làm cho phương pháp đề xuất phù hợp hơn với các hệ thống yêu cầu độ trễ thấp, đặc 

biệt là đối với 5G. 

Ngoài các kí hiệu và định nghĩa được sử dụng trong các phần trước, phần này 

đưa ra thêm một số định nghĩa và kí hiệu khác. Giả thiết trong các hệ thống OFDM, 

dN  trong số actN  sóng mang con hoạt động được sử dụng để truyền dữ liệu. Các 
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sóng mang con còn lại được sử dụng cho các mục đích khác, chẳng hạn như sóng 

mang con hoa tiêu, hay sóng mang con để giảm PAPR như trong phương pháp 

TR,...Đặt d  là tập chỉ số của các sóng mang con mang dữ liệu, l  là tập chỉ số 

của các sóng mang con được điều chế bởi các điểm chòm sao QAM biên trái, r
 
là 

tập chỉ số của các sóng mang con được điều chế bởi các điểm chòm sao QAM biên 

phải, t  là tập chỉ số của các sóng mang con được điều chế bởi các điểm chòm sao 

QAM biên trên, b  biểu thị tập chỉ số của các sóng mang con được điều chế bởi 

các điểm chòm sao QAM biên dưới, tính theo hệ trục tọa độ. 

Tương tự như trong tiểu mục 2.1.1, bài toán giảm PAPR cho phương pháp đề 

xuất phải được xây dựng nhằm thỏa mãn (2.3). 

2.2.2. Kỹ thuật ACE không lặp cận tối ưu 

Đối với các phương pháp ACE, có thể mở rộng các điểm bên ngoài vào vùng 

có biên độ tăng lên. Chúng ta dễ dàng biểu diễn một ô QAM được điều chế với sóng 

mang con ( )S k , với ( ) ( ) ( ).I QS k S k jS k   Trong trường hợp sóng mang con thứ k 

được mở rộng, nếu chỉ số  , ,l rk    phần thực ( )IS k
 
tăng, trong khi nếu chỉ số 

 , ,t bk    phần ảo ( )QS k
 
tăng. Trong luận án này, trước tiên, một thuật toán 

ACE lặp lại được xây dựng. Mục đích của việc này nhằm xác định phương trình 

tổng quát sau tối thiểu I lần lặp để đạt hiệu quả giảm đỉnh mong muốn, từ đó để xây 

dựng một kỹ thuật ACE không lặp có khả năng thực hiện đồng thời nhiều lần lặp và 

có số lần lặp tối ưu. 

Trong các phương pháp ACE, các bộ  , , ,l r t b     được sử dụng làm tập 

các sóng mang con cho tín hiệu sửa đỉnh. Tín hiệu sửa đỉnh miền tần số C  phải 

thỏa mãn yêu cầu sau: 

 

 

 

 

( ) ( ) ( ), , , ,

( ) 0, ,

( ) 0, ,

I Q l r t b

I l r

Q t b

C k C k jC k k

C k k

C k k

       


   


   

 (2.12) 
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Từ (2.12) ta thấy, phần thực và phần ảo có thể được xử lý riêng biệt để có 

được tín hiệu sửa đỉnh cực đại. Trong trường hợp này, các giá trị của các phần tử 

tần số của tạp âm cắt (1.16) được biểu diễn bằng 1( )F k  và 2 ( ),F k  trong đó 1F  và 2F  

có thể được coi là các véc-tơ LN chiều; 1( )F k  và 2 ( )F k  khác không tại các sóng 

mang con riêng biệt; 1( ) 0F k   nếu  , , ,l r t bk      và 2 ( ) 0F k   nếu 

 , , , ,l r t bk     tức là: 

 
 

 

1

2

( ) ( ), , , ,

( ) ( ), , , ,

l r t b

l r t b

F k F k k

F k F k k

      


     

 (2.13) 

Đối với phương pháp ACE được đề xuất, bài toán giảm đỉnh có thể được mô 

tả lại dưới dạng như sau: 

 

 

2

12 2

2
, , ,

2

2

2 2

min EVM

0

( ) ( ), , , ,

( ) , 0 1

subject to: 

l r t b

l r t b

n clip

C k k k

s n T n LN

   




     

    

1F

F

S

F

C

m C

 (2.14) 

Tương tự như trong tiểu mục 2.1.2, mục tiêu giảm các đỉnh của của phương 

pháp đề xuất tương đương với việc giảm thiểu tử số của 2EVM . Ngoài ra, các ràng 

buộc đối với tín hiệu truyền trong (2.14) thể hiện đây là một bài toán tối ưu lồi, do 

đó việc tìm kiếm nghiệm tối ưu có độ phức tạp tính toán cao.  

Áp dụng (2.7), bài toán (2.14) có thể được viết lại như sau: 

 
2 2

2 2, ,
min min

I Q I Q

e 
C C C C

MC - f  (2.15) 

Gra-điên đối với  ,I QC C  của (2.15) là: 

    
1

2 *

2
0

, 2 ( ) ( ) 2
LN

I Q n I Q

n

c n f n j




      C C MC f m C C F  (2.16) 

Sai số bình phương tối thiểu (2.7) được xác định bằng cách đặt véc-tơ Gra-

điên trong (2.16) bằng 0. Nghiệm của phương trình này được coi là nghiệm tối ưu. 

Áp dụng ràng buộc ACE, ta có: 
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 

 

( ) ( ) ( ) 0; , , ,

( ) ( ); ( ) 0, ( ) 0

( ) ( ), ( ) 0, ( ) 0

( ) 0 ( ) 0,

IDFT

vaø hoaëc vaø

vaø hoaëc vaø

tröôøng hôïp khaùc

I Q l r t b

opt

I I l I r I

opt

Q Q b Q t Q

opt opt

I Q

opt opt

C k jC k F k k

C k F k k F k k F k

C k F k k F k k F k

C k and C k

       

     


     


 

c C

 (2.17) 

Từ (2.17) có thể thấy, nghiệm tối ưu opt
C  có thể được tìm thấy từ các thành 

phần tạp âm cắt bằng cách giữ cho phần thực  ( ), ,I l rF k k    không đổi nếu dấu 

của nó trùng với dấu của phần thực phần kí hiệu của ô QAM mà được điều chế bởi 

các sóng mang con có chỉ số  , .l rk    Tương tự, phần ảo  ( ), ,Q t bF k k    

không đổi nếu dấu của nó trùng với dấu phần ảo của ô QAM mà được điều chế bởi 

các sóng mang con có chỉ số  ,t bk    để có được .opt
C  Nếu không thì đặt cả 

phần thực và phần ảo thành 0 để làm “mượt” EVM. Tuy nhiên, trong thực tế, tín 

hiệu sửa đỉnh miền thời gian không thể sửa hết các đỉnh của tín hiệu truyền đi. Do 

đó, để đạt được mức PAPR chấp nhận được thì phương pháp ACE phải dựa trên 

thuật toán lặp. Theo cách này, thuật toán được gọi ra cho mỗi kí hiệu OFDM. Nó 

được mô tả chi tiết trong Thuật toán 2 cho kí hiệu thứ m  là ( )ms , với số lần lặp tối 

đa là I . 

Thuật toán 2: Thuật toán ACE lặp lại 

1. Thiết lập giá trị ban đầu: 
( ); ; 0.m i  s s c 0  

2. Nếu i I , chuyển đến bước 7. Ngược lại, 1i i  . 

3. Tính tạp âm cắt ( )i
f sử dụng phương trình (1.15). 

4. Tính toán tín hiệu 
opt

c ở bước ( )i  là 
( )opt i

c  sử dụng (1.16) và (2.17). 

5. Cập nhật tín hiệu sửa đỉnh: ( )opt i
c = c +c  

6. Cập nhật tín hiệu truyền: 
( )m s s c . Quay lại bước 2. 

7. Đặt s  là tín hiệu đầu ra. 

Ý tưởng chính của kỹ thuật ACE không lặp được đề xuất dựa trên giả định 

rằng tín hiệu sửa đỉnh có thể được tính toán thông qua tối thiểu I  lần lặp, như sau: 
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 ( ) ( ) ( )

1 1 1

( )

1

IDFT IDFT
I I I

opt i opt i opt i

i i i

I
opt i

i

c
  



 
    

 



  



c C C

C C

 (2.18) 

Từ (2.17) và (2.18) có thể viết lại phương trình của tín hiệu sửa đỉnh miền tần 

số sau I  lần lặp như sau: 

 

   ( ) ( )

1

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ; , , ,

( ) ( ); ( ) 0, ( ) 0

( ) ( ); ( ) 0, ( ) 0

( ) 0

  

  vaø  hoaëc  vaø 

  vaø  hoaëc  vaø 

 an

I
i i

I Q I Q l r t b

i

i i i i

I I l I r I

i i i i

Q Q b Q t Q

i

I

C k C k jC k C k jC k k

C k F k k F k k F k

C k F k k F k k F k

C k



        

    

    





( ) ( ) 0,

1

d  tröôøng hôïp khaùc

 

i

QC k

i I








 

 (2.19) 

Dựa trên (2.19) có thể thấy rằng 
( ) ( )i

IF k  và ( ) ( )i

QF k  là các số thực. Do đó tồn 

tại một tập các tham số có giá trị thực, không âm  ( ) 0 1I k k LN     và 

 ( ) 0 1Q k k LN     thỏa mãn điều kiện sau: 

 

( ) (1)

1

( ) (1)

1

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

I
i

I I I I

i

I
i

Q Q Q Q

i

C k C k k C k

C k C k k C k










 



  





 (2.20) 

Sử dụng (2.3), (2.19) và (2.20) có thể viết lại hàm mục tiêu dựa trên các tập 

I  và 
Q  như sau: 

    
22* * (1) (1)

, ,
, arg min arg min

I Q I Q
I Q I I Q Qj

   
   

 
    s c s M C C  (2.21) 

với 
* * * *(0), (1),..., ( 1)I I I I LN        và 

* * * *(0), (1),..., ( 1)Q Q Q Q LN        là các 

véc-tơ nghiệm tối ưu. 

Phương trình (2.21) là một dạng của bài toán tối ưu lồi bậc hai. Do đó, nó có 

thể được giải bằng phương pháp tối ưu lồi [60]. Thuật toán 3 đề xuất kỹ thuật ACE 

không lặp tối ưu.  
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Thuật toán 3: Thuật toán ACE không lặp tối ưu 

1. Thiết lập giá trị ban đầu: ( );ms s  

2. Tính tạp âm cắt (1)
f sử dụng phương trình (1.15); 

3. Áp dụng FFT cho (1)
f  để có được 

(1)
F ; 

4. Tính toán 
(1)

IC  và (1)

QC  sử dụng (2.19); 

5. Áp dụng thuật toán tối ưu hóa lồi [60] vào (2.21) để thu được véc-tơ 

nghiệm tối ưu  * *,I Q  ; 

6. Tính IC  và 
QC  sử dụng (2.20); 

7. Áp dụng IFFT cho  I QjC C  để thu được tín hiệu sửa đỉnh c ; 

8. Đặt  s + c  là tín hiệu đầu ra 

So sánh Thuật toán 2 và Thuật toán 3 chúng ta có thể thấy, Thuật toán 3 hiệu 

quả hơn trong việc giảm đỉnh và trễ xử lý. Điều này là do Thuật toán 3 là tương 

đương với Thuật toán 2, nhưng có khả năng thực hiện đồng thời nhiều lần lặp và có 

số lần lặp tối ưu. Tuy nhiên, hạn chế của Thuật toán 3 là độ phức tạp tính toán 

tương đối cao phát sinh khi giải bài toán tối ưu lồi. 

Trong thực tế, nếu có thể đạt được một phương pháp cận tối ưu tốt thì việc có 

được nghiệm chính xác cho bài toán tối ưu ACE PAPR dựa trên Thuật toán 3 là 

không cần thiết. Trong khi đó, tốc độ hội tụ chậm và khó xác định chính xác số lần 

lặp tối ưu bằng phương pháp toán học là những thách thức đối với Thuật toán 2. 

Ngoài ra, việc xử lý ACE dẫn đến công suất trung bình tăng đáng kể. 

Giả sử rằng tồn tại một hệ số tối ưu opt  thay vì một véc-tơ  * *,I Q  để đạt 

được PAPR tối thiểu. Ở đây,   được định nghĩa là “hệ số mở rộng”. Việc tìm kiếm 

hệ số mở rộng này có thể được thực hiện bằng thuật toán có độ phức tạp tính toán 

thấp, giúp nó khả thi hơn so với thuật toán tối ưu lồi. Trong triển khai thực tế, phải 

tiến hành tối ưu bằng thực nghiệm cho tham số này. Các hàm mục tiêu cho thuật 

toán ACE không lặp cận tối ưu và tín hiệu sửa đỉnh có thể được biểu diễn như sau: 
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    
22 (1)argmin argminopt

 
 

 
   s c s M C  (2.22) 

 

( ) ( ) ( )

( ) ( ), ( ) 0, ( ) 0

( ) ( ), ( ) 0, ( ) 0

( ) 0 ( ) 0,

 vaø  hoaëc  vaø 

 vaø  hoaëc  vaø 

 and   tröôøng hôïp khaùc 

I Q

I I l I r I

Q Q b Q t Q

I Q

C k C k jC k

C k F k k F k k F k

C k F k k F k k F k

C k C k





 


    


    
  

 (2.23) 

Trong thuật toán ACE không lặp cận tối ưu được đề xuất, một giới hạn đối với 

biên độ mở rộng điểm chòm sao bên ngoài, aceF , được đưa ra để ngăn sự gia tăng 

công suất trung bình của tín hiệu. Theo đó, độ lớn riêng lẻ của phần thực và phần ảo 

của tín hiệu sửa đỉnh không thể vượt quá ngưỡng này, như mô tả trong (2.24):  

 

 

 

   ( )

( ), ( )

Re ( ) , ( )

, ( )

( ), ( )

Im ( ) , ( )

, ( )

Re ( ) Im ( )

IDFT( )

I I ace

ace ace I ace

ace I ace

Q Q ace

ace ace Q ace

ace Q ace

ace k ace ace

ace ace

C k C k F

C k F C k F

F C k F

C k C k F

C k F C k F

F C k F

C C k j C k

 


 
  

 


 

  

 

c C

 (2.24) 

Kỹ thuật ACE không lặp cận tối ưu được đề xuất như trong Thuật toán 4, 

trong đó giá trị   được chọn bằng thực nghiệm. 

Thuật toán 4: Thuật toán ACE không lặp cận tối ưu 

1. Thiết lập giá trị ban đầu: ( );ms s  

2. Tính tạp âm cắt f sử dụng phương trình (1.15); 

3. Áp dụng FFT cho f để có được F ; 

4. Tính toán IC  và QC  sử dụng (2.23); 

5. Tính tín hiệu sửa đỉnh miền tần số aceC  sử dụng (2.24); 

6. Áp dụng IFFT cho aceC  để thu được tín hiệu sửa đỉnh miền thời gian acec ; 

7. Đặt  aces + c  là tín hiệu đầu ra. 
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2.2.3. Các kết quả mô phỏng về hiệu quả của phương pháp ACE không lặp cận 

tối ưu đề xuất 

Để đánh giá hiệu quả của phương pháp ACE đề xuất, mô phỏng bằng Matlab 

về hiệu quả giảm PAPR cũng như hiệu suất BER được thực hiện và được so sánh 

với các phương pháp khác, bao gồm ACE-SGP [40], ACE-SGT [43] và ACE mới 

[61]. Trong mô phỏng, tham số cho hệ thống DVB-T2 ở chế độ sóng mang 8K với 

chòm sao 16-QAM được chuẩn hóa được sử dụng như trong Bảng 2.2. Tương tự 

như tiểu mục 2.1.4, các tín hiệu OFDM bị gây méo bởi một lớp bộ khuếch đại công 

suất cao phi tuyến sử dụng mô hình đa thức bộ nhớ [59] và tạp âm AWGN.  

Bảng 2.2. Các tham số mô phỏng đánh giá hiệu quả của phương pháp ACE không lặp 

cận tối ưu 

Các tham số hệ thống Giá trị tham số 

Sơ đồ điều chế 16-QAM 

Số lượng sóng mang con N 8 192 

Hệ số lấy mẫu quá mức L 4 

Số lượng sóng mang con Nact 6 913 

Số lượng ký hiệu OFDM 10 000 

Như ta đã biết, một phương pháp giảm đỉnh hiệu quả phải đảm bảo sự cân 

bằng giữa mức giảm PAPR đạt được, mức tăng công suất trung bình và độ phức tạp 

tính toán. Do đó, các mô phỏng tìm kiếm hệ số mở rộng tối ưu, ngưỡng cắt Tclip 

tương ứng và giới hạn mở rộng Face phải được thực hiện vì các tham số này ảnh 

hưởng trực tiếp đến hiệu quả giảm PAPR và mức tăng công suất trung bình của tín 

hiệu sau khi giảm đỉnh. Việc mô phỏng tìm kiếm  được thực hiện thông qua mô 

phỏng với bước thô và bước cực nhỏ để phù hợp với các mô phỏng máy tính cá 

nhân có hiệu suất hạn chế.  Mô phỏng với bước thô nhằm xác định phạm vi thích 

hợp sẽ được sử dụng để tiến hành mô phỏng bước cực nhỏ. Điều này rất quan trọng 

vì máy tính cá nhân không thể thực hiện mô phỏng với bước cực nhỏ với cả thông 

số  và ngưỡng cắt Tclip trên phạm vi rộng.  

Kết quả giảm PAPR của thuật toán ACE không lặp cận tối ưu đề xuất được thể 

hiện trong Hình 2.7 cho các giá trị khác nhau của các tham số  và Tclip. Hình 2.8 
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mô tả sự ảnh hưởng của  và Face đến mức tăng công suất trung bình của tín hiệu 

sau khi giảm đỉnh. Từ đây ta có thể lựa chọn các tham số để cân bằng giữa hiệu quả 

giảm PAPR và mức tăng công suất trung bình. 

         

a. Biểu diễn 3D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[1;39]và  Tclip[3,0;6,5] dB 

 b. Biểu diễn 2D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[14;39] và  Tclip [3,0; 6,5] dB 

 

c. Biểu diễn 2D của hiệu quả giảm đỉnh khi μ nằm trong khoảng [20;22], [25; 27] 

và [36;39], và Tclip nằm trong khoảng [3,0; 6,5] dB 

Hình 2.7.  PAPR có thể đạt được của phương pháp ACE không lặp cận tối ưu thay đổi 

theo Tclip mong muốn và các hệ số mở rộng  khác nhau, với kích thước bước 1,0. 

Hình 2.7a minh họa ở dạng 3D của hiệu quả giảm đỉnh theo hệ số mở rộng  

trong khoảng từ 1 đến 39 với kích thước bước là 1 và ngưỡng cắt Tclip trong khoảng 
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từ 3,0 dB đến 6,5 dB với kích thước bước là 0,1 dB. Việc lựa chọn dải giá trị cho  

và Tclip để đánh giá hiệu quả giảm đỉnh dựa trên thực nghiệm và cũng phổ biến 

trong tài liệu liên quan. Các giá trị  và Tclip làm cho PAPR đạt mức tối thiểu được 

gọi là giá trị tối ưu. Các vị trí tối ưu trong Hình 2.7a là những vị trí nằm ở dưới 

cùng của mặt cong.  

Hình 2.7b minh họa đường cong trong không gian 2D với  14;39
 
và

 

 3,0;6,5clipT  ,
 
trong khi đó, Hình 2.7c minh họa một số đường cong trong không 

gian 2D xung quanh các giá trị của  và Tclip làm cho PAPR của tín hiệu đạt mức tối 

thiểu cục bộ. Như thấy được trong Hình 2.7c, hiệu suất giảm PAPR mạnh nhất khi 

 36;39
 
và  5,3;5,7clipT   dB với PAPR tối thiểu là 8,016 dB tại Tclip= 5,5 dB. 

Khi giảm mạnh hệ số mở rộng về khoảng  20;22
 
và  4,4;4,8 ,clipT   hiệu quả 

giảm đỉnh có suy giảm đi chút ít và PAPR đạt được mức tối thiểu khoảng 8,096 dB 

tại mức Tclip=4,6 dB. Trong khi đó, với  25;27 và  4,3;4,6clipT  dB,
 
mức 

giảm PAPR đạt giá trị cực đại tại Tclip=4,5 dB với PAPR tối thiểu của tín hiệu đạt 

khoảng 8,064 dB. Như vậy, hệ số mở rộng càng tăng thì hiệu quả giảm đỉnh càng 

tăng nhưng với tốc độ chậm. 

 

Hình 2.8. Mối quan hệ giữa hệ số mở rộng và giới hạn mở rộng Face với mức tăng 

công suất trung bình của tín hiệu 

Hình 2.8 chỉ ra rằng, mức tăng công suất trung bình tỉ lể thuận với  và Face. 

Do vậy, để hạn chế sự gia tăng công suất trung bình của tín hiệu sau giảm đỉnh, 
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chấp nhận lựa chọn và Face ở vùng giá trị nhỏ. Điều này có nghĩa là chúng ta chấp 

nhận giảm nhẹ hiệu quả giảm đỉnh để hạn chế sự gia tăng công suất trung bình của 

tín hiệu. Trong luận án này, lựa chọn Face = 0,32 (bằng 50% khoảng cách giữa 2 

chòm sao tín hiệu liền kề) và lựa chọn [20; 22] tại Tclip [4,4;4,8]
 
để tiến hành 

mô phỏng với bước cực nhỏ để tìm giá trị   tốt nhất có thể.  

Hình 2.9 mô tả sự thay đổi PAPR của phương pháp ACE không lặp cận tối ưu 

theo các Tclip mong muốn và các hệ số , với kích thước bước 0,1. Cụ thể, Hình 2.9a 

biểu diễn mức giảm PAPR đạt được ở dạng 3D với  trong khoảng từ 21 dB đến 22 

dB và Tclip trong khoảng từ 4,3 dB đến 5,0 dB. Kích thước bước cho cả tham số  và 

Tclip là 0,1. Hình 2.9b biểu diễn mức giảm PAPR đạt được ở dạng 2D với  trong 

khoảng từ 21 dB đến 22 dB và Tclip trong khoảng từ 4,3 dB đến 5,0 dB. Kết quả cho 

thấy, PAPR của tín hiệu có thể đạt giá trị nhỏ nhất khoảng 8,096 dB khi 22 tại 

ngưỡng cắt Tclip = 4,6 dB. 

         

a. Biểu diễn 3D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[21;22] và  Tclip[4,3;5,0] dB 

 b. Biểu diễn 2D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[21;22] và  Tclip [4,3;5,0] dB 

Hình 2.9.  PAPR có thể đạt được của phương pháp ACE không lặp cận tối ưu theo 

các Tclip mong muốn và các hệ số khác nhau, với kích thước bước 0,1 

Bảng 2.3 và Hình 2.10 biểu diễn và so sánh hiệu quả giảm đỉnh của thuật toán 

ACE không lặp cận tối ưu đề xuất với các thuật toán phổ biến gần đây như ACE-

SGP [40], ACE-SGT [43] và ACE mới [61]. Như thể hiện trong Hình 2.10, đường 



62 

 

 

 

cong CCDF PAPR của tín hiệu OFDM ban đầu được sử dụng làm tham chiếu với 

giá trị PAPR là khoảng 13,52 dB ở mức xác suất CCDF là 10
-4

. Kết quả mô phỏng 

cho thấy, hiệu quả giảm đỉnh của thuật toán đề xuất cao hơn đáng kể so với các 

thuật toán được so sánh. Giá trị PAPR sau khi giảm đỉnh và mức giảm PAPR tương 

ứng đạt được đượt liệt kê trong Bảng 2.3. 

Bảng 2.3. So sánh hiệu quả giảm đỉnh giữa thuật toán ACE không lặp cận tối ưu đề 

xuất với một số thuật toán ACE khác 

Tên thuật toán 
PAPR sau           

giảm đỉnh [dB] 

Mức giảm PAPR 

[dB] 

ACE-SGP [40] sau 3 vòng lặp 8,85 4,67 

ACE-SGT [43] với 64 nhóm 9,15 4,37 

ACE [61] 9,72 3,80 

ACE không lặp cận tối ưu 8,09 5,43 

 

Hình 2.10. So sánh đường cong CCDF của phương pháp ACE không lặp cận tối ưu  đề 

xuất với các  phương pháp ACE-SGP [40], ACE-SGT [43] và ACE mới [61] 

Không chỉ đạt hiệu quả giảm đỉnh cao hơn, thuật toán đề xuất cũng làm tăng 

công suất trung bình thấp hơn đáng kể so với các thuật toán được so sánh. Điều này 

được thể hiện thông qua Hình 2.11 và Bảng 2.4, với mức tăng công suất trung bình 

là khoảng 0,4994 dB khi lựa chọn Face= 0,32 (tức là xấp xỉ một nửa khoảng cách 

giữa các điểm chòm sao liền kề). 



63 

 

 

 

  

Hình 2.11. Mối quan hệ giữa giới hạn mở rộng và mức tăng công suất trung bình trong 

phương pháp ACE không lặp cận tối ưu 

Bảng 2.4. So sánh mức tăng công suất trung bình của một số thuật toán giảm PAPR 

Các thuật toán Mức tăng công suất trung bình [dB] 

ACE-SGP [40] sau 3 vòng lặp 1,1240 

ACE-SGT [43] với 64 nhóm 1,2770 

ACE không lặp cận tối ưu 0,4994 

 

Hình 2.12. Phân bố chòm sao không gian tín hiệu mở rộng sau khi xử lý giảm PAPR 

bằng phương pháp ACE không lặp cận tối ưu 

Chòm sao không gian tín hiệu mở rộng sử dụng ánh xạ Gray thu được sau quá 

trình giảm PAPR bằng thuật toán ACE không lặp cận tối ưu đề xuất được thể hiện 

trong Hình 2.12.  
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Hình 2.13. So sánh hiệu suất BER của thuật toán ACE không lặp cận tối ưu với một số 

thuật toán ACE khác 

Hình 2.13 thể hiện các đường cong BER của các tín hiệu OFDM đã được giảm 

đỉnh và tín hiệu OFDM gốc. Có thể thấy từ Hình 2.13, đường cong BER của tín 

hiệu giảm PAPR bằng phương pháp ACE không lặp cận tối ưu có sự cải thiện nhỏ 

so với các phương pháp ACE được so sánh và cải thiện đáng kể so với trường hợp 

không áp dụng phương pháp giảm đỉnh. Cụ thể, tại mức BER = 10
-5

, tỉ số 0bE N

của các tín hiệu OFDM đã được giảm đỉnh bằng phương pháp ACE không lặp cận 

tối ưu, ACE-SGP [40], ACE-SGT [43] và ACE mới [61] lần lượt là khoảng 19,3 

dB, 19,5 dB và 19,8 dB và 20,2 dB, trong khi đó, tỉ số 0bE N của tín hiệu OFDM 

gốc là khoảng 24,1 dB. Như vậy, phương pháp ACE không lặp cận tối ưu đề xuất 

không chỉ giúp cải thiện khả năng giảm PAPR của tín hiệu mà còn cải thiện hiệu 

suất BER của hệ thống.  

2.3. Thuật toán lai ACE - CCNF đề xuất 

2.3.1.  Đặt vấn đề 

Phương pháp ACE đề xuất chỉ tác động vào các điểm chòm sao tín hiệu bên 

ngoài, trong khi phương pháp CCNF tác động vào tất cả các điểm chòm sao tín hiệu 

với vùng mở rộng hạn chế để giảm thiểu PAPR của tín hiệu. Cả hai phương pháp có 

điểm tương đồng trong việc tạo tín hiệu sửa đỉnh. Do đó, việc kết hợp chúng để tạo 

ra một phương pháp lai nhằm tận dụng hết ưu điểm của mỗi phương pháp là rất khả 
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thi. Trong phần này, một thuật toán lai ACE - CCNF được đề xuất để nâng cao hiệu 

quả giảm đỉnh của tín hiệu OFDM trong khi vẫn đảm bảo các tiêu chí của hệ thống. 

Các tiểu mục tiếp theo sẽ mô tả thuật toán lai ACE-CCNF đề xuất và thiết kế phần 

cứng của chúng. Ngoài ra, độ phức tạp tính toán và hiệu quả giảm đỉnh của thuật 

toán lai đề xuất cũng được đánh giá. 

2.3.2. Mô tả thuật toán lai ACE - CCNF đề xuất 

Từ các phân tích ở trên chúng ta thấy, không có thuật toán nào trong số bốn 

thuật toán giảm PAPR đã được đề xuất (bao gồm CCNF - Thuật toán 1, ACE lặp lại 

- Thuật toán 2, ACE không lặp tối ưu - Thuật toán 3 và ACE không lặp cận tối ưu - 

Thuật toán 4) trong luận án này làm giảm hiệu quả băng thông hoặc làm tăng bức xạ 

OOB. Thuật toán 2 yêu cầu lặp lại nhiều lần, do đó giảm tốc độ hội tụ và tăng độ 

phức tạp tính toán tổng thể. Thuật toán 3 đạt được hiệu quả giảm đỉnh tối ưu mà 

không cần lặp lại. Tuy nhiên, nó phải trả giá bằng độ phức tạp tính toán cao và tăng 

công suất trung bình. Có thể nói, Thuật toán 4 có độ phức tạp tính toán thấp nhất và 

khả thi nhất để triển khai trong thực tế khi so sánh với hai thuật toán ACE đề xuất 2 

và 3. Tuy nhiên, sự hạn chế của vùng mở rộng và việc bổ sung hệ số mở rộng của 

thuật toán này làm giảm hiệu suất giảm đỉnh. Mặc dù Thuật toán 1 được xếp vào 

nhóm phương pháp CAF có độ phức tạp thấp, dễ triển khai phần cứng, nhưng nó 

làm giảm hiệu suất lỗi hệ thống do phải chịu thêm một lượng tạp âm đáng kể để đạt 

được hiệu quả giảm đỉnh cao. Có thể nói, các phương pháp được đề xuất cũng như 

phương pháp giảm đỉnh hiện tại đã đưa ra một loạt các yêu cầu trái ngược nhau, 

chẳng hạn như hiệu suất giảm đỉnh, độ phức tạp tính toán, sự đơn giản trong triển 

khai phần cứng thực tế, mức tăng công suất trung bình,... 

Từ các Thuật toán 1 và Thuật toán 4 có thể thấy, các phương pháp CCNF và 

ACE không lặp cận tối ưu có sự tương đồng về thiết kế của tín hiệu sửa đỉnh, dẫn 

đến sự tương đồng sơ đồ phần cứng. Do đó, việc kết hợp chúng để tạo thành một 

phương pháp mới, gọi là phương pháp lai ACE - CCNF, để tận dụng các ưu điểm 

của mỗi thuật toán nhằm cải thiện hiệu suất tổng thể theo tiêu chí của hệ thống. 

Thuật toán lai đề xuất được tóm tắt trong Thuật toán 5, được gọi cho mỗi kí hiệu 
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OFDM. Việc khởi tạo thuật toán bao gồm việc thiết lập ngưỡng cắt mong muốn 

Tclip, hệ số mở rộng  , ngưỡng mở rộng ,ace ccnfF F  và hệ số tỷ lệ .  

Thuật toán 5: Thuật toán lai ACE - CCNF 

1. Thiết lập giá trị ban đầu: ( );ms s  

2. Tính tạp âm cắt f sử dụng phương trình (1.15); 

3. Áp dụng FFT cho f  để có được F ; 

4. Thiết lập các thành phần tần số ( ), dF k k  về 0 để thu được 1F ; 

5. Tính aceC  sử dụng (2.23), (2.24) và 
ccnfC  sử dụng (2.11); 

6. Áp dụng IFFT cho  ace ccnfC C  để thu được c ; 

7. Đặt  s + c  là tín hiệu đầu ra 

Trong Thuật toán 5, tín hiệu sửa đỉnh được tạo ra bằng cách thêm tạp âm vào 

tất cả các sóng mang con mang dữ liệu (xem bước 5). Trong quá trình này, biên độ 

của các thành phần tần số của tín hiệu sửa đỉnh ở các điểm chòm sao bên ngoài lớn 

hơn biên độ ở các điểm bên trong để duy trì khoảng cách tối thiểu giữa các điểm 

chòm sao trong không gian tín hiệu. Trong phương pháp ACE được đề xuất, việc 

tăng giới hạn vùng mở rộng sẽ nâng cao hiệu quả của việc giảm PAPR. Tuy nhiên, 

nó cũng làm tăng công suất trung bình của tín hiệu. Tương tự như vậy, trong trường 

hợp của phương pháp CCNF đề xuất, giới hạn vùng mở rộng càng lớn thì hiệu suất 

giảm đỉnh càng cao. Tuy nhiên, nó cũng làm giảm khoảng cách tối thiểu giữa các 

điểm chòm sao tín hiệu, do đó làm tăng MER, EVM. Theo phân tích sẽ được trình 

bày trong tiểu mục 2.3.3, Thuật toán 5 đảm bảo độ trễ xử lý và mức tiêu thụ tài 

nguyên phần cứng thấp. Thuật toán này đảm bảo sự cân bằng giữa khả năng giảm 

PAPR, độ phức tạp triển khai, hiệu suất MER và các yêu cầu về thời gian xử lý. 

2.3.3. Mô tả sơ đồ phần cứng của thuật toán lai ACE-CCNF đề xuất 

Trong tiểu mục này, kiến trúc phần cứng để triển khai thuật toán lai ACE-

CCNF trên chip FPGA được đề xuất. Kiến trúc phần cứng và thiết kế FPGA cho 

các thuật toán còn lại dễ dàng có được từ kiến trúc của thuật toán lai đề xuất này.  

Kiến trúc lai ACE-CCNF được thiết kế để đạt được tần số hoạt động cao và 

mức tiêu thụ tài nguyên phần cứng thấp. Biểu diễn số dấu phẩy tĩnh 16 bít được sử 
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dụng cho các phép tính số học trong kiến trúc này. Kiến trúc mức cao của thuật toán 

lai ACE-CCNF được mô tả trong Hình 2.14, bao gồm một bộ đệm, hai bộ cộng, một 

bộ ghép kênh và bảy khối chức năng, gồm hai khối IDFT, một khối tạo tạp âm cắt, 

một khối DFT, hai khối tạo các bộ chỉ số ,l  ,r ,t  b  và d , khối xử lý ACE, 

và khối xử lý CCNF. Mô tả chi tiết về từng thành phần sẽ được trình bày trong các 

phần tiếp theo. 
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Hình 2.14. Kiến trúc phần cứng của thuật toán lai ACE-CCNF đề xuất 

Trước khi thực hiện đệm 0, các ký hiệu đầu vào có kích thước N, với N là số 

sóng mang con, trong đó có actN  sóng mang con ( actN N ) hoạt động và 

( )actN N  sóng mang con còn lại luôn được đặt thành 0. Trong tập actN  sóng mang 

con hoạt động, có dN  sóng mang con được sử dụng để mang các ô QAM, 

( )act dN N  sóng mang con còn lại được sử dụng cho các mục đích cụ thể với từng 

hệ thống (ví dụ: sóng mang con hoa tiêu, sóng mang con dành riêng,…). Sau đó, 

các ký hiệu được đệm 0 để đạt được kích thước LN  trước khi chúng được đưa vào 

khối IDFT LN  điểm đầu tiên. Thuật toán IFFT trong [22] được áp dụng để đơn 

giản hóa việc tính toán IDFT. Theo cách này, tín hiệu OFDM gốc s  được tạo ra 

bằng cách chuyển đổi từng ký hiệu sang miền thời gian. Đầu vào của khối tạo tạp 

âm cắt được nối với đầu ra của khối IDFT. Trước khi được kết nối với bộ cộng, tín 

hiệu OFDM gốc s  được lưu trữ trong khối bộ đệm. 

Các ô QAM và các chỉ số sóng mang con của chúng được đưa vào khối tạo bộ 

chỉ số. Khối này bao gồm năm bộ nhớ [62], mỗi bộ nhớ lưu trữ một trong các tập ,l  

,r ,t  b  và d  là các giá trị logic. Kích thước của mỗi bộ nhớ là 1N   bít. Do 

đó, các bộ nhớ chiếm một lượng nhỏ tài nguyên chip FPGA. Cụ thể, chỉ số vị trí của N  
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phần tử trong ký hiệu OFDM được sử dụng làm địa chỉ ghi bộ nhớ. Đối với tập d  , 

các ô nhớ có địa chỉ tương ứng với tập này sẽ có giá trị logic "1", trong khi tất cả các ô 

khác có giá trị logic 0. Các tập ,l  ,r ,t  b bao gồm các chỉ số vị trí nhất định 

của các phần tử dN  trong ký hiệu OFDM mang các ô QAM 
qz  hoặc 

qf , có giá trị 

tuyệt đối của các thành phần thực và ảo bằng với giá trị phần tử lớn nhất được liên kết 

với chòm sao điều chế đã sử dụng (xem Bảng 2.5). Đối với tập hợp ,l  các ô nhớ sẽ 

có giá trị logic "1" tại các địa chỉ tương ứng với các chỉ số ô QAM có phần thực là âm 

và giá trị tuyệt đối là cực đại, như được hiển thị trong Bảng 2.5, trong khi những địa 

chỉ khác có giá trị logic "0". Điều này cũng tương tự với các tập ,r ,t  b . 

Bảng 2.5. Biên độ tuyệt đối tối đa của phần thực/ảo trong ánh xạ và chuẩn hóa Gray 

[5], [6]  

Phương pháp điều chế Ánh xạ Gray Ô chuẩn hóa 

QPSK 1 1 2  

16-QAM 3 3 10  

64-QAM 7 7 42  

256-QAM 15 15 170  

–
sI

sQ

>
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1

Tclip

|s|

θ
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Hình 2.15. Kiến trúc phần cứng của khối tạo tạp âm cắt 

Kiến trúc phần cứng được thiết kế cho khối tạo tạp âm cắt, như trong Hình 2.15, 

có thể dễ dàng thực hiện. Kiến trúc này chỉ bao gồm các thành phần số học, cụ thể là 

khối CORDIC Translate, CORDIC Rotate, bộ so sánh, bộ ghép kênh và bộ trừ. Đáng 

chú ý, CORDIC là một phương pháp số học linh hoạt có khả năng tính toán các hàm 

toán học khác nhau, chẳng hạn như phép chia, căn bậc hai, độ lớn véc-tơ, hàm logarit, 

lượng giác và hyperbolic,...[21]. Thuật toán này đặc biệt phù hợp để triển khai FPGA 
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tiết kiệm chi phí vì nó có thể được triển khai bằng cách sử dụng cấu trúc song song 

theo mô-đun chỉ dựa vào các phép dịch và phép cộng. Việc sử dụng các thuật toán 

CORDIC giúp loại bỏ yêu cầu thực hiện các phép tính căn bậc hai, phép nhân và 

phép chia. Cụ thể, khối tạo tạp âm cắt sử dụng khối CORDIC Translate để tính toán 

độ lớn s  và pha   của tín hiệu đầu vào, 
I Qs js s . Sau đó, cả độ lớn s  này và 

ngưỡng Tclip được đồng thời đưa đến đầu vào cho khối bộ trừ để tạo ra clipT  s . 

Ngoài ra, việc so sánh giữa độ lớn s và ngưỡng Tclip được sử dụng để tạo tín hiệu 

điều khiển cho bộ ghép kênh. Đầu ra của bộ ghép kênh này là biên độ tạp âm cắt f . 

Nếu clipTs , clipT  s  được tạo ra ở đầu ra của bộ ghép kênh này. Trong các trường 

hợp khác, đầu ra của nó là 0f  . Cuối cùng, biên độ tạp âm cắt và pha   được đưa 

tới đầu vào của khối CORDIC Rotate. Khối CORDIC này xoay véc-tơ  , 0 f  theo 

góc θ, tạo ra các véc-tơ mới  ,  I Qf f
 
là phần thực và phần ảo của tạp âm cắt. 

Tạp âm cắt từ đầu ra của khối tạo tạp âm cắt được chuyển đổi sang miền tần số 

thành F(k) bằng cách sử dụng khối DFT LN điểm. Các thành phần tần số F(k) này 

sau đó được đưa đến đầu vào của bộ ghép kênh để tạo ra F1(k)  làm tín hiệu đầu vào 

cho các khối xử lý CCNF và ACE. Trong các chỉ số k của các thành phần F(k) tại 

đầu ra của DFT, với 0 1k LN   , N chỉ số của ký hiệu gốc (0, 1,..., N/2-1, (L-1)N 

+ N/2 + 1, ...LN − 1) được sử dụng để làm địa chỉ đọc cho 5 bộ nhớ trong khối tạo 

bộ chỉ số. Các bít trong các ô nhớ được đọc ra trên các cổng ra được ký hiệu là 

( ),l k  ( ),r k ( ),t k ( ),b k và ( ).d k  Các bít ( ),l k ( ),r k ( ),t k ( )b k
 
là đầu 

vào của khối xử lý ACE, trong khi bít ( )d k  được đưa đến đầu vào lựa chọn của 

bộ ghép kênh. Các đầu vào dữ liệu còn lại của bộ ghép kênh này đều bằng không. 

Như vậy, đối với các chỉ số thuộc tập d , bít ( ) 1d k  , dẫn đến đầu ra của bộ 

ghép kênh F1(k) = F(k), trong khi đối với các chỉ số còn lại, bít ( ) 0d k  , dẫn đến 

F1(k) = 0. Nói cách khác, bộ ghép kênh cho phép các thành phần tần số của tạp âm 

cắt F(k) với các chỉ số k thuộc tập d
 
đi qua mà không có bất kỳ sự thay đổi nào 

trong khi thiết lập đầu ra của nó về 0 với các thành phần tần số còn lại. 
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Các ô chòm sao bị méo dạng được sửa đổi bằng cách sử dụng các khối xử lý 

ACE và CCNF, như thể hiện trong Hình 2.16 và Hình 2.17, tương ứng. Trong 

trường hợp này, các khối xử lý ACE và CCNF sẽ cắt bất kỳ phần nào của các thành 

phần tần số trên các sóng mang con mang dữ liệu (ký hiệu là 1F ) vượt quá một 

ngưỡng xác định.  
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          a.  Khối giới hạn phần thực                       b.  Khối giới hạn phần ảo 

Hình 2.16. Cấu trúc của khối xử lý ACE 
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Hình 2.17. Cấu trúc khối xử lý CCNF 

Hình 2.16 mô tả thiết kế kiến trúc phần cứng của khối xử lý ACE. Nó bao gồm 

hai mô-đun phân biệt: phần I, tức là phần thực, ở bên trái và phần Q, tức là phần ảo, 

ở bên phải. Hệ số mở rộng, µ , được sử dụng để điều chỉnh tỷ lệ các thành phần tần 

số  1F k  trước khi được đưa đến đầu vào của các mô-đun này. Trong khi đó, các bít 

( ),l k  ( ),r k ( ),t k ( )b k
 
được đưa tới các đầu vào còn lại của khối xử lý ACE. 

Mô-đun phần I và mô-đun phần Q giống hệt nhau về cấu trúc nhưng khác nhau ở 

một số tín hiệu đầu vào. Cụ thể, các bít ( ),l k  ( )r k được sử dụng làm tín hiệu 
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đầu vào cho phần I, trong khi các đầu vào của phần Q là các bít ( ),t k  ( )b k . Do 

đó, chỉ mô-đun xử lý phần thực được nghiên cứu trong trường hợp này. Mô-đun này 

chia thành hai nhóm, nửa trên và nửa dưới. Mỗi phần có một bộ so sánh, một khối 

slice để tách các bít dấu, một cổng logic AND, một bộ ghép kênh và một thanh ghi. 

Ngoài ra, phần nửa dưới còn có thêm một cổng NOT. Trong khi phần nửa trên được 

sử dụng để xử lý phần thực của các sóng mang con mang các ô QAM ở phía bên 

phải của không gian chòm sao tín hiệu thì phần phía dưới xử lý phần thực của các 

sóng mang con mang các ô QAM ở phía bên trái. Trong quá trình xử lý các điểm 

chòm sao bên phải, phần thực   1Re µF k  và ngưỡng mở rộng aceF  sẽ được so 

sánh. Đầu ra của phép so sánh này sau đó được đưa tới đầu vào thứ nhất của cổng 

AND. Đầu vào khác của cổng AND này nhận các bít liên quan đến tập r  từ đầu ra 

bộ nhớ. Đầu ra của cổng AND được đưa đến đầu vào lựa chọn của bộ ghép kênh, 

trong khi   1Re µF k  và aceF  là tín hiệu đầu vào của bộ ghép kênh này. Trong 

trường hợp này, giá trị ngưỡng aceF  được đưa đến đầu ra của bộ ghép kênh khi chỉ 

số của sóng mang con thuộc tập r  và   1Re acek FµF  . Trong trường hợp 

ngược lại, đầu ra của bộ ghép kênh nhận giá trị   1Re µF k . Sau đó, tín hiệu từ đầu 

ra của bộ ghép kênh được đưa đến đầu vào của thanh ghi. Trong khi đó, bít dấu của 

  1Re µF k  được đưa đến đầu vào reset của thanh ghi này. Điều này có nghĩa là 

khi   1Re µF k  âm (giá trị bít dấu = “1”), đầu ra của thanh ghi được đặt lại về 0 và 

trong trường hợp ngược lại, đầu vào của nó được kết nối trực tiếp với đầu ra. Nói 

cách khác, nhóm các thành phần ở nửa trên cho phép phần thực không âm của các 

thành phần tần số tạp âm cắt trên các điểm chòm sao cạnh phải đi qua. Việc xử lý 

các điểm chòm sao cạnh trái được thực hiện tương tự như đối với các điểm chòm 

sao cạnh phải, với sự khác biệt là bít dấu được đảo ngược trước khi được đưa vào 

đầu vào reset của thanh ghi. Đầu ra của hai thanh ghi sau đó được đưa đến bộ cộng 

để tạo  Re ( )aceC k . 
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Hình 2.17 mô tả kiến trúc phần cứng của khối xử lý CCNF. Tương tự như kiến 

trúc phần cứng của khối xử lý ACE, nó bao gồm hai mô-đun riêng biệt: phần thực I 

ở bên trái và phần ảo Q ở bên phải. Mỗi mô-đun bao gồm hai bộ so sánh và hai bộ 

ghép kênh. Trước khi được đưa đến đầu vào của các mô-đun này, các thành phần 

tần số 1( )F k  được điều chỉnh phù hợp bằng hệ số tỷ lệ  . Cụ thể, phần thực 

 1Re ( )F k  được đưa đến một đầu vào của mô-đun phần I và phần ảo  1Im ( )F k  

được đưa vào một đầu vào của mô-đun phần Q. Các ngưỡng 
ccnfF , 

ccnfF  được đưa 

đến các đầu vào còn lại của các mô-đun này. Do sự giống nhau về cấu trúc, chỉ một 

mô-đun được phân tích trong phần này. Trong trường hợp này, khối xử lý phần thực 

I được lựa chọn để phân tích chi tiết. Như có thể thấy trong  Hình 2.17a, phần thực 

 1Re ( )F k  và ngưỡng 
ccnfF  được cung cấp đồng thời cho cả hai đầu vào riêng 

biệt của bộ so sánh và hai đầu vào riêng biệt của bộ ghép kênh. Đầu ra của bộ so 

sánh này được kết nối với đầu vào chọn lọc của bộ ghép kênh. Do đó, nếu 

 1Re ( ) ccnfFF k   thì đầu ra của bộ ghép kênh là 
ccnfF ; ngoài ra, phần thực 

 1Re ( )F k
 
được kết nối trực tiếp với đầu ra của bộ ghép kênh này. Điều này có 

nghĩa là phần thực  1Re ( )F k
 
bị bão hòa bởi một ngưỡng xác định 

ccnfF . Theo 

cách tương tự, cũng có thể đạt được độ bão hòa  1Re ( )F k
 
theo ngưỡng 

ccnf
F  

bằng cách sử dụng bộ so sánh cặp và bộ ghép kênh khác. 

Đầu ra của cả hai khối xử lý ACE và CCNF được đưa đến bộ cộng để tạo các 

thành phần tần số của tín hiệu sửa đỉnh. Khối IDFT thứ hai được sử dụng để chuyển 

đổi các thành phần tần số sang miền thời gian để tạo ra tín hiệu sửa đỉnh trong miền 

thời gian c . Một bộ cộng khác cũng được sử dụng để tạo tín hiệu OFDM được giảm 

đỉnh bằng cách lấy tổng tín hiệu điều chỉnh đỉnh c  và tín hiệu OFDM gốc s . 

2.3.4. Phân tích độ phức tạp tính toán 

Như đã đề cập đến trong tiểu mục 2.1.3, độ phức tạp của mỗi thuật toán 

thường được xác định bởi số lượng phép toán, bao gồm các phép tính cộng/trừ, 

nhân, chia và căn bậc hai. Để đơn giản hóa việc phân tích, độ phức tạp của phép 
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chia và căn bậc hai được coi như độ phức tạp của phép nhân khi số lượng các phép 

toán này nhỏ. So với các phép toán khác, phép toán cộng/trừ có độ phức tạp và mức 

tiêu thụ phần cứng không đáng kể, do đó, có thể bỏ qua chúng khi so sánh độ phức 

tạp tính toán giữa các phương pháp.  

Trong tiểu mục này, độ phức tạp tính toán của thuật toán đề xuất sẽ được so 

sánh với các thuật toán khác, bao gồm CCNF, ICAF [57], CC [39], ACE-SGP [40], 

ACE-SGT [43] và ACE mới [61]. Trong các thuật toán này, độ phức tạp tính toán 

của các thuật toán CCNF, ICAF [57], CC [39] đã được phân tích trong 2.1.3. Trong 

số các thuật toán được chọn để so sánh, có cả thuật toán lặp và thuật toán không lặp. 

Vì độ phức tạp của thuật toán lặp bằng tổng độ phức tạp của tất cả các lần lặp nên 

để đơn giản, chúng ta chỉ xem xét độ phức tạp của một lần lặp duy nhất. Đáng chú ý 

là các thành phần chính có trong sơ đồ khối trong mỗi lần lặp của các thuật toán này 

bao gồm khối cắt miền thời gian, khối DFT/IDFT và các khối xử lý miền tần số. Để 

giảm độ phức tạp tính toán, cặp biến đổi DFT/IDFT được thay thế bằng cặp biến đổi 

FFT/IFFT dựa trên thuật toán Cooley-Tukey [63]. Ngoại trừ khối xử lý miền tần số 

khác nhau giữa các thuật toán, các khối còn lại đều giống nhau. 

Cũng như đã được phân tích trong 2.1.3, độ phức tạp tính toán của phép biến 

đổi FFT/IFFT là lớn nhất với 2log ( )PS LN
 
phép nhân, trong đó PS

 
là số mẫu đỉnh 

vượt quá ngưỡng xác định Tclip. Với hoạt động cắt miền thời gian, cần có 2SP phép 

nhân để tính công suất tổng cộng của tín hiệu OFDM, PS  phép tính căn bậc hai để 

xác định độ lớn của các mẫu này và 2SP phép nhân cùng với 2SP phép chia để thực 

hiện cắt các mẫu miền thời gian [64]. Để đơn giản, giả sử rằng độ phức tạp của phép 

chia và căn bậc hai tương đương với độ phức tạp của phép nhân. 

Độ phức tạp tính toán của phương pháp ACE-SGP được trình bày chi tiết 

trong [40] phụ thuộc chủ yếu vào phép biến đổi FFT/IFFT và độ phức tạp của việc 

tìm hệ số Gra-điên tối ưu. Theo [40], việc xác định hệ số Gra-điên tối ưu cần 3SP 

phép nhân, một phép tính căn bậc hai, một phép chia, (SP - 1) phép nhân phức và (SP 

- 1) phép chia phức. Với giả thiết độ phức tạp của phép chia và căn bậc hai cũng 

giống như độ phức tạp của phép nhân, và chúng ta dễ dàng xác định  được rằng độ 
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phức tạp của phép nhân hoặc phép chia phức tương đương với độ phức tạp của bốn 

phép nhân, do đó, tổng số phép nhân trong thuật toán [40] là 

2( ) log ( ) 11 7.P PS LN LN S    

Trong phương pháp ACE-SGT được mô tả trong [43], phương pháp nhóm 

sóng mang con kết hợp với thuật toán tối ưu lồi được áp dụng để tăng cường khả 

năng giảm PAPR của tín hiệu truyền đi và giảm độ phức tạp tính toán. Độ phức tạp 

tính toán của phương pháp ACE-SGT phụ thuộc chủ yếu vào hoạt động cắt miền 

thời gian và cặp biến đổi FFT/IFFT. Trong phương pháp này, khối FFT N điểm và 

M khối IFFT N M  điểm yêu cầu 2 2log ( ) ( ) log ( )PS LN LN LN M  phép nhân. 

Trong khi đó, việc tìm chuỗi hệ số pha tối ưu cần có thêm 
2( )LN LN M  phép 

nhân, với M  là số nhóm sóng mang con không chồng lấp. 

Tương tự như các phương pháp đã đề cập ở trên, độ phức tạp của phương pháp 

ACE mới trong [61] cũng phụ thuộc vào độ phức tạp của cặp biến đổi FFT/IFFT 

với 2( ) log ( )PS LN LN  phép nhân. Ngoài ra, nó cần có LN  phép nhân để giải 

quyết bài toán tối ưu với một kích thước bước cụ thể nhằm xác định PAPR tối thiểu. 

Với thuật toán lai ACE-CCNF được đề xuất, hai khối CORDIC được sử dụng 

để triển khai khối tạo tạp âm cắt (xem Hình 2.15). Do thuật toán CORDIC chỉ sử 

dụng hai bộ dịch và ba bộ cộng trong mỗi vòng lặp để tính toán các hàm toán học 

khác nhau, gồm phép chia, các hàm lượng giác, hyperbol và logarit [21], nên nó có 

độ phức tạp tính toán thấp và tiêu tốn tương đối ít tài nguyên FPGA. Do đó, độ 

phức tạp của thuật toán CORDIC được bỏ qua trong phân tích. Thuật toán đề xuất 

yêu cầu bốn phép nhân hằng số với  và , ngoài ra còn có một số bộ cộng và bộ so 

sánh để xử lý trong miền thời gian. Tuy nhiên, đã được chỉ ra trong tiểu mục 2.1.2, 

để đạt được nhiều lợi ích khác nhau trong việc triển khai phần cứng, giá trị của   

được chọn là 1. Do đó, khối xử lý miền tần số này chỉ cần hai phép nhân hằng số. 

Với Thuật toán 2 được đề xuất, quá trình xử lý miền tần số là khối xử lý ACE 

như được minh họa trong Hình 2.16, với sự khác biệt duy nhất là không có phép 

nhân hằng số với . Thuật toán 1 được đề xuất chỉ gồm một khối xử lý CCNF duy 
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nhất được sử dụng để xử lý trong miền tần số, như Hình 2.17. Trong khi đó, Thuật 

toán 4 được đề xuất về cơ bản tương tự như thuật toán lai ACE-CCNF với điểm khác 

biệt duy nhất là không có khối xử lý CCNF. Do đó, độ phức tạp tính toán của Thuật 

toán 4 tương đương với Thuật toán 5, trong đó  =1. Cuối cùng, việc áp dụng 

phương pháp tối ưu lồi [60] vào (2.21) để có các véc-tơ nghiệm tối ưu  * *,I Q   làm 

cho Thuật toán 3 tăng thêm √       phép nhân so với Thuật toán 2. 

Bảng 2.6. So sánh độ phức tạp tính toán của một số phương pháp giảm PAPR 

Thuật toán Độ phức tạp tính toán 

CC [39] 
2 oob(( ) log ( ) 5( ))P P ibS LN LN S K K     

ICAF [57] 
2(( 2 )log ( ))PS LN LN  

ACE-SGP [40] 
2(( ) log ( ) 11 7)P PS LN LN S    

ACE-SGT [43] 2

2(( )log ( ) )PS LN LN M LN LNM   

ACE [61] 
2(( ) log ( ) )PS LN LN LN   

Thuật toán 1 (CCNF) 
2(( ) log ( ) 5 )P PS LN LN S   

Thuật toán 2 
2(( ) log ( ) 2)PS LN LN   

Thuật toán 3 
2(( )log ( ) )PS LN LN LN LN   

Thuật toán 4 (ACE không lặp cận 

tối ưu) 
2(( ) log ( ) 2)PS LN LN   

Thuật toán 5 (Lai ACE-CCNF) 
2(( ) log ( ) 4)PS LN LN   

Độ phức tạp tính toán cho mỗi lần lặp của thuật toán lai ACE-CCNF được đề 

xuất cùng với các phương pháp được thảo luận trong tài liệu tham khảo [39], [40], 

[43], [57], [61] được trình bày trong Bảng 2.6. Theo bảng này, thuật toán đề xuất có 

độ phức tạp thấp, tương đương với thuật toán CAF có độ phức tạp tối thiểu nhất. 

2.3.5. Phân tích các kết quả thử nghiệm 

2.3.5.1.  Kết quả mô phỏng Matlab 

Trong tiểu mục này, tính hiệu quả của thuật toán đề xuất được đánh giá, bao 

gồm đánh giá khả năng giảm PAPR sử dụng hàm CCDF, mức nhiễu hệ thống 

(MER, BER) và mức độ tăng công suất trung bình. Việc triển khai mô phỏng sử 

dụng các tham số cho hệ thống DVB-T2 ở chế độ sóng mang 8K với chòm sao 16-

QAM được chuẩn hóa như trong Bảng 2.7.  
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Bảng 2.7. Các tham số mô phỏng đánh giá hiệu quả của phương pháp lai ACE-CCNF 

Các tham số hệ thống Giá trị tham số 

Sơ đồ điều chế 16-QAM 

Số lượng sóng mang con N 8 192 

Hệ số lấy mẫu quá mức L 4 

Số lượng sóng mang con Nact 6 913 

Số lượng ký hiệu OFDM 10 000 

Hệ số tỉ lệ   1 

Ngưỡng Fccnf 6% của dcol 

Ngưỡng Face 0,32 

cold  là khoảng cách giữa các điểm chòm sao liền kề 

Như đã thấy từ Bảng 2.7, hệ số lấy mẫu quá mức, L = 4, đã được sử dụng rộng 

rãi trong các nghiên cứu trước đây cũng được áp dụng trong trường hợp mô phỏng 

này. Ngoài ra, hệ số tỷ lệ  = 1 cũng được lựa chọn Việc thiết lập giá trị này cho  

mang lại hai lợi ích, đó là ngăn chặn sự gia tăng tạp âm cộng tính trên các điểm 

chòm sao và giảm độ phức tạp tính toán vì phép nhân với  được loại bỏ. Ngoài ra, 

các mức EVM cho các kỹ thuật điều chế khác nhau là khác nhau. Với tiêu chuẩn 

5G, EVM cần thiết đối với chòm sao 16-QAM là 12,5% [6]. Do đó, giá trị ngưỡng 

ccnfF  có thể được thiết lập với giá trị lớn hơn giá trị trong Bảng 2.7. Tuy nhiên, 

trong trường hợp này, 
ccnfF  được lựa chọn bằng 6% khoảng cách giữa các điểm lân 

cận để đảm bảo MER và khoảng cách tối thiểu giữa các điểm. Giá trị ngưỡng aceF  

cũng là một tham số quan trọng vì nó có thể làm tăng công suất trung bình của tín 

hiệu. Đối với chòm sao 16-QAM được chuẩn hóa, tương tự như mục 2.2.3, aceF  

được chọn bằng 0,32 trong các mô phỏng. Việc đánh giá mức tăng công suất trung 

bình phụ thuộc vào sự thay đổi của aceF  cũng được thực hiện. 

Mục đích của việc thực hiện mô phỏng là xác định các tham số tối ưu cho hệ 

thống. Có thể khẳng định, việc lựa chọn giá trị ngưỡng cắt Tclip và hệ số mở rộng  

ảnh hưởng đáng kể đến hiệu quả giảm đỉnh - tiêu chí hàng đầu để đánh giá hiệu quả 

của bất kỳ phương pháp giảm đỉnh nào. Cũng giống như tiểu mục 2.2.3, việc thực 

hiện mô phỏng tìm kiếm   được thực hiện với cả bước thô và bước cực nhỏ. Dải 
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giá trị lựa chọn cho   và Tclip để đánh giá hiệu quả giảm đỉnh cũng dựa trên thực 

nghiệm và cũng phổ biến trong tài liệu liên quan. Các giá trị   và Tclip làm cho 

PAPR đạt mức tối thiểu được gọi là giá trị tối ưu. Kết quả giảm PAPR của thuật toán 

lai đề xuất được thể hiện trong Hình 2.18 cho các giá trị khác nhau của các tham số 

này trong trường hợp mô phỏng với bước thô.  

     

a. Biểu diễn 3D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[1;31] và Tclip[2,0;6,0] dB 

 b. Biểu diễn 2D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[5;20] và  Tclip[3,0; 6,0] dB 

 

c. Hiệu suất giảm đỉnh khi Tclip = 3,8 dB với các giá trị  khác nhau 

Hình 2.18. PAPR có thể đạt được của thuật toán lai ACE-CCNF thay đổi theo các mức 

cắt mong muốn và các hệ số mở rộng khác nhau, với kích thước bước 1,0. 

Hình 2.18a minh họa ở dạng 3D của hiệu quả giảm đỉnh theo hệ số mở rộng 

  trong khoảng từ 1 đến 31 với kích thước bước là 1 và ngưỡng cắt Tclip trong 

phạm vi từ 2,0 dB đến 6,0 dB với kích thước bước là 0,1 dB. Các vị trí tối ưu trong 
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Hình 2.18a là những vị trí nằm ở dưới cùng của mặt cong. Hình 2.18b và Hình 

2.18c minh họa một số đường cong trong không gian 2D xung quanh các giá trị của 

  và Tclip làm cho PAPR đạt mức tối thiểu. Như được thấy trong Hình 2.18, PAPR 

giảm mạnh khi  12;20  và  3,7;4,3clipT   dB và đạt giá trị nhỏ nhất khi 

 17;20  và Tclip = 3,8 dB. 

            

a. Biểu diễn 3D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[17;19] và Tclip[3,0;6,0] dB 

 b. Biểu diễn 2D của hiệu quả giảm đỉnh 

với μ[17;19] và  Tclip[3,0; 6,0] dB 

   

c. Mối quan hệ giữa hệ số mở rộng μ tới hiệu quả giảm đỉnh khi mức cắt Tclip =3,8 dB   

Hình 2.19. PAPR có thể đạt được của thuật toán lai ACE-CCNF thay đổi theo các mức 

cắt mong muốn và các hệ số mở rộng khác nhau, với kích thước bước 0,1. 
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Hình 2.19 là kết quả mô phỏng hiệu suất giảm PAPR đạt được theo sự thay 

đổi của   và Tclip với bước cực nhỏ. Hình 2.19a biểu diễn mức giảm PAPR đạt 

được ở dạng 3D với   trong khoảng từ 17 đến 19 và Tclip trong khoảng từ 3 dB đến 

6 dB. Kích thước bước cho cả tham số   và Tclip là 0,1. Hình 2.19b biểu diễn mức 

giảm PAPR đạt được ở dạng 2D với   trong khoảng từ 17 đến 19 và Tclip trong 

khoảng từ 3,0 dB đến 6,0 dB. Hình 2.19c mô tả hiệu suất giảm PAPR trong trường 

hợp Tclip = 3,8 dB với các giá trị   khác nhau. Kết quả cho thấy, PAPR của tín hiệu 

có thể đạt giá trị nhỏ hơn 7 dB khi   nằm trong khoảng từ 12,5 đến 20,5 và đạt giá 

trị tối thiểu khi   bằng khoảng 18. 

Hình 2.20 và Bảng 2.8 biểu diễn và so sánh hiệu quả giảm đỉnh của thuật toán 

đề xuất với các thuật toán phổ biến gần đây. 

 

Hình 2.20. So sánh đường cong CCDF của thuật toán lai ACE-CCNF với một số 

phương pháp giảm đỉnh khác. 

Đường cong CCDF PAPR của tín hiệu OFDM ban đầu được sử dụng làm 

đường tham chiếu, có giá trị PAPR xấp xỉ 13,52 dB ở mức xác suất CCDF là 10
-4

. 

Trong khi đó, PAPR của tín hiệu OFDM chỉ còn 6,91 dB sau khi áp dụng thuật toán 

đề xuất, tức là giảm 6,61 dB so với tín hiệu OFDM ban đầu, với giá trị MER đạt 

được là 48,68 dB. Mặt khác, khi so sánh với các phương pháp trong [39], [40], [43], 
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[57], [61], mức giảm PAPR đạt được bằng thuật toán đề xuất vượt trội so với các 

phương pháp khác một lượng tối thiểu là 1,78 dB.  

Bảng 2.8. So sánh hiệu quả giảm đỉnh của thuật toán lai ACE-CCNF với một số thuật 

toán khác 

Tên thuật toán 
PAPR sau           

giảm đỉnh [dB] 

Mức giảm PAPR 

[dB] 

CC [39]  9,56 3,96 

ICAF [57] với 20 vòng lặp 10,03 3,49 

CCNF 8,69 4,83 

ACE-SGP [40] sau 3 vòng lặp 8,85 4,67 

ACE-SGT [43] với 64 nhóm 9,15 4,37 

ACE [61] 9,72 3,80 

ACE không lặp cận tối ưu 8,09 5,43 

Thuật toán lai đề xuất 6,91 6,61 

Hình 2.21 biểu diễn tín hiệu OFDM trước và sau khi giảm đỉnh bằng phương 

pháp lai ACE-CCNF đề xuất. 

 

Hình 2.21. Tín hiệu OFDM trước và sau giảm PAPR bằng thuật toán lai ACE-CCNF 

Chòm không gian tín hiệu mở rộng thu được sau quá trình giảm PAPR bằng 

thuật toán đề xuất được thể hiện trong Hình 2.22. Biểu diễn chòm sao sử dụng ánh 

xạ Gray thay vì các ô chuẩn hóa để việc quan sát dễ dàng hơn. Có thể thấy, các 

điểm chòm sao lệch khỏi vị trí ban đầu của chúng trong các giới hạn ràng buộc là 

một hình vuông đối với các điểm bên trong và các điểm ở góc, trong khi đó nó là 

một hình chữ nhật cho các điểm biên bên ngoài còn lại. Mặt khác, phương pháp đề 
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xuất đưa ra một vùng các điểm chòm sao có thể mở rộng hơn trong khi giảm 

khoảng cách giữa chúng không đáng kể. Ngoài ra, tín hiệu sửa đỉnh miền tần số làm 

méo dạng các điểm chòm sao nhưng mức độ không đáng kể. Sự phân bố tín hiệu 

được giảm đỉnh chủ yếu vẫn ở các vị trí điểm chòm sao gốc. Do đó, thuật toán đề 

xuất làm tăng khả năng giảm PAPR trong khi vẫn duy trì hiệu suất lỗi MER ở mức 

chấp nhận được. 

 

Hình 2.22. Phân bố chòm sao không gian tín hiệu mở rộng sau khi xử lý giảm PAPR. 

Cũng giống như các phương pháp ACE khác, dù các đỉnh rất lớn trong tín hiệu 

OFDM hiếm khi xảy ra trong thực tế, việc sửa đổi chòm sao vẫn làm tăng công suất 

trung bình của tín hiệu truyền đi. Những sửa đổi này có tác động không đáng kể đến 

công suất truyền tổng thể khi ngưỡng cắt Tclip nhỏ, tuy nhiên nó làm hiệu suất giảm 

PAPR thấp hơn. Trong khi đó, việc áp dụng ngưỡng cắt Tclip lớn dẫn đến biên độ tạp 

âm cắt tăng lên, do đó công suất trung bình của tín hiệu cũng tăng lên. Vì vậy, cần 

có sự cân bằng giữa hiệu suất giảm PAPR tín hiệu và giới hạn tăng công suất trung 

bình của nó. Để giải quyết vấn đề này, Thuật toán 4 và Thuật toán 5 sử dụng 

ngưỡng mở rộng Face để giới hạn vùng mở rộng. Sự phụ thuộc của mức tăng công 

suất trung bình vào Face được mô tả trong Hình 2.23. Đối với mô phỏng này, 

1aceF   được sử dụng với kích thước bước là 0,01. Như có thể thấy trong Hình 

2.23, công suất trung bình của tín hiệu tăng khi Face tăng. Điều này là bởi việc mở 



82 

 

 

 

rộng giới hạn vùng mở rộng làm cho biên độ của các điểm trong chòm sao tín hiệu 

bên ngoài tăng lên, do đó làm tăng công suất trung bình của tín hiệu.  

 

Hình 2.23. Mối quan hệ giữa giới hạn mở rộng và mức tăng công suất trung bình. 

Bảng 2.9 so sánh mức tăng công suất trung bình của một số thuật toán giảm 

PAPR với mức tăng công suất trung bình của thuật toán đề xuất khi Face = 0,32. 

Trong mô phỏng, giá trị Face = 0,32 được chọn vì nó xấp xỉ một nửa khoảng cách 

giữa các điểm chòm sao liền kề. Như có thể thấy từ Bảng 2.8 và Bảng 2.9, thuật 

toán lai đề xuất có hiệu suất giảm đỉnh vượt trội mà chỉ làm tăng một chút công suất 

trung bình của tín hiệu. 

Bảng 2.9. So sánh mức tăng công suất trung bình của một số thuật toán giảm PAPR 

Các thuật toán Mức tăng công suất trung bình [dB] 

ACE-SGP [40] sau 3 vòng lặp 1,1240 

ACE-SGT [43] với 64 nhóm 1,2770 

ACE không lặp cận tối ưu 0,4994 

Lai ACE-CCNF 0,0893 

Mặc dù hiệu suất MER đáp ứng tiêu chuẩn DVB-T2 với yêu cầu MER của tín 

hiệu truyền đi phải lớn hơn hoặc bằng 42 dB, nhưng chỉ số này chỉ đánh giá chất 

lượng của tín hiệu truyền đi. Để đánh giá hiệu quả thực tế của phương pháp giảm 

đỉnh được đề xuất, bắt buộc phải đánh giá thông qua tham số BER tại máy thu. Để 

đánh giá hiệu suất BER, các tín hiệu OFDM trong Hình 2.20 được sử dụng để so 

sánh. Để phù hợp với thực tế, các tín hiệu OFDM này bị gây méo bởi một lớp bộ 
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khuếch đại công suất cao phi tuyến sử dụng mô hình đa thức bộ nhớ [59] và tạp âm 

Gauss trắng cộng tính. Hình 2.24 so sánh hiệu quả BER của thuật toán lai đề xuất 

với một thuật toán điển hình khác. Kết quả chỉ ra rằng, hiệu suất BER của kỹ thuật 

lai đề xuất được cải thiện đáng kể so với các phương pháp giảm PAPR được so 

sánh. Cụ thể, giá trị 0bE N  cần thiết để đạt được BER là 10
-5

 là khoảng 22,5 dB 

đối với các phương pháp cắt và khoảng 20 dB đối với các phương pháp ACE. Tuy 

nhiên, thuật toán lai đề xuất chỉ yêu cầu khoảng 18,5 dB. 

 

Hình 2.24. So sánh BER của một số thuật toán giảm PAPR 

2.3.5.2. Các kết quả thực hiện FPGA 

Với mục đích đánh giá độ chính xác và tin cậy của phương pháp giảm đỉnh đề 

xuất, việc thử nghiệm FPGA đã được thực hiện. Các tham số và kịch bản mô phỏng 

bằng Matlab cũng được sử dụng cho thử nghiệm này để đảm bảo tính nhất quán và 

tin cậy trong việc so sánh. Chip Xilinx FPGA XC7K325T-2FFG900C cùng với bo 

mạch phát triển Genesys 2 Kintex-7 FPGA đã được sử dụng làm nền tảng để triển 

khai thử nghiệm thuật toán giảm PAPR được đề xuất. Kiến trúc phần cứng được đề 

xuất trong Hình 2.14 được thiết kế trên công cụ Vivado System Generator 

(SYSGEN) cho DSP. Dữ liệu cho điều chế 16-QAM được tạo ngẫu nhiên bằng cách 

sử dụng thanh ghi dịch phản hồi tuyến tính và bất kỳ đa thức sinh nào, ví dụ 

168 166 153 151 1x x x x     để giảm mức sử dụng tài nguyên FPGA. Công cụ 
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SYSGEN đã được chọn để thiết kế FPGA của thuật toán giảm PAPR được đề xuất vì 

đây là công cụ mô hình hóa cấp hệ thống sử dụng Simulink dựa trên mô hình 

MathWorks cho thiết kế FPGA. Các mô phỏng được thực hiện trong SYSGEN có 

tốc độ cao hơn đáng kể so với các mô phỏng được thực hiện trong trình mô phỏng 

ngôn ngữ mô tả phần cứng (HDL) truyền thống. Ngoài ra, kết quả của các mô phỏng 

này dễ phân tích hơn, do đó việc đánh giá kết quả mô phỏng cũng hiệu quả hơn. 

 
Hình 2.25. Tín hiệu OFDM trước và sau khi giảm đỉnh đạt được khi triển khai FPGA 

Biên độ của tín hiệu OFDM ban đầu và tín hiệu giảm PAPR được biểu diễn 

bằng số dấu phẩy tĩnh không dấu 16 bít, trong đó 13 bít có trọng số nhỏ nhất biểu 

thị phần thập phân. Như được thể hiện trong Hình 2.25, biên độ tín hiệu cực đại sau 

khi xử lý giảm PAPR trong miền thời gian sẽ giảm 4,74 2,27 2,09  lần biên độ 

tín hiệu trước khi giảm PAPR (tức là PAPR của tín hiệu giảm khoảng 6,40 dB). Kết 

quả thử nghiệm FPGA này rất gần với mức giảm 6,61 dB trong mô phỏng Matlab 

như trong Bảng 2.8.  

2.4. Kết luận chương 2 

Chương 2 đã đề xuất ba phương pháp giảm PAPR hiệu quả cho tín hiệu 

OFDM, bao gồm phương pháp CCNF, ACE không lặp cận tối ưu, và phương pháp 

lai ACE-CCNF kết hợp hai phương pháp đề xuất trên. Các phương pháp giảm 

PAPR này có độ phức tạp tính toán thấp hơn trong khi hiệu suất giảm PAPR tăng 

đáng kể khi so với các phương pháp giảm PAPR cùng loại đã được đề xuất trước 

đó. Điều này có ý nghĩa rất lớn, góp phần giảm độ phức tạp triển khai phần cứng 

khi áp dụng vào hệ thống thực tế. Bên cạnh các ưu điểm của mình, các phương pháp 

giảm PAPR đề xuất trong luận án cũng có các nhược điểm cố hữu của phương pháp 

CAF và ACE thông thường, đó là hiệu quả giảm đỉnh càng cao méo tín hiệu càng 
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lớn. Do đó cần phải chấp nhận giảm bớt hiệu quả giảm PAPR để đảm bảo hiệu suất 

BER. 

Như chúng ta có thể thấy, để thực hiện các phương pháp giảm PAPR cho tín 

hiệu OFDM đã đề xuất nói riêng, các kỹ thuật giảm PAPR cho tín hiệu OFDM nói 

chung, cặp biến đổi FFT/IFFT luôn được yêu cầu. Tuy nhiên, các kí hiệu OFDM 

trong các hệ thống vô tuyến hiện đại có kích rất lớn, có thể lên đến 32K như trong 

chuẩn DVB-T2, đòi hỏi các bộ FFT/IFFT có kích thước lớn. Điều này làm tăng độ 

phức tạp tính toán và gây khó khăn trong việc triển khai phần cứng thực tế. Ngoài ra, 

các phép biến đổi FFT/IFFT cũng chiếm dụng lượng lớn tài nguyên phần cứng, tăng 

công suất tiêu thụ cũng như trễ xử lý tín hiệu. Do đó, việc đề xuất các phương pháp 

nhằm triển khai biến đổi FFT/IFFT hiệu quả, qua đó làm giảm độ phức tạp tính toán 

để đơn giản hóa việc triển khai phần cứng; giảm độ trễ xử lý, góp phần đáp ứng yêu 

cầu của các dịch vụ thời gian thực; giảm đáng kể mức tiêu thụ phần cứng và công 

suất là rất cần thiết. Trong Chương 3 của luận án, một phương pháp quay pha song 

song cho FFT/IFFT kích thước lớn ứng dụng trong các hệ thống OFDM được đề xuất 

nhằm đạt được mục tiêu nêu trên. 

  



86 

 

 

 

Chương 3: PHÁT TRIỂN PHƯƠNG PHÁP QUAY PHA SONG SONG     

CHO FFT/IFFT KÍCH THƯỚC LỚN TRONG HỆ THỐNG OFDM  

 

Để thực hiện hiệu quả biến đổi FFT/IFFT kích thước lớn trong hệ thống 

OFDM, nhiều phương pháp khác nhau đã được đề xuất. Một trong các nhóm 

phương pháp phổ biến sử dụng thuật toán quay CORDIC [19], [20]. Các phương 

pháp này sử dụng một chuỗi các phép quay có góc nhỏ dần với chỉ hai bộ dịch và 

hai bộ cộng/trừ trong mỗi lần lặp để thực hiện phép quay. Bộ xử lý CORDIC cơ số 

2 (radix-2 CORDIC) đã trở nên phổ biến nhờ tính đa dạng trong việc tính toán các 

hàm toán học khác nhau, bao gồm cả các hàm lượng giác. Tuy nhiên, một trong 

những thách thức lớn của thuật toán CORDIC thông thường là yêu cầu nhiều lần 

lặp, tùy thuộc vào số lượng bít chính xác yêu cầu tại đầu ra do nó chỉ dịch chuyển 

một bít trong mỗi lần lặp [21]. Do đó, thuật toán có độ phức tạp tính toán tương đối 

cao, tiêu tốn tài nguyên phần cứng và độ trễ xử lý lớn. 

Trong luận án này, một phương pháp quay pha song song mới và kiến trúc 

phần cứng của nó cho FFT/IFFT kích thước lớn ứng dụng trong hệ thống OFDM 

được đề xuất nhằm đạt được các mục tiêu: giảm độ phức tạp tính toán để đơn giản 

hóa việc triển khai phần cứng; tăng tốc độ hội tụ của thuật toán để giảm độ trễ xử lý, 

góp phần đáp ứng yêu cầu của các dịch vụ thời gian thực; cải thiện độ chính xác của 

phép quay. Ngoài ra, phương pháp đề xuất còn giảm đáng kể mức tiêu thụ phần 

cứng và công suất. 

Nội dung chính của chương này được đưa ra trong công trình [2], trong “Danh 

mục các công trình nghiên cứu”. 

3.1. Giới thiệu chung về phương pháp quay pha đề xuất và kiến trúc của nó 

Như chúng ta đã biết, nhược điểm chính của thuật toán CORDIC để thực hiện 

phép biến đổi FFT/IFFT hiện tại là cần 1m  vòng lặp để đạt được độ chính xác m  

bít nên làm tăng độ trễ xử lý. Trong nhiều ứng dụng thời gian thực, yêu cầu thông 

lượng xử lý cao và độ trễ xử lý thấp là mối quan tâm hàng đầu của các nhà thiết kế. 

Do đó, một phương pháp quay pha hiệu quả cho biến đổi FFT/IFFT là rất quan 
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trọng để đảm bảo độ trễ thấp, độ chính xác và hiệu quả cao trong tính toán cho các 

ứng dụng thời gian thực. 

Trong luận án này, phương pháp quay pha song song, không lặp cho 

FFT/IFFT kích thước lớn và kiến trúc phần cứng của nó được đề xuất. Để đạt được 

góc quay mục tiêu, phương pháp đề xuất được thực hiện thông qua ba bước, bao 

gồm quay trước, quay thô và quay chính xác. Việc xử lý góc quay được thực hiện 

hoặc trực tiếp thông qua biểu diễn nhị phân của phép quay mục tiêu hoặc bằng một 

véc-tơ tín hiệu trung gian mang thông tin về góc. Điều này giúp loại bỏ toàn bộ các 

phép toán số học (phép cộng và nhân) và các phần cứng liên quan đến đường dữ 

liệu (datapath) xấp xỉ góc, cũng như tránh được việc sử dụng các bảng tra (lookup 

table - LUT) góc cơ bản. Không những vậy, các phép quay có thể được thực hiện 

song song, giúp làm giảm đáng kể mức tiêu thụ năng lượng và các tài nguyên phần 

cứng, cũng như làm tăng tốc độ hội tụ của thuật toán. 

Quay trước Quay thô
Quay 

chính xác

xin

yin



xR

yR



xiP

yiP



xout

yout

Hình 3.1. Sơ đồ khối các bước của phương pháp quay song song được đề xuất 

Sơ đồ khối các bước của phương pháp quay pha song song mới được đề xuất 

như Hình 3.1. Chức năng chính của mỗi khối trong sơ đồ này được mô tả như sau: 

- Khối quay trước: làm giảm dải góc quay từ [0, 2π) về [0, π/8) để đơn giản 

hóa việc triển khai phần cứng và tăng tốc độ hội tụ của thuật toán. 

- Khối quay thô: đồng thời quay các góc cơ bản xấp xỉ góc đầu vào của nó 

và tính toán góc còn lại cho khối quay chính xác. Mục đích của khối này 

là ước tính nhanh góc mục tiêu, do đó giảm độ trễ xử lý 

- Khối quay chính xác: đảm bảo độ lệch giữa các góc quay và góc quay 

mong muốn không vượt quá giới hạn cho phép. 

Chi tiết về các khối xử lý quay sẽ được trình bày chi tiết cho các tiểu mục tiếp 

theo. Trong kiến trúc này, mỗi khối quay trước, quay thô và quay chính xác thực 

hiện trong một chu kỳ xung nhịp. Vì thuật toán và các khối phần cứng không yêu 

cầu lặp lại nên phương pháp quay đề xuất phù hợp với các hệ thống thời gian thực. 



88 

 

 

 

Trong tiểu mục này, ngưỡng góc cho việc xấp xỉ các hàm lượng giác được xác định. 

Chuỗi Taylor được sử dụng để tính gần đúng các hàm arctan,  sin, và cos như sau: 

 

3 5 3

arctan 0 arctan
3 5 3

  
            (3.1) 

 

3 5 3

sin 0 sin
3! 5! 6

  
            (3.2) 

 

2 4 2 4

cos 1 0 cos 1
2! 4! 2! 24

   
           (3.3) 

Như chúng ta đã biết, giá trị bé nhất của một góc được biểu diễn bằng số dấu 

phẩy tĩnh với m  bít thập phân là 2 m
. Một phép xấp xỉ có thể chấp nhận được nếu 

sai số kết quả nhỏ hơn 2 m
. Xem xét góc 

8


   với độ chính xác m  bít thập phân. 

Rõ ràng là 

4 3 3

24 6 3

  
  , do đó, nếu 

 

3

arctan 2
3

m
      (3.4) 

thì  

 arctan   (3.5) 

và nếu 

4 3 3

2
24 6 3

m      , khi đó các phép xấp xỉ sau có thể chấp nhận được:
 
 

 sin 2 sinm        (3.6) 

 

2 2

cos 1 2 cos 1
2 2

m 
        (3.7) 

Nếu 
th là ngưỡng góc dịch cho chuyển tiếp giữa quá trình quay thô và quay 

chính xác, 
th  phải thỏa mãn điều kiện sau: 

 
2log 33

32 2
3

m

mth
th




 

    (3.8) 

Mối quan hệ giữa độ chính xác m  bít và ngưỡng góc dịch 
th  được tính toán 

như trong Bảng 3.1. 
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Bảng 3.1. Mối quan hệ giữa độ chính xác và ngưỡng góc dịch 

Độ chính xác (m bít) Ngưỡng góc dịch-th (rad)

9 0,180281196288426 

10 0,143089280319166 

11 0,113570037052009 

12 0,0901405981442130 

13 0,0715446401595832 

14 0,0567850185260044 

15 0,0450702990721065 

3.2. Chi tiết các bước của phương pháp đề xuất 

3.2.1. Lượng tử hóa góc 

Giá trị góc pha quay được biểu diễn bằng tổ hợp bít nhị phân, gọi là từ mã góc 

pha quay. Số bít trong từ mã góc pha quay là một trong những tham số quan trọng ảnh 

hưởng đến độ chính xác của việc mã hóa và tính toán. Cụ thể, số bít từ mã càng lớn thì 

độ chính xác mã hóa và tính toán càng cao. Tuy nhiên, khi được triển khai trong các hệ 

thống thực tế, nó làm tăng mức tiêu thụ tài nguyên phần cứng và tăng thời gian xử lý. 

Tùy thuộc vào kích thước FFT/IFFT, số lượng bít được chọn sẽ khác nhau. Trong luận 

án này, phương pháp quay pha được thiết kế cho FFT/IFFT kích thước lớn trong hệ 

thống vô tuyến đa sóng mang nói chung, hệ thống OFDM nói riêng. Kích thước của 

các khối FFT/IFFT trong các hệ thống này có thể lên tới 4.096N   điểm (4K) cho 

5G, hoặc thậm chí lên tới 32.768N   điểm (32K) cho hệ thống DVB-T2. Do đó, trong 

các phân tích tiếp theo, FFT/IFFT 32K sẽ được sử dụng. 

Với FFT/IFFT 32K ( 32.768N  ), hệ số quay chia mặt phẳng pha 2  thành tối 

đa 32.768 phần, với độ lớn của góc quay tối thiểu là 2/N 0,0001917476 rad. Số bít 

của từ mã góc bao gồm số bít phần nguyên và bít phần thập phân. Từ mã này có thể 

được biểu diễn bằng các số nhị phân không dấu đối với các góc trong dải [0,2]
 
hoặc 

phần bù hai của các số nhị phân cho các góc trong dải [-, ]. Dù bằng cách nào, số 

bít phần nguyên cần thiết là cố định và bằng 3. Do đó, độ dài của từ mã góc bằng số 

bít phần thập phân cộng với 3. Trong luận án này, biểu diễn số nhị phân không dấu 

được sử dụng. Số lượng chữ số phần thập phân ảnh hưởng đến độ chính xác của góc 
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quay. Cụ thể, độ chính xác của góc quay cực nhỏ tăng lên khi số chữ số phần thập 

phân tăng lên. Khi được biểu diễn dưới dạng số nhị phân với độ chính xác m  bít (tức 

là số bít phần thập phân bằng m ) thì sai số góc quay là 2 m
. Nếu sử dụng 13m  , 

sai số là 13 0,000122072 2m   , nhỏ hơn 2/N 0,0001917476. Tuy nhiên, do việc 

làm tròn từ bản chất của việc biểu diễn số dấu phẩy tĩnh, số bít phần thập phân 

thường được chọn sao cho độ phân giải nhỏ hơn một nửa giá trị góc quay tối thiểu, 

nghĩa là 2 2 2m N  . Trong trường hợp này, giá trị tối thiểu của m  được chọn là 

14. Hơn nữa, quá trình tính toán góc quay trong các bước có thể gây ra lỗi bít có 

trọng số nhỏ nhất. Do đó, trên thực tế, các hệ thống thông tin vô tuyến thường khuyến 

nghị số bít phần thập phân sử dụng nhiều hơn một bít so với mức tối thiểu. Bảng 3.2 

liệt kê các giá trị m  tương ứng cho các hệ thống thông tin vô tuyến điển hình.  

Bảng 3.2. Lựa chọn giá trị của m cho các hệ thống thông tin vô tuyến  

Kích thước FFT/IFFT mmin 

1K 9 

2K 10 

4K 11 

8K 12 

16K 13 

32K 14 

64K 15 

Bảng 3.2 cho thấy, kích thước khối FFT/IFFT khác nhau sẽ yêu cầu độ dài tối 

thiểu của từ mã góc khác nhau. Tuy nhiên, độ dài từ mã được yêu cầu cho khối 

FFT/IFFT có kích thước lớn nhất cũng có thể áp dụng cho các khối FFT/IFFT có 

kích thước nhỏ hơn. Chẳng hạn, trong tiêu chuẩn DVB-T2, một từ mã góc có độ 

chính xác 14 bít có thể được sử dụng cho tất cả các chế độ sóng mang khác nhau, từ 

1K đến 32K, nghĩa là giá trị này cũng có thể áp dụng đối với hệ thống 5G (4K). Lựa 

chọn này khả dụng vì kích thước FFT/IFFT lớn nhất có thể áp dụng cho các hệ 

thống vô tuyến ngày nay là 32K. Vì vậy, chúng ta chỉ cần một từ mã góc có độ 

chính xác 14 bít (hay nói cách khác từ mã góc có độ dài 17 bít) là đảm bảo độ chính 

xác cần thiết. 
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3.2.2. Phép quay trước 

Phương pháp quay đề xuất quay véc-tơ đầu vào ( , )in inu x y  bằng góc   để 

đạt được véc-tơ đầu ra ( , )out outv x y . Tiểu mục này sẽ mô tả phép quay trước được 

đề xuất để thu hẹp góc   thành góc  0, / 8    và quá trình ánh xạ véc-tơ đầu 

vào u  thành véc-tơ đầu ra v  thông qua véc-tơ trung gian ( , )R R Rv x y . 

Trong hệ thống OFDM, một kí hiệu OFDM      0 , 1 ,..., 1    S S S N   S  

được điều chế với N  sóng mang con trực giao bằng một trong các phương pháp 

điều chế số, ví dự như QAM. Dựa vào công thức (1.3) chúng ta có, tín hiệu OFDM 

thời gian rời rạc được tạo ra bởi toán tử IDFT là: 

 

21 1

0 0

1 1
( ) ( ) ( )

N Nj kn
knN

N

k k

s n S k e S k W
N N

 

 

    (3.9) 

Tại phía thu, tín hiệu được truyền ( )S k  được khôi phục bằng toán tử DFT: 

 

21 1

0 0

1 1
( ) ( ) ( )

N Nj kn
nkN

N

n n

S k s n e s n W
N N

 


 

    (3.10) 

 Trong đó W kn

N


 được gọi là hệ số quay. 

Trong các Biểu thức (3.9) và (3.10), dấu của kn  trong hệ số pha W  biểu thị 

hướng quay pha của véc-tơ ( )s n  hoặc ( )S k . Cụ thể, nếu là dấu (+) thì véc-tơ  quay 

theo chiều ngược chiều kim đồng hồ, ngược lại thì véc-tơ quay theo chiều kim đồng 

hồ. Sẽ là không thuận lợi cho thuật toán cũng như việc triển khai phần cứng khi 

chúng ta xem xét DFT và IDFT một cách riêng biệt. Vì vậy, chúng ta có thể viết lại 

Biểu thức (3.10) như sau: 

 
21

0

1
( ) ( )

N j kn
N

n

S k s n e
N

 






 
  

 
  (3.11) 

trong đó ( )f   là liên hợp phức của ( )f   

Có thể thấy từ các Biểu thức (3.9) và (3.11) rằng, việc triển khai DFT và IDFT 

có thể áp dụng cùng một phép quay pha theo cùng một hướng. Đối với DFT, phép 

toán liên hợp phức được thực hiện bằng cách thay đổi dấu của thành phần ảo. Do 
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đó, chúng ta chỉ cần xét đến bộ quay pha có góc quay không âm. Nói cách khác, 

chúng ta chỉ cần thực hiện việc quay véc-tơ  theo hướng ngược chiều kim đồng hồ 

để thực hiện cả phép biến đổi DFT và IDFT. Để tính toán DFT, biến đổi FFT dựa 

trên thuật toán Cooley-Tukey [63] thường được sử dụng để giảm độ phức tạp tính 

toán của biến đổi Fourier. 

Trong trường hợp tổng quát, xem xét sự quay pha của phép IFFT. Khi đó, dựa 

trên tính chất của các hàm lượng giác, có thể thực hiện xoay pha cho IFFT trong 

khoảng [0,2π) thay vì áp dụng nó cho toàn bộ các góc  2 N kn . Khi đó luôn tồn 

tại một số nguyên không âm i  sao cho góc quay pha   thỏa mãn:  

  (2 2 ) 0,2kn N i       (3.12) 

Chúng ta có thể đạt được bất kỳ phép quay   mong muốn nào trong toàn bộ dải 

2 bằng cách dịch pha để ánh xạ véc-tơ đầu vào thành véc-tơ mới mà sau đó chỉ cần 

quay trong dải [0, / 8]  . Các biểu thức sau mô tả ánh xạ góc quay trong dải hẹp: 

 

( )

, khi 

j j j

j

R

j

R

v ue ue e

v ue

v v e

   





 
  

  





 
 

 (3.13) 

 

 

 

( )

, khi 

j j j

j

R

j

R

v ue u e e

v u e

v v e

   





 
  


  

 



  

 


 




 (3.14) 

trong đó   là góc dịch bất kỳ. Tuy nhiên, để giảm thiểu số hệ số bù K trong thuật 

toán CORDIC, trong luận án này, góc   được lựa chọn bởi tập các góc đặc biệt 

4,k k   N . Giả thiết rằng tồn tại một góc [0, /8]  , đầu vào CORDIC 

   0 0, ,in inx y x y  và góc quay   được ánh xạ thành vé-tơ tín hiệu trung gian 

 ,R Rx y  và góc   tương ứng như sau:  

Áp dụng công thức (3.13) với 0  , nếu  0, / 8   thì: 
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 0

0

R

R

xx

y y

 


  
   

   

 (3.15) 

Áp dụng công thức (3.14) với 4  , nếu  8, 4    thì: 

 0 0

0 0

4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


  
        

 (3.16) 

Áp dụng công thức (3.13) với 4  , nếu  4,3 8    thì: 

 0 0

0 0

4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


  
       

 (3.17) 

Áp dụng công thức (3.14) với 2  , nếu  3 8, 2    thì: 

 0

0

2

R

R

yx

y x

   


  
       

 (3.18) 

Áp dụng công thức (3.13) với 2  , nếu  2,5 8    thì: 

 0

0

2

R

R

yx

y x

   


  
   

   

 (3.19) 

Áp dụng công thức (3.14) với 3 4  , nếu  5 8,3 4    thì: 

 0 0

0 0

3 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


   
        

 (3.20) 

Áp dụng công thức (3.13) với 3 4  , nếu  3 4,7 8    thì: 

 0 0

0 0

3 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


   
       

 (3.21) 
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Áp dụng công thức (3.14) với   , nếu  7 8,    thì: 

 0

0

R

R

xx

y y

   


  
   

   

 (3.22) 

Áp dụng công thức (3.13) với   , nếu  ,9 8    thì: 

 0

0

R

R

xx

y y

   


  
       

 (3.23) 

Áp dụng công thức (3.14) với 5 4  , nếu  9 8,5 4    thì: 

 0 0

0 0

5 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


   
       

 (3.24) 

Áp dụng công thức (3.13) với 5 4  , nếu  5 4,11 8    thì: 

 0 0

0 0

5 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


   
        

 (3.25) 

Áp dụng công thức (3.14) với 3 2  , nếu  11 8,3 2    thì: 

 0

0

3 2

R

R

yx

y x

   


  
   

   

 (3.26) 

Áp dụng công thức (3.13) với 3 2  , nếu  3 2,13 8    thì: 

 0

0

3 2

R

R

yx

y x

   


  
       

 (3.27) 

Áp dụng công thức (3.14) với 7 4  , nếu  13 8,7 4    thì: 
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 0 0

0 0

7 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


  
       

 (3.28) 

Áp dụng công thức (3.13) với 7 4  , nếu  7 4,15 8    thì: 

 0 0

0 0

7 4

2

2

R

R

x yx

y x y

   


  
        

 (3.29) 

Áp dụng công thức (3.14) với 2  , nếu  15 8,2    thì: 

 0

0

2

R

R

xx

y y

   


  
       

 (3.30) 

Như có thể thấy trong các Biểu thức (3.15) - (3.30), các phép ánh xạ tín hiệu là 

không quan trọng vì chúng chỉ yêu cầu hệ số tỉ lệ 
1K  mà nó chỉ nhận hai giá trị 

hoặc là 
1 1K  , hoặc là 

1 2 2K  , hai bộ cộng/bộ trừ, phép hoán đổi các thành 

phần thực và ảo và/hoặc thay đổi dấu của dữ liệu. Các phép toán thu hẹp pha có thể 

yêu cầu 15 bộ trừ và 32 bộ so sánh. Tuy nhiên, tất cả các bộ trừ và bộ so sánh đều 

có thể được loại bỏ trong kiến trúc phần cứng được đề xuất. Phương pháp được đề 

xuất để loại bỏ các bộ trừ và bộ so sánh sẽ được mô tả chi tiết trong phần tiếp theo. 

Biểu thức (3.12) chỉ ra rằng góc pha quay phụ thuộc vào chỉ số mẫu miền thời 

gian n  và chỉ số mẫu miền tần số k . Trong trường hợp IFFT, tín hiệu OFDM thời 

gian rời rạc ( )s n  có được như trong Biểu thức (3.9) với một bộ chỉ số k nằm trong 

khoảng 0,1,..., 1k N   nên tích p nk  trong Biểu thức (3.9) này nhận các giá trị 

0, ,2 ,...,( 1)p n n N n  . Nói cách khác, tích p nk  này có thể được thực hiện bằng 

một bộ đếm tăng dần với kích thước bước .n  Tương tự như vậy đối với trường hợp 

FFT, tín hiệu truyền ( )S k  có được như trong Biểu thức (3.10) với bộ chỉ số n  nằm 

trong khoảng 0,1,..., 1.n N   Do vậy, tích p nk có thể được thực hiện bằng một 

bộ đếm tăng dần với kích thước bước ,k  khi đó ta có 0, ,2 ,...,( 1) .p k k N k   Tuy 
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nhiên, do tính chất của các hàm lượng giác, góc pha trong các biến đổi FFT/IFFT là 

2 kn N hay 2 p N chỉ cần thuộc đoạn 0,2[ ] . Do đó, từ Biểu thức (3.12) chúng 

ta có thể thấy rằng, tồn tại một số nguyên không âm q  thỏa mãn: 

 
mod

mod

q kn N

q p N



 
 (3.31) 

Trong đó mod  là một phép toán modulo 

Biểu thức (3.31) cũng chứng minh rằng 1q N  , trong đó N  là kích thước 

IFFT và là lũy thừa của 2 ( 2aN  ). Do đó, khi biểu diễn dưới dạng nhị phân, từ mã 

q  được biểu diễn bằng a  bít. Phép toán mod  trong Biểu thức (3.31) không yêu cầu 

tài nguyên phần cứng vì a  bít này được chứa trong các bít có trọng số nhỏ nhất của 

p . Như vậy, chúng ta chỉ cần lấy a  bít có trọng số nhỏ nhất của p  để nhận được .q  

Với dải góc được làm hẹp 0, / 8)[  , dải quay đầy đủ 0,2 )[   được chia thành 

16 vùng, mỗi vùng được xác định bởi các góc biên trong tập 16 góc 

 ,0, / 8,2 / 8,...,15 / 8    được sử dụng trong các Biểu thức (3.15) - (3.30). Chúng 

ta có thể thấy, các góc này chia mặt phẳng tọa độ thành 16 miền bằng nhau và tập 

hợp 16 góc này tương ứng với các giá trị của q  là  0, /16,2 /16,...,15 /16N N N . 

Do đó, cần bốn bít có trọng số lớn nhất (Most Significant Bit - MSB) của từ mã q  

để biểu diễn cho 16 vùng của mặt phẳng tọa độ, trong khi  4a   bít có trọng số 

nhỏ nhất (Least Significant Bit - LSB) còn lại của nó được sử dụng để thiết lập giá 

trị của góc  , như trong biểu thức (3.32).  

 

1 2 0

1 2 3 4

5 6 0

1

...

...

1

2
2

 tõ m· cña 

 bèn MSB cña 

 c¸c LSB cßn l¹i cña 

a a

H

a a a a

L

a a

iC R

iC R

a

q q q q q

q q q q q q

q q q q q

x x

y yK

q

 

 

   

 

 

 

 

   
   

  



 (3.32) 
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Bảng 3.3 đưa ra chi tiết việc ánh xạ góc, trong đó NOT là phép phủ định logic 

và phép chia / 2aq  là phép dịch phải đi a bít, với 2a N  là kích thước của 

FFT/IFFT.  

Bảng 3.3. Ánh xạ góc quay đầu vào thành véc-tơ tín hiệu trung gian 

Hq
 Vùng   q 

iCx  
iCy  

1K  

0000  0, 8  Lq  0x  
0y  1 

0001  8, 4   LNOT q  0 0x y  
0 0x y   2 2  

0010  4,3 8   Lq  0 0x y  
0 0x y  2 2  

0011  3 8, 2   LNOT q  0y  
0x  1 

0100  2,5 8   Lq  0y  
0x  1 

0101  5 8,3 4   LNOT q  0 0x y   
0 0x y   2 2  

0110  3 4,7 8   Lq  0 0x y   
0 0x y  2 2  

0111  7 8,   LNOT q  0x  
0y  1 

1000  ,9 8   Lq  0x  
0y  1 

1001  9 8,5 4   LNOT q  0 0x y   
0 0x y  2 2  

1010  5 4,11 8   Lq  0 0x y   
0 0x y   2 2  

1011  11 8,3 2   LNOT q  0y  
0x  1 

1100  3 2,13 8   Lq  0y  
0x  1 

1101  13 8,7 4   LNOT q  0 0x y  
0 0x y  2 2  

1110  7 4,15 8   Lq  0 0x y  
0 0x y   2 2  

1111  15 8,2   LNOT q  0x  
0y  1 

3.2.3. Phép quay thô 

Có thể thấy từ các Biểu thức (1.5) và (1.7), các góc cơ bản arctan 2 k được 

chọn trong các phép quay cực nhỏ trong thuật toán CORDIC thông thường làm cho 

nó có độ phức tạp tính toán thấp. Tuy nhiên, các phép quay cực nhỏ không thể thực 

hiện song song vì hướng quay của chúng phải được xác định thông qua một loạt các 

phép lặp mà phụ thuộc vào dấu của góc còn lại được tính từ lần lặp trước đó. Hơn 

nữa, việc xác định khối cộng/trừ thực hiện phép toán cộng hoặc trừ cũng gây cản trở 
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khả năng tăng tốc của hệ thống. Trong khi đó, các phép quay thô và quay chính xác 

đề xuất thực hiện các phép quay cực nhỏ dựa trên biểu diễn nhị phân của các góc 

đầu vào. Cụ thể, khi góc đầu vào lớn hơn ngưỡng ,th phép quay thô sẽ quay các 

góc cơ bản xấp xỉ giá trị của góc đầu vào được biểu diễn ở dạng nhị phân và sau đó 

tính toán góc lệch. Kết quả tính toán được dùng để hiệu chỉnh các góc còn lại tại 

đầu vào khối quay chính xác. 

Góc quay đầu vào   nằm trong dải  0,2  được thu hẹp về dải  0, / 8  

thông qua khối quay trước để đạt được góc   mà khi biểu diễn dưới dạng nhị phân 

là 
2

2
m k

kk
  


 , trong đó m  là số bít phần thập phân của   

và  0,1k   là các 

bít nhị phân của  . Vì / 8 0,3926990817 rad   nên bít 
1  luôn luôn là 0. Chia 

góc hẹp này thành hai phần: phần cao H  và phần thấp L  như sau: 

 
1

2

2 2
t m

H L k k

k k

k k t

    


 

 

      (3.33) 

trong đó t  là chỉ số bít cao nhất của   sao cho 
L th   (xem Bảng 3.1).  

L  đạt giá trị cực đại khi tất cả các bít của nó là 1, tức là 1,k k t    . Do 

vậy, giá trị lớn nhất của L  là: 

 
12 2 2max

m
L k t m

k t

    



    (3.34) 

Xét các trường hợp cơ bản như trong Bảng 3.1, chúng ta có giá trị của max

L  

như trong Bảng 3.4.  

Bảng 3.4. Mối quan hệ giữa giá trị cực đại của vào và  

m  t  max

L (rad) 

9 4 0,123046875000000 

10 4 0,124023437500000 

11 5 0,062011718750000 

12 5 0,062255859375000 

13 5 0,062377929687500 

14 6 0,031188964843750 

15 6 0,031219482421875 

L m t
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Khối quay thô thực hiện phép quay tại một góc xấp xỉ H sử dụng góc cơ bản 

k
arctan2  và tính toán sai số của phép quay này. Sai số có được sau đó được cộng 

với L để gửi đến khối quay chính xác. Vì 2 arctan2k k   
đối với 1k t  , mỗi vị 

trí bít của H có thể phân tách thành tổ hợp các số hạng arctan cộng với một sai số 

như sau: 

 2 arctan 2 arctan 2k k

ke



      (3.35) 

trong đó   là một chỉ số mà nếu nó xuất hiện thì luôn thỏa mãn điều kiện  k   và 

.L

ke 
 

Để đơn giản, chỉ lấy các trường hợp được xem xét trong Bảng 3.2, trong đó 

6t   là giá trị lớn nhất thỏa mãn 
L

th  . Có thể thấy rằng, đối với các góc nằm 

trong  0, / 8 , 2  k  , số hạng thứ hai ở vế phải của biểu thức (3.35) sẽ không xuất 

hiện, vì vậy, biểu thức (3.35) có thể được viết thành: 

 2 arctan 2 2k k

ke k     (3.36) 

Khi này, phần cao H và   có thể được viết lại như sau: 

 

1 1

2 2

1 1

2 2

arctan 2

2 arctan 2

arctan 2

t t
H k

k k k

k k

k k

k

t t
k L

k k k

k k

a e

e

e

 

   

 


 

 

 


 

 

 

  

 

 

 (3.37) 

Ví dụ, nếu góc đầu vào là 22 ,  rad khối quay thô quay góc 2arctan2  và 

xác định giá trị sai số 
2 2

2 2 arctan 2 .e     Giá trị sai số 2e  này sau đó được sử dụng 

để thực hiện phép quay còn lại trong khối quay chính xác. 

Theo Biểu thức (3.37), khối quay thô quay một góc 
1

2
arctan 2 ,

t k H

kk
 

 




tính sai số 
1

2

t

k kk
e



  rồi cộng sai số này với L  để thực hiện phép quay còn lại. 

Điểm khác biệt chính của phương pháp đề xuất so với thuật toán CORDIC thông 

thường ở chỗ, việc quay véc-tơ chỉ thực hiện theo một hướng. Hơn nữa, do bít 
k  
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được xác định trước với mỗi góc mục tiêu, do đó, các phép quay trong bước quay 

cực nhỏ cũng có thể được thực hiện đồng thời. Cụ thể, chúng ta định nghĩa: 

 2 k

k kc    (3.38) 

Phép quay véc-tơ trong khối quay thô có thể được mô tả là: 

 
1 1

2 2

1

1

t t
iP k R

k

k k k RiP

x c x
K

c yy

 

 

     
     

   
   (3.39) 

 
1 0

arctan 2 ), 1

                       , nÕu

cos(  nÕu

k

k k

k

K





 


 (3.40) 

trong đó véc-tơ   ,R Rx y  là đầu ra của khối quay trước. 

Khi sử dụng thuật toán quay lặp lại, giống như thuật toán lặp CORDIC truyền 

thống, công thức cho phép quay thứ k  như sau: 

 
1

1

1

1

k kk

k

kk k

x xc
K

cy y





    
    

    
 (3.41) 

trong đó 2k   và véc-tơ gốc    1 1, ,R Rx y x y . 

Để đơn giản, hệ số tỉ lệ 
kK tạm thời được bỏ qua. Bắt nguồn từ ý tưởng song song 

hóa cho các kiến trúc lặp trong [65], một công thức hồi quy từ (3.41) được sử dụng để 

tạo véc-tơ đầu ra của bước quay cực nhỏ cuối cùng như sau: 

Nếu 3t   thì: 

 
2 1 2 1

2 1 2 1

x x c y

y y c x

 


 
 (3.42) 

Nếu 4t   thì 

 
3 2 3 1 2 3 1

3 2 3 1 2 3 1

(1 ) ( )

(1 ) ( )

x c c x c c y

y c c y c c x

   


   
 (3.43) 

Nếu 5t   thì 

 
4 2 3 2 4 3 4 1 2 3 4 2 3 4 1

4 2 3 2 4 3 4 1 2 3 4 2 3 4 1

(1 ) ( )

(1 ) ( )

x c c c c c c x c c c c c c y

y c c c c c c y c c c c c c x

       


       
 (3.44) 
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Trong luận án này, do chỉ xem xét dải góc đầu vào  0, / 8   nên 3 bít 

 2 3 4, ,    không thể đồng thời bằng 1, vì nếu như vậy thì 

42 2

2 2
2 2 0,4375 / 8

m

k kk k
    

 
     . Vì vậy, từ biểu thức (3.37), biểu thức 

(3.44) có thể được đơn giản hóa thành: 

 
4 2 3 2 4 3 4 1 2 3 4 1

4 2 3 2 4 3 4 1 2 3 4 1

(1 ) ( )

(1 ) ( )

x c c c c c c x c c c y

y c c c c c c y c c c x

      


      
 (3.45) 

Trong trường hợp 6t   thì 

 

   

   

5 5
4 4

5 2 1 3 1

22

5 5
4 4

5 2 1 3 1

22

1

1

k k

kk

k k

kk

x f C c x c f C y

y f C c y c f C x





    
        

   


              





 (3.46) 

trong đó 
m

nC  là một tổ hợp chập n  của m  phần tử của  2 3 1, ,..., tc c c 
 và  m

nf C  là 

một hàm gồm tổng của tích các phần tử, cụ thể 

 
 

 

4

2 2 3 2 4 2 5 3 4 3 5 4 5

4

3 2 3 4 2 3 5 2 4 5 3 4 5

f C c c c c c c c c c c c c

f C c c c c c c c c c c c c

     

   
 (3.47) 

Do dải góc được xem xét giới hạn trong  0, / 8 , nên chúng ta có thể đơn 

giản hóa các biểu thức (3.46) và (3.47) lần lượt như sau: 

 

    

    

5
4 4

5 2 1 3 1

2

5
4 4

5 2 1 3 1

2

1

1

k

k

k

k

x f C x c f C y

y f C y c f C x





  
     

  


        





 (3.48) 

 
 

 

4

2 2 3 2 4 2 5 3 4 3 5 4 5

4

3 2 4 5 3 4 5

f C c c c c c c c c c c c c

f C c c c c c c

     

 
 (3.49) 

Trong dải góc giới hạn được nhắc ở trên, các biểu thức (3.45), (3.48) và (3.49) 

có thể được rút gọn thêm một số số hạng, sẽ được trình bày chi tiết trong thiết kế 

phần cứng.  
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Khi 6t  , một số số hạng là tích của các phần tử 
kc trong biểu thức véc-tơ 

quay sẽ được loại bỏ khi tổng các chỉ số của chúng vượt quá m . Có được điều này 

là vì phép dịch phải của đầu vào bởi giá trị lớn hơn m  làm cho nó bằng 0. 

Các biểu thức (3.43) - (3.49) có thể tổng quát hóa như sau: 

 
1 1 1

1 1 1

t

t

x Ax By

y Ay Bx





 


 
 (3.50) 

Như chúng ta đã biết, thuật toán CORDIC cơ số 2 không thể thực hiện các 

phép quay song song do mỗi lần lặp phải xác định dấu của kd , trong khi điều này 

phụ thuộc vào kết quả của lần lặp trước. Tuy nhiên, đối với khối quay thô trong 

thiết kế đề xuất, các Biểu thức từ (3.42) đến (3.46) chỉ ra rằng việc quay véc-tơ bởi 

góc 
1

2
arctan 2

t k

kk


 

 chỉ phụ thuộc vào giá trị bít của H chứ không phụ thuộc 

vào kd . Do đó, tất cả các phép quay giống như trong thuật toán CORDIC thông 

thường có thể được thực hiện đồng thời trong khối quay thô. Chẳng hạn, với t = 6, 

Biểu thức (3.48) và (3.49) cho thấy khối xoay thô có thể quay đồng thời tất cả các 

bước lặp từ 2 đến 5. 

Khối quay thô không chỉ tính toán véc-tơ   1 1,t tx y 
 mà còn tính toán hệ số tỉ 

lệ như trong biểu thức (3.40) và sai số như trong biểu thức (3.37). Có thể thấy từ các 

biểu thức (3.37) và (3.40), với mỗi góc quay mục tiêu, các bít 
k  không đổi, hệ số 

tỉ lệ không đổi và sai số góc có thể được tính toán trước miễn là giá trị của t  hoặc 

m  được xác định. Sai số góc có thể được tính bằng cách sử dụng ( 2)t   bít 

2 1,..., t  
. Do số lượng bít được yêu cầu nhỏ, chúng ta có thể xác định trước các 

giá trị đó và lưu trữ chúng trong một LUT nhỏ. Việc thiết lập các giá trị LUT sẽ 

được trình bày chi tiết sau trong kiến trúc phần cứng. Đối với mỗi chỉ số k , chúng 

ta có thể tính toán trước hệ số tỉ lệ 
kK  và sai số 

ke  như trong Bảng 3.5. Tuy nhiên, 

các giá trị 
kK  được đưa ra trong Bảng 3.5 là dành cho trường hợp 1k  . Trong 

trường hợp ngược lại, nếu 0k 
 
thì 1kK  . 
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Bảng 3.5. Hệ số tỉ lệ LUT và sai số góc 

Chỉ số k  kK  
ke  

2 0,970142500145332 0,00502133687313586 

3 0,992277876713668 0,00064500545323856 

4 0,998052578482889 0,00008119000404265 

5 0,999512076087079 0,00001016656973172 

3.2.4. Phép quay chính xác 

Từ các biểu thức (3.33), (3.37) và (3.50) chúng ta có thể thấy, khối quay thô 

thực hiện quay góc 
1

2
arctan 2

t k

kk


 

 , do đó, góc quay còn lại được thực hiện bởi 

khối quay chính xác là: 

 
1 1

2 2

2
t m t

L k

k k k k k

k k t k

e e    
 



  

       (3.51) 

và khối quay chính xác tính toán: 

 
sin

sin

cos

cos

o iP

o iP

x x

y y

 

 

    
    
    

 (3.52) 

trong đó  ,iP iPx y  là véc-tơ đầu ra của khối quay thô hay chính là véc-tơ đầu vào 

của khối quay chính xác. Để hoàn thành phép quay, thay đổi dấu của thành phần 

phần ảo 
0y  nếu cần (xem biểu thức (3.13) và (3.14)). 

Do L và sai số 
1

2

t

k kk
err e




 là các số không âm nên giá trị của   luôn 

thỏa mãn điều kiện sau: 

 max maxL err    (3.53) 

Như đã chỉ ra trước đó, bốn bít  2 3 4 5, , ,     không thể đồng thời là 1, bởi vì 

nếu tất cả các bít này đều là 1, góc   vượt quá góc 8 . Trong số các tổ hợp bít có 

thể có của 4 bít này, err  đạt giá trị lớn nhất khi    2 3 4 5 0, , , 110     . Do đó, 

2 3max err e e   là giá trị lớn nhất của err  

 2 3max err e e   (3.54) 
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Từ Bảng 3.5, ta xác định được giá trị của maxerr  là maxerr 

0,00502133687313586 + 0,00064500545323856 = 0,00566634232637442. Kết hợp 

với Bảng 3.4 chúng ta có: 

 
max max

max max max 2max

L

L L

err

err



  



   
 (3.55) 

Do đó:  

 2maxL Lerr      (3.56) 

Trong Biểu thức (3.56), phép toán 2max L  tương đương với phép dịch trái 1 

bít. Ngoài ra, từ Phương trình (3.33), chúng ta thấy rằng, trong số t MSB của phần 

thập phân của L , chỉ bit thứ t có thể có giá trị 1. Do đó, trong số  1t   MSB của 

phần thập phân của  , chỉ bít thứ  1t   có thể là 1 và tất cả các bit có trọng số cao 

hơn luôn là 0. Trong trường hợp này, biểu diễn nhị phân của   là: 

 
1

2
m

k

k

k t

  

 

   (3.57) 

trong đó   0,1k   là bít nhị phân thứ k  của  . 

Trong thuật toán CORDIC cơ số 2, các phép quay không thể thực hiện song 

song do phải xác định hướng quay dựa trên phép quay trước đó. Do đó, hướng quay 

cần phải được loại bỏ khỏi biểu thức tính toán để song song hóa khối quay chính 

xác trong bộ quay được đề xuất. Các biểu thức toán học cho khối quay chính xác 

được đề xuất trong luận án này được trình bày trong phần tiếp theo. 

Giả sử rằng góc   được phân chia thành một chuỗi các góc nhỏ như trong 

biểu thức (3.57). Các biểu thức (3.5) và (3.6) chỉ ra rằng, bộ quay pha có thể được 

mô tả thông qua thuật toán lặp là: 

 
1

(2 1)

(2 1)
1

cos( 2 ) sin( 2 )

sin( 2 ) cos( 2 )

1 2 2

2 1 2

k km
o iPk k

k k
k to iPk k

k km
iPk k

k k
k t iPk k

x x

y y

x

y

 

 

 

 

 

 
 

  

  
 

    
     

    

    
    

   





 (3.58) 
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Dễ dàng thấy được, nếu k  thỏa mãn 
(2 1)2 2k m   (tương đương với 

( 1) 2 1thk k m      , trong đó 
thk  là một giá trị ngưỡng) thì 

(2 1)cos( 2 ) 1 2 1k k

k k      , do vậy, biểu thức (3.58) có thể được viết lại như sau: 

 
(2 1)1

(2 1)
1

1 2 2 1 2

2 1 2 2 1

th

th

k k kk m
o iPk k k

k k k
k t k ko iPk k k

x x

y y

  

  

   

   
  

        
       

      
   (3.59) 

Biểu thức (3.59) có thể sử dụng để thực hiện phép quay lặp lại giống như thuật 

toán CORDIC thông thường. Tuy nhiên, từ biểu thức (3.59) có thể thấy rằng, các bít 

k  được xác định trước với mỗi góc đầu vào, do đó, có nhiều hơn 1 bít được xử lý 

trong mỗi vòng lặp dựa trên ý tưởng trong [65]. Góc   được chia thành hai phần, 

phần cao H  và phần thấp L  như sau: 

 
1

1

2 2
th

th

k m
H L k k

k k

k t k k

    


 

  

      (3.60) 

Đặt 2 k

k kb   . Để đơn giản hóa, chúng ta lấy 14m   làm ví dụ, với 7thk   

và 6t  . Dựa trên công thức (3.59), (3.58), chúng ta có thể nhận được một bộ quay 

pha song song đối với góc H như sau:   

 

1

(2 1)1
1

(2 1)
1

1 2 2

2 1 2

th
th

kth

k kk
k iPk k

k k
k t iPk k

x x

y y

 

 


  


  
 

      
     

     
  (3.61) 

Do vậy: 

 
 

 

11 13 11 11

6 5 6 5 6 5

11 13 11 11

6 5 6 5 6 5

1 2 2 2 2

1 2 2 2 2

iP iP

iP iP

x x y

y y x

    

    

   

   

     


    

 (3.62) 

Nếu 
thk k  và ,i j  là các số nguyên thỏa mãn điều kiện , ,thi j k i j   thì: 

 
(2 1)( )

2 1

2 2 2th

th

ki j m

i j i j

i j k

bb     

  

  
 (3.63) 

do vậy, có thể loại bỏ tích của hai phần tử khác nhau của 
kb  nếu chúng xuất hiện 

trong biểu thức. Kết quả là, tích của nhiều hơn hai phần tử khác nhau của 
kb  có thể 

được loại bỏ trong các tính toán của phương pháp quay. 
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Đối với góc quay L , công thức hồi quy của bộ quay song song được đề xuất 

có thể được viết như sau: 

 

1 1

1 1

th th

th

th th

th

m

o k k k

k k

m
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 (3.64) 

Để chứng minh công thức (3.64), chúng ta xét trường hợp 
thk k . Khi này, 

chúng ta nhận được: 
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  (3.65) 

Từ công thức (3.65) chúng ta thấy rằng, công thức (3.64) đúng với 
thk k . Giả 

sử rằng công thức (3.64) cũng đúng với 
thk l k  , thì:  
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 (3.66) 

Chúng ta sẽ xem xét trường hợp 1k l  . Khi này chúng ta có: 
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x x b y
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 (3.67) 

Thế biểu thức (3.66) vào (3.67) và loại bỏ các số hạng là tích các phần tử 
kb , 

chúng ta nhận được biểu thức sau đây: 
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 (3.68) 

Biểu thức (3.68) cho thấy biểu thức (3.64) cũng đúng với 1k l  . Bằng quy 

nạp toán học, biểu thức (3.64) được áp dụng cho m . 
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Để hoàn thành việc tính toán trong khối quay chính xác, thay thế (3.62) vào 

(3.64) và bỏ qua các số hạng 2 ,i i m   chúng ta nhận được bộ quay pha chính xác 

hoàn chỉnh đối với trường hợp 14m  . 
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 (3.69) 

Như vậy, mục 3.2 đã mô tả phương pháp quay pha song song đề xuất và các 

công thức toán học của nó. Các Biểu thức (3.32), (3.48) và (3.69) tương ứng được 

sử dụng cho các thiết kế FPGA của các khối quay trước, quay thô và quay chính xác 

của bộ quay pha được đề xuất. Với việc sử dụng thuật toán quay pha không lặp và 

biểu diễn góc quay ở dạng nhị phân không dấu với độ chính xác 14 bit, thuật toán 

này đạt được một số kết quả tích cực, bao gồm giảm độ phức tạp tính toán, độ trễ 

thấp hơn và độ chính xác được cải thiện. Các thiết kế của các khối quay trước, quay 

thô và quay chính xác được trình bày chi tiết trong các tiểu mục của mục 3.3. 

3.3. Kiến trúc phần cứng đề xuất 

Phần này trình bày kiến trúc phần cứng và thiết kế FPGA đề xuất cho phép 

quay song song, áp dụng cho các biến đổi FFT/IFFT có kích thước lên tới 32K 

trong các tiêu chuẩn truyền thông không dây thế hệ tiếp theo. Như đã biết, độ dài từ 

mã thay đổi tỉ lệ thuận với sự thay đổi kích thước FFT/IFFT. Tuy nhiên, như đã 

phân tích ở 3.2.2, độ dài từ mã 17 bít, trong đó có 3 bít phần nguyên và 14 bít phần 

thập phân, nghĩa là độ chính xác 14 bít ( 14m  ), có thể áp dụng cho tất cả các biến 

đổi FFT/IFFT có kích thước bất kỳ lên tới 32K. Do đó, kiến trúc phần cứng với độ 

chính xác 14m   được trình bày trong mục này. 

Trên thực tế, độ dài từ mã 16 bít là đủ cho hầu hết các ứng dụng xử lý tín hiệu 

số [23]. Các phép toán của bộ quay, bao gồm phép cộng, phép trừ và phép nhân 

hằng số, làm tăng độ dài từ mã của tín hiệu trung gian. Để giới hạn độ dài từ 16 bít, 

đầu ra của các phép toán học này phải được lượng tử hóa. Do đó, đầu vào và đầu ra 
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trên các đường tín hiệu x y  của bộ quay được đề xuất được biểu diễn bằng phần bù 

2 của số dấu phẩy tĩnh 16 bít và các tín hiệu bên trong được phép tăng thêm một bít 

để giảm lỗi. Đối với phép FFT/IFFT, một bít MSB của đầu vào/đầu ra trên các 

đường tín hiệu x y  là bít phần nguyên, cũng là bít dấu. Các bít LSB còn lại là các 

bít phần thập phân. Trong trường hợp các từ mã khác của x y , khi có nhiều hơn 1 

bít phần nguyên, chúng cần được dịch phải trước khi được đưa đến đầu vào bộ 

quay, tức là cần có một bộ dịch phải trước đầu vào bộ quay. Định dạng đầu vào của 

16 bít đó được kí hiệu là (16,15), trong đó chữ số bên trái biểu thị tổng số bít và chữ 

số bên phải là số bít thập phân. 

Quay trước Quay thô

Hệ số tỉ lệ

Quay 

chính xác
q

xin

yin



xiC

yiC outy

outx



yiP

xiP

yout

xout

 

Hình 3.2. Thiết kế FPGA và kiến trúc phần cứng đề xuất cho phép quay song song 

Kiến trúc phần cứng được đề xuất cho thiết kế FPGA được thể hiện trong Hình 

3.2. Kiến trúc này bao gồm các khối đã được mô tả trong các tiểu mục trước, trong 

đó các hệ số trong khối quay trước và khối quay thô được thiết kế riêng biệt. Như có 

thể thấy trong Hình 3.2, đầu vào của bộ quay trong kiến trúc này là q  thay vì   như 

trong Hình 3.1. Điều này có được thông qua các phép biến đổi trong Biểu thức 

(3.13), (3.14) và (3.32). 

Việc triển khai FPGA của sơ đồ được mô tả trong Hình 3.2. sử dụng kiến trúc 

đường ống để nâng cao thông lượng của hệ thống. Mỗi khối trong sơ đồ tương ứng 

với một tầng riêng trong kiến trúc đường ống này. Để đảm bảo đồng bộ chính xác 

các luồng dữ liệu, các thanh ghi được sử dụng ở mỗi tầng để chốt dữ liệu. Thiết kế 

FPGA cho phép quay song song đề xuất được triển khai bởi công cụ Vivado System 

Generator (SYSGEN) cho DSP. Các tiểu mục sau mô tả chi tiết việc thiết kế các 

khối chức năng trong kiến trúc đề xuất. 
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3.3.1.  Khối hệ số tỉ lệ  

Cũng giống như thuật toán quay không co giãn, hệ số tỉ lệ cần phải tính toán 

và bù khi góc quay vượt ngưỡng th  (xem biểu thức (3.8)). Điểm khác biệt trong 

thuật toán quay song song được đề xuất là toàn bộ không gian tọa độ được ánh xạ 

vào một dải hẹp  0, 8 , dẫn đến sự xuất hiện của hệ số 1K . Trong khi đó, việc 

quay một góc trong dải  , / 8th  , cũng giống như trong phép quay CORDIC thông 

thường, được thực hiện bởi các góc cơ bản, do đó hệ số 1K  được tính toán thông 

qua công thức (3.40). Khi các góc quay nhỏ hơn th , hệ số 1K  được loại bỏ. Kết 

hợp Bảng 3.3 và công thức (3.40) chúng ta có được hệ số tỉ lệ được tính toán và bù 

như sau: 
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 (3.70) 

trong đó   là phép toán logic XOR, iq  là bít thứ i  của từ mã nhị phân q . 

Như chúng ta đã biết, các góc quay được xác định trước khi biết số điểm tính 

toán FFT, làm cho hệ số tỉ lệ hoàn toàn có thể dự đoán được. Do đó, hệ số tỉ lệ có 

thể được tính toán trước và lưu trữ trên ROM. Việc bù hệ số có thể được thực hiện 

sau tại một trong các khối quay trước, quay thô hoặc quay chính xác. 

3.3.2. Thiết kế khối quay trước 

Như đã phân tích ở trên, chức năng của khối quay trước là làm hẹp dải góc 

quay. Nhờ đó, mặc dù bộ quay song song được đề xuất thực hiện quay góc trong dải 

 0, 8
 
nhưng dải hội tụ của nó vẫn được phủ trên toàn bộ không gian tọa độ. Thiết 

kế FPGA của khối quay trước được thể hiện như trong Hình 3.3. Thiết kế bao gồm 

các bộ cộng, bộ trừ, các bộ đảo dấu (negate), cổng logic NOT, bộ dịch, bộ ghép 

(Mux), bộ tách (slice) và bộ nhân hằng số với 2π. 
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Hình 3.3. Thiết kế FPGA cho khối quay trước 

Đầu vào của khối quay trước gồm véc-tơ đầu vào của bộ quay (xin, yin) và a  

bít .q
 Để tính toán  , bít 4aq   được đưa đến đầu vào lựa chọn (sel) của bộ ghép 

2 1 to  Mux, trong khi ( 4)a LSB của q (hoặc q
L
) và các bít phủ định của chúng 

được đưa tới hai đầu vào bus dữ liệu của bộ ghép kênh này. Ở đây, tín hiệu từ đầu 

vào sel của bộ Mux đóng vai trò là tín hiệu điều khiển luồng dữ liệu. Như đã chỉ ra 

trong Bảng 3.3, trong thiết kế FPGA, đầu ra của bộ ghép kênh nhận giá trị của 

( 4)a LSB của q  khi bít 4 0aq   và nhận giá trị nghịch đảo của ( 4)a LSB của 

q  trong trường hợp ngược lại. Đầu ra này được dịch phải a  bít (trong thiết kế này, 

15a   được lựa chọn), sau đó nhân với hằng số 2 để tạo ra góc .  Góc   được 

làm tròn với độ chính xác m  bít.  Các từ mã α và q  được đưa đến đầu vào của khối 

hệ số tỉ lệ để tạo ra hằng số hệ số tỉ lệ như trong công thức (3.70). 

Hai đầu vào còn lại ( , )in inx y  được đưa đến đầu vào bộ cộng, bộ trừ và bộ đảo 

dấu để tạo ( ), ( ) in in in inx y x y   và các tín hiệu đảo dấu của chúng cũng như tín hiệu 
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đảo dấu của  ( , ).in inx y  Bốn bít MSB của q  được gửi đồng thời đến đầu vào lựa chọn 

của hai bộ ghép 16 1 to  Mux. Tám tín hiệu bao gồm inx , iny , ( )in inx y , 

( )in inx y  và các tín hiệu đảo dấu của chúng được đưa tới 16 đầu vào bus dữ liệu của 

các bộ ghép kênh này.  Tùy thuộc vào 4 bít ở đầu vào lựa chọn của bộ ghép kênh, tám 

tín hiệu này được đưa tới đầu ra của bộ ghép kênh để tạo thành iCx  và iCy , như được 

mô tả trong Bảng 3.3 và biểu thức (3.32).  

3.3.3. Thiết kế khối quay thô 

Thiết kế FPGA của khối quay thô triển khai công thức (3.48). Như đã nhận 

định trong tiểu mục 3.2.3, bốn bít 2 3 4 5, , ,{ }     không đồng thời bằng 1, cho nên 

ta có thể rút gọn hơn nữa công thức (3.48), như ở Bảng 3.6. 

Bảng 3.6 Các hàm rút gọn của    
54 4

2 3 2
, , kk

f C f C c
   và err  

2 3 4 5      4

2f C   4

3f C  
5

2 kk
c

  err  

0000 0 0 0 0 

0001 0 0 2
-5 0 

0010 0 0 2
-4 e4

 

0011 2
-9 0 2

-4
+2

-5 e4
 

0100 0 0 2
-3 e3

 

0101 2
-8 0 2

-3
+2

-5 e3
 

0110 2
-7 0 2

-3
+2

-4 e3+ e4
 

0111 2
-7

+2
-8

+2
-9 2

-12 2
-3

+2
-4

+2
-5 e3+ e4

 

1000 0 0 2
-2 e2

 

1001 2
-7 0 2

-2
+2

-5 e2
 

1010 2
-6 0 2

-2
+2

-4 e2+ e4
 

1011 2
-6

+2
-7

+2
-9 2

-11 2
-2

+2
-4

+2
-5 e2+ e4

 

1100 2
-5 0 2

-2
+2

-3 e2+ e3
 

Theo Bảng 3.6, các hàm  4

2f C ,  4

3f C  và 
5

2 kk
sum c


  

lần lượt chứa 3, 1 

và 3 số hạng, ở hai tổ hợp bít     2 3 4 5 0111      và  1011 . Để số số hạng 

được tạo ra từ các hàm  4

2f C ,  4

3f C  và sum  ở các tổ hợp bít khác là cố định và 

lần lượt bằng 3, 1 và 3 trong khi phép toán lấy tổng của chúng không đổi, chúng ta 
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có thể bổ sung thêm các số hạng 0 vào các phép toán trong các tổ hợp bít này. Mục 

đích của việc làm này là để dễ dàng triển khai thiết kế phần cứng. 

Kiến trúc phần cứng cho khối quay thô được đưa ra trên Hình 3.4. Nó bao 

gồm các bộ cộng ,x y   cùng với các khối giống hệt nhau cho đường x y  là các 

bộ dịch, các lõi IP concat, IP slice, các bộ ghép kênh 13 1 to  Mux và 4 1 to  

Mux. Để đơn giản hóa việc trình bày trong luận án, các lõi IP được chi tiết chỉ với 

đường x. Do đó, các mô tả tiếp theo cũng chỉ tập trung vào đường x. 
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Hình 3.4.  Thiết kế FPGA cho khối quay thô 

Lõi IP Xilinx concat chịu trách nhiệm ghép nối n tín hiệu thành một tín hiệu 

duy nhất ở cổng đầu ra. Cấu trúc lõi IP này được minh họa trong Hình 3.5 bên trái 

với giá trị 3n  . Trong khi đó, lõi IP Xilinx slice được sử dụng để cắt một chuỗi bít 

từ đầu vào và tạo tín hiệu mới ở đầu ra. Hình 3.5 bên phải minh họa việc triển khai 

ba lõi IP slice cho thiết kế trong Hình 3.4 để chia tín hiệu thành ba tín hiệu riêng 

biệt. Dựa trên Hình 3.5, chúng ta có thể khẳng định rằng các lõi IP này không tiêu 

thụ tài nguyên FPGA. 



113 

 

 

 

MSB

in1

LSB

MSB

in2

LSB

MSB

in3

LSB

MSB

out

LSB

MSB

out1

LSB

MSB

out2

LSB

MSB

out3

LSB

MSB

in2

LSB

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

.

Concat Slice
 

Hình 3.5.  Các lõi IP “concat” và “slice” trong chip FPGA 

Đầu vào của khối quay thô bao gồm các tín hiệu iCx , iCy  và   được đưa đến 

từ đầu ra của khối quay trước. Cụ thể, các đầu vào ,iC iCx y  được đưa tới 2 khối con 

bộ dịch, trong đó mỗi khối bộ dịch chứa 8 lõi IP shift. Các bộ dịch thực hiện phép 

dịch phải k bít đầu vào, với 2,3,...,9,k   để tạo ra 8 đầu ra được dịch. Các đầu ra 

này sau đó được đưa đến đầu vào của bốn khối con IPs concat. 

Mỗi khối con IPs concat chứa 13 lõi IP Xilinx concat 3 đầu vào. Mỗi lõi 

concat này chịu trách nhiệm kết nối 3 tín hiệu, đại diện cho 3 số hạng của 
4

2( )f C  và 

sum , thành một tín hiệu duy nhất. Các tín hiệu này sau đó được đưa đến đầu vào dữ 

liệu đã chỉ định của bộ ghép 13 1 to  Mux, như được mô tả trong Bảng 3.6. Cụ 

thể, các tín hiệu iCx và iCy được dịch phải 5, 6, 7, 8 hoặc 9 bít. Các tín hiệu được 

dịch, cùng với hằng số zero  sau đó được đưa vào đầu vào của khối con IPs concat 

để tạo ra ba số hạng của 
4

2( )f C , cụ thể là 1 2 3, ,x x x  hoặc 1 2 3, ,y y y , tương ứng với 

các đường x/y. Trong trường hợp tổ hợp bít 2 3 4 5, , ,   { } là 0111 và 1011, các tín 

hiệu iCx và iCy  được dịch sang phải 7, 8 và 9 bít và 6, 7 và 9 bít, tương ứng. Các tín 

hiệu được dịch này sau đó được đưa đến các đầu vào 1,in 2in  và 3in của 2 lõi IP 

Xilinx concat. Đầu ra của hai lõi IP này sau đó được đưa đến đầu vào dữ liệu 7d  và 

11d  của bộ ghép 13 1to   Mux tương ứng. Trong khi đó, đối với các tổ hợp bít 

2 3 4 5, , ,   { } là 0011, 0101, 0110, 1001, 1010 và 1100, các tín hiệu iCx và iCy

được dịch phải 5, 6, 7, 8, 9 bít trước khi được kết nối với đầu vào 3in  của 6 IP 

concat. Hai đầu vào còn lại, 1in  và 2in  của tất cả 6 IP concat này là các hằng số 
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.zero  Đầu ra của chúng được nối đến 6 đầu vào dữ liệu 3 5 6 9 10 12, , , , ,d d d d d d  của bộ 

ghép 13 1to   Mux.  Đối với các tổ hợp bít 2 3 4 5, , ,   { } còn lại, các hằng số 

zero được đưa vào cả 3 đầu vào 1,in  2in  và 3in của các IPs concat còn lại. Đầu ra 

của chúng được nối đến các đầu vào dữ liệu còn lại của bộ ghép 13 1to   Mux.

Tương tự, các tín hiệu iCx , iCy
 
được dịch sang phải 2, 3, 4 và 5 bít. Tín hiệu đã 

dịch ở đầu ra của bộ dịch, cùng với hằng số ,zero  được sử dụng để tạo ra 3 số hạng 

của sum  là  4 5 6, ,x x x  hoặc 4 5 6, ,y y y  cho các đường tín hiệu x/y tương ứng. 

Các bít 2 3 4 5

H     { }được cung cấp cho đầu vào được chọn của 4 bộ ghép 

13 1to   Mux. Đầu ra của các bộ ghép này sau đó được nối với đầu vào của 4 khối 

con slice. Các khối con này có nhiệm vụ khôi phục ba tín hiệu 1 2 3, ,x x x  hoặc 

1 2 3, ,y y y  hoặc 4 5 6, ,x x x  hoặc 4 5 6, ,y y y  mà được ghép bởi các khối con IPS concat. 

Cả hai tín hiệu iCx , iCy
 
được dịch phải 11, 12 bít. Các tín hiệu đã dịch phải 

này cùng với hằng số zero được sử dụng là đầu vào dữ liệu cho 2 bộ ghép 4 1to   

Mux để tạo ra 2 số hạng 7x  và 7y  của 
4

3( )f C  cho các đường x/y như được mô tả 

trong Bảng 3.6. 
 
 

Các tín hiệu 1 2 3 4 5 6, , , , , ,iCx x x x x x x  và 1 2 3 4 5 6, , , , , ,iCy y y y y y y  được đưa đến đầu 

vào của bộ cộng x  và y  tương ứng, để tạo các tín hiệu xout  và 
yout cho các 

đường tín hiệu x/y. Các tín hiệu này sau đó được đưa tới đầu vào của khối hệ số tỉ lệ. 

Về mặt toán học, các tín hiệu được tạo bởi các bộ cộng, xout  và yout , có thể được 

biểu diễn như sau: 

 
   

   

1 2 3 4 5 6 7

1 2 3 4 5 6 7

x iC

y iC

out x x x x x x x x

out y y y y y y y y

       

       
 (3.71) 

Góc   được sử dụng để xác định góc  , trong đó góc   là tổng của sai số với 

phần thấp, ,L  của góc   (như Biểu thức (3.51)). Góc   được tách thành hai tổ 

hợp bít 2 3 4, ,  { } và .L  Tổ hợp bít 2 3 4, ,  { } được đưa đến đầu vào lựa chọn, 

trong khi các giá trị lỗi tương ứng với Bảng 3.6 được cung cấp cho đầu vào dữ liệu 
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của bộ ghép. Đầu ra bộ ghép này được kết nối với một đầu vào bộ cộng, trong khi 

giá trị 
L  được gửi đến đầu vào còn lại của bộ cộng để tạo ra tín hiệu   ở đầu ra 

của bộ cộng này. 

3.3.4. Thiết kế khối quay chính xác 

Khối quay chính xác triển khai công thức (3.69) trong thiết kế FPGA như 

trong Hình 3.6. Thiết kế bao gồm các bộ dịch, 2 khối 2 1 to  Mux, ,p px y  và 

lõi IP Xilinx negate để thay đổi dấu của phần ảo. Mỗi khối 2 1 to  Mux chứa 15 

lõi IP Xilinx 2 đầu vào multiplexer. Các tín hiệu đầu vào của khối quay chính xác là 

4aq  , , ,iP iPx y và .zero  

5

7

14

8

9
.

.

.

.

.

.

5614
xiP

yiP

zero

x1p

x2p

x15p

y1p

y2p

y15p

.

.

.

.

.

.

xiP

yiP

15 IPs

2 to 1

MUX

xout

yo
negate

2-to-1

MUXd1

d0

sel
qa-4

yout

.

.

.

∑xp 

∑yp 

5

7

8

9

14

15 IPs

2 to 1

MUX

.

.

.

Reg

Reg

 

Hình 3.6. Thiết kế FPGA cho khối quay chính xác 

Mười hai số hạng trong Biểu thức (3.69) là 
11

5 2 ,iPx 
 

11

5 6 2 ,iPx   13

6 2 ,iPx 
 

12

5 7 2 ,iPx   13

5 8 2 ,iPx   14

5 9 2 ,iPx  
và 

11

5 2 ,iPy 
 

11

5 6 2 ,iPy   13

6 2 ,iPy  12

5 7 2 ,iPy  
 

13

5 8 2 ,iPy   14

5 9 2 iPy  
 được kí hiệu lần lượt là 1 6,...,p px x  và  1 6,..., .p py y  Các số hạng 

này được tạo bằng cách sử dụng 12 bộ ghép 2 đầu vào. Các tín hiệu iPx  và iPy  được 

dịch phải trước khi được đưa đến đầu vào dữ liệu 1d  của các bộ ghép; đồng thời, hằng 

số zero  được đưa đến tất cả đầu vào 0d  của chúng. Các bít 5 6,   và các tích 5 6 ,   

5 7 ,  5 8   và 5 9  được đưa đến với đầu vào lựa chọn của các bộ ghép này. Việc tính 
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toán tích của hai bít được thực hiện bởi cổng logic AND trong FPGA. Ví dụ: 

5 6 5 6    AND . Đầu ra của các bộ ghép là 1d  (tín hiệu đã dịch của iPx , iPy ) khi đầu 

vào của chúng là 1; trong trường hợp khác, đầu ra của chúng là 0d  (hằng số zero ). Ví 

dụ, 1Px  là tín hiệu iPx được dịch phải 11 bít khi 5 1  ; nếu không, 1Px  là hằng số zero.  

Các số hạng 2 k

k iPx 
 cho đường x và 2 k

k iPy 
cho đường y, trong đó 

5,7,8,...,14k   được kí hiệu tương ứng là 
7 15,...,p px x  và  

7 15,...,p py y . Các số hàng 

này được tạo ra bằng cách sử dụng 18 bộ ghép kênh 2 đầu vào. Các tín hiệu iPx  và iPy

được dịch phải 5,7,8,…,14 bít, sau đó được đưa đến các đầu vào 1d  của các bộ ghép, 

đồng thời, hằng số zero  được đưa đến tất cả đầu vào 0d của bộ ghép này. Các bít 5  

và  7 14,...,  được đưa đến đầu vào lựa chọn của các bộ ghép. Khi đầu vào lựa chọn của 

các bộ ghép này được thiết lập giá trị 1, đầu ra của chúng là 1d  (tín hiệu đã dịch của 

,iPx  iPy ), ngược lại, đầu ra của chúng là 0d (hàng số zero ). Ví dụ, 
7 px  là tín hiệu dịch 

phải 5 bít của iPx nếu 5 1  , ngược lại, 
1px là hằng số .zero Tương tự, 

8 px  là tín hiệu 

dịch phải 7 bít của iPx nếu 7 1  , ngược lại, 
1px là hằng số .zero  

 Các tín hiệu 1 15,...,p px x  và iPx cho đường x , cũng như 1 15,...,p py y  và iPy cho 

đường y  được đưa đến các đầu vào của các khối con 
px và  

py để tạo thành 

các tín hiệu ox và oy . Các khối con này chỉ bao gồm các bộ cộng và bộ trừ để thực 

hiện biểu thức toán học sau đây: 

 

6 15

1 7

6 15

1 7

o iP kp kp

k k

o iP kp kp

k k

x x x x

y y y y

 

 


  



   


 

 
 (3.72) 

Tín hiệu 0x
 
là phần thực của véc-tơ  ,out outv x y , trong khi tín hiệu 0y phải 

được đổi dấu khi cần bằng cách sử dụng lõi IP Xilinx nagate để trở thành phần ảo 

của véc-tơ v này. Theo các Biểu thức (3.12) - (3.30) và Bảng 3.3, nếu bít 4 0,aq    
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phần ảo của v  là 0y , trong trường hợp ngược lại, phần ảo của v  là 0y . Có thể 

thấy từ Hình 3.6, bít 4aq   được đưa đến đầu vào lựa chọn của bộ ghép, trong khi 

các tín hiệu 0y , 0y được đưa tới hai đầu vào dữ liệu của bộ ghép kênh này để tạo 

ra phần ảo của v . 

3.4. Các kết quả thử nghiệm 

Thiết kế FPGA cho bộ quay pha song song được đề xuất được triển khai trên 

chip Kintex-7 XC7K325T-2FFG900C bằng cách sử dụng Bảng phát triển FPGA 

Genesys 2 Kintex-7. Thiết kế được tổng hợp trên công cụ SYSGEN ở tần số 250 

MHz bằng bộ thiết kế Xilinx Vivado. Phần này phân tích chi tiết và so sánh thiết kế 

này với các triển khai khác về hiệu suất và mức độ sử dụng tài nguyên FPGA, độ 

phức tạp tính toán và lỗi. 

3.4.1. Độ phức tạp tính toán và mức độ sử dụng tài nguyên FPGA 

Như đã thảo luận ở phần trước, thiết kế FPGA cho bộ quay song song được đề 

xuất chứa các lõi IP Xilinx sau: adder/subtractor, CMult (constant multiplier), Mux 

(multiplexer), concat, reinterpret, slice, lookup table (LUT), shift, logical and 

negate và một khối hệ số tỉ lệ. Tuy nhiên, quá trình ghép nối, chia tách,  phép dịch 

và đảo dấu không cần bất kỳ tài nguyên FPGA nào và cũng không gây ra độ trễ xử 

lý [66]. Ngoài ra, do các bộ ghép kênh và lõi IP logic chiếm một lượng tài nguyên 

chip FPGA không đáng kể nên chúng có thể được bỏ qua trong phân tích độ phức 

tạp và so sánh liên quan. Việc sử dụng các tài nguyên FPGA trong thiết kế này phụ 

thuộc chủ yếu vào các phép toán cộng/trừ và CMult, phụ thuộc vào LUT và khối hệ 

số tỉ lệ. Để đơn giản hóa trong quá trình phân tích, bộ trừ được coi là bộ cộng vì 

chúng sử dụng tài nguyên FPGA và ảnh hưởng đến tốc độ xử lý như nhau.  

Ngoài các tài nguyên FPGA tiêu tốn, kiến trúc phần cứng là một yếu tố quan 

trọng ảnh hưởng đến thông lượng của bộ quay. Để đạt được thông lượng cao, kiến 

trúc đường ống đầy đủ được đề xuất sử dụng trong thiết kế này.  

Như được minh họa trong Hình 3.3, kiến trúc của khối quay trước bao gồm hai 

bộ cộng và một bộ nhân hằng số CMult. Để triển khai theo kiến trúc đường ống, các 

thanh ghi đường ống có thể chèn vào các đường tín hiệu hoặc trễ có thể được thiết 
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lập bằng 1 vào các lõi (bộ cộng, CMult). Điều này làm tăng tốc độ của thiết kế với 

chi phí phần cứng không đáng kể (một vài flip-flop), nhưng nó tăng trễ thêm một 

chu kỳ xung nhịp. Các đường dữ liệu x y
 
có thể mở rộng thêm một bít. Do đó, đầu 

ra của khối quay trước là 17 bít. 

Kỹ thuật gấp miền [67], [68] chia mặt phẳng pha 2  thành 16 miền bằng 

nhau nên cần 32 bộ so sánh để xác định góc quay pha nằm trong miền nào. Trong 

trường hợp này, mỗi miền có 2 biên cần được so sánh. Để thu hẹp dải góc đầu vào 

về miền [0, π/8), đường dữ liệu x y
 
yêu cầu bốn bộ cộng, trong khi đường dữ liệu 

z yêu cầu ba bộ cộng cho mỗi góc phần tư. Do đó, kỹ thuật gấp miền chỉ yêu cầu 

tổng cộng 32 bộ so sánh và 7 bộ cộng. Trong khi, một dải góc đầu vào hẹp khác 

trong [24] yêu cầu 48 bộ so sánh, 2 LUT và 6 bộ cộng để thực hiện phép nhân 3 , 

2 bộ cộng/bộ trừ cho đường dữ liệu x y và 2 bộ cộng/bộ trừ cho đường dữ liệu z. 

Hơn nữa, trong kiến trúc phần cứng của [24], chuỗi các bộ cộng thực hiện lần lượt, 

dẫn đến đường xử lý tín hiệu trong thiết kế rất dài. Do đó, tần số hoạt động tối đa 

của CORDIC bị giảm. 

Hình 3.4 trình bày thiết kế FPGA cho khối quay thô. Các số hạng của 2( )f C , 

3( )f C  và sum  được tạo ra bằng cách sử dụng các lõi IP, gồm concat, slice , shift , 

logic và mux  mà không yêu cầu bất kỳ khối xử lý toán học nào. Các lõi IP này 

chiếm tài nguyên không đáng kể và không ảnh hưởng đến thông lượng của bộ quay. 

Việc tính toán   yêu cầu một bộ cộng và LUT kích thước nhỏ chứa 7 hằng số lỗi pha 

được tính toán trước. Các khối x , y  cho các đường tín hiệu x y  chứa 14 bộ 

cộng (xem công thức (3.71)) để tạo các tín hiệu ra xout và yout . Khối quay thô có độ 

trễ là một chu kỳ xung nhịp bằng cách thiết lập độ trễ bằng một trong các bộ cộng. 

Hình 3.6 thể hiện kiến trúc của khối quay chính. Như được thể hiển trong 

Hình 3.6, các lõi IP, như shift, mux, slice và cổng logic được sử dụng để tạo ra iPx  

và 1 15,...,p px x  cho đường tín hiệu
 
x cũng như  iPy  và 1 15,...,p py y  cho đường tín hiệu

 

y. Do đó, các phép toán số học của khối xoay chính xác chỉ phụ thuộc vào các khối 
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con  
p

x , .
p

y  Các khối con này chứa 30 bộ cộng (xem công thức (3.72)). Các 

khối này được tạo với độ trễ một chu kỳ đồng hồ để thực hiện kiến trúc đường ống. 

Xilinx CORDIC IP [22] yêu cầu hai phép dịch và ba phép cộng trong mỗi lần 

lặp, một LUT để lưu trữ các góc cơ bản và một khối hệ số tỉ lệ. Để  góc đầu vào có 

độ chính xác m bít, thuật toán CORDIC [22] yêu cầu m +1 vòng lặp. Kết quả là, nếu 

m = 14, 45 bộ cộng được yêu cầu và CORDIC đường ống có độ trễ tối thiểu là m +1  

chu kỳ đồng hồ. 

Độ phức tạp của thuật toán CORDIC cơ số hỗn hợp, không chia tỉ lệ [23] 

tương đối thấp với tổng cộng 38 phép cộng/trừ. Tuy nhiên, đường tới hạn cho x, y, z  

trong thiết kế là rất dài. Ngoài ra, bộ cộng/trừ yêu cầu xác định dấu để thực hiện 

phép cộng hoặc phép trừ. Do đó, thông lượng hoặc tần số hoạt động tối đa của bộ 

quay được thiết kế bị giảm. 

Thuật toán CORDIC radix-8 không lặp lại [24] yêu cầu 10 bộ cộng để thu hẹp 

dải góc đầu vào về [0, π/12). Phép quay trong dải [0, π/12) sử dụng 8 bộ cộng, 4 bộ 

nhân và một bộ nhân phức. Độ phức tạp của một bộ nhân phức tương đương với 4 

bộ nhân thường và 2 bộ cộng [66]. Mặc dù tổng số bộ cộng được yêu cầu ít hơn so 

với các thuật toán CORDIC hiện có, nhưng thuật toán [24] sử dụng nhiều bộ nhân, 

dẫn đến độ phức tạp tăng lên. Sự tăng độ phức tạp này là bởi độ phức tạp của bộ 

nhân hai đầu vào n bít tương đương với độ phức tạp của (n - 1) bộ cộng hai đầu vào 

n bít. Đồng thời, việc sử dụng các bộ nhân, đặc biệt là các bộ nhân phức, làm giảm 

nghiêm trọng tốc độ xử lý của hệ thống. Ngoài ra, trong cấu trúc của nó, các bộ 

nhân và bộ cộng thực hiện tuần tự trong một chu kỳ đồng hồ dẫn đến đường tín hiệu 

tới hạn rất dài. Do đó, tần số hoạt động tối đa bị giảm đáng kể. 

Thuật toán quay CORDIC thích nghi không chia tỉ lệ sửa đổi giúp giảm số lần 

lặp lại so với CORDIC thông thường [22]. Tuy nhiên, độ phức tạp của nó tăng lên 

do sử dụng bảy bộ cộng để thu hẹp dải góc quay về  0, 8  và 52 bộ cộng để quay 

góc trong dải giới hạn này. Việc bù hệ số tỉ lệ vẫn được yêu cầu để thu hẹp góc 

quay từ  0, 8  thành góc mà tại đó các hàm sin và cosin  có thể xấp xỉ bằng 

phương trình [67]: 
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(2 1)sin 2 ; 1 2k k

k k k        cos  (3.73) 

Bảng 3.7 đưa ra kết quả so sánh độ phức tạp tính toán của các thuật toán quay 

khác nhau trong trường hợp độ chính xác của góc đầu vào là m-bít. Như có thể thấy 

trong Bảng 3.7 này, thuật toán quay được đề xuất có độ phức tạp tính toán tương tự 

như Xilinx CORDIC IP nhưng có độ trễ thấp hơn. Vì vậy, thuật toán này phù hợp 

với các hệ thống xử lý tín hiệu yêu cầu thời gian thực. 

Bảng 3.7.  So sánh độ phức tạp tính toán của các thuật toán quay khác nhau 

Thuật toán quay 
Số           

bộ cộng 

Số          

bộ nhân 

Độ trễ 

(chu kỳ) 

Bù            

hệ số tỉ lệ 

Cơ số 2 [22]  45 0 16 Có 

Không chia tỉ lệ cơ số hỗn hợp [23] 38 0 8 Có 

Cơ số 8 không lặp [24] 10 8 4 Có 

Không chia tỉ lệ  [68] 59 0 11 Có 

Đề xuất 47 0 4 Có 

Để thấy rõ hơn nữa về hiệu suất của thuật toán được đề xuất, thiết kế phần 

cứng của nó được xây dựng trên chip FPGA và kết quả triển khai FPGA được so 

sánh với các thuật toán CORDIC gần đây, như thuật toán Xilinx CORDIC IP [22], 

không chia tỉ lệ cơ số hỗn hợp [23] và không lặp lại cơ số-8 [24]. Bảng 3.8 so sánh 

việc sử dụng tài nguyên FPGA của một số thuật toán CORDIC bằng công cụ tổng 

hợp Vivado 2021.1. Các thuật toán này được thực hiện trên chip FPGA 

XC7K325T-2FFG900C. Khi sử dụng tần số xung nhịp 250 MHz (4,0 ns) cho thuật 

toán được đề xuất, công cụ place and route hiển thị độ trễ là 2,0806 ns. Điều này có 

nghĩa là chu kỳ xung nhịp cần thiết là 4,0 - 2,0806 = 1,9194 ns, tức là tần số xung 

nhịp tối đa là khoảng 521 MHz. Tần số này phù hợp với các hệ thống 5G có băng 

thông lên tới 100 MHz [6], trong đó việc lấy mẫu tín hiệu băng cơ sở yêu cầu hệ số 

lấy mẫu quá mức bằng 4 ở tần số 491,52 MHz cho quá trình xử lý đầu cuối kỹ thuật 

số (DFE) [69]. Các kết quả thu được trong Bảng 3.8 chứng minh rằng bộ quay được 

đề xuất tiêu thụ các tài nguyên như bảng tra cứu (LUT), flip-flops (FF) và DSP thấp 

hơn lõi IP Xilinx CORDIC [22] nhưng nhiều hơn các thuật toán còn lại. Hơn nữa, 

trong khi tần số tối đa của thuật toán đề xuất tương đương với lõi IP CORDIC của 
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Xilinx [22], nhưng có ưu điểm là độ trễ thấp hơn. Độ phức tạp của thuật toán được 

đề xuất (tổng số bộ cộng) tương tự như Xilinx CORDIC IP (xem Bảng 3.7). Tuy 

nhiên, với mục đích giảm thiểu lỗi tích lũy trong mỗi lần lặp, độ dài từ bên trong 

của Xilinx CORDIC IP dài hơn. Do đó, bộ cộng trong Xilinx CORDIC IP tiêu thụ 

tài nguyên nhiều hơn so với thuật toán đề xuất. 

Bảng 3.8. So sánh tài nguyên FPGA của thuật toán đề xuất với các thiết kế hiện tại 

Thuật toán quay LUT FF DSP Fmax (MHz) 

Xilinx IP [22]  1 069 1 052 0 539 

Cơ số hỗn hợp [23]  395 753 0 253 

Cơ số 8 [24]  300 98 8 250 

Đề xuất 763 719 0 521 

Khi so sánh với các thuật toán CORDIC gần đây khác, rõ ràng là phương pháp 

được đề xuất vượt trội về tần số tối đa. Điều này là do bởi các thuật toán hiện tại 

được thiết kế với đường tới hạn rất dài. 

3.4.2. Phân tích lỗi 

Có hai nguyên nhân chính gây ra lỗi trong bộ quay song song được đề xuất. 

Mã hóa góc quay ở định dạng dấu phẩy tĩnh với số lượng bít hữu hạn là nguyên 

nhân đầu tiên dẫn đến sự không chính xác. Lỗi này giống nhau đối với tất cả các 

thuật toán quay nếu các bít nhị phân của tín hiệu đầu vào/đầu ra của chúng giống 

nhau. Nguồn lỗi thứ hai là việc làm tròn số trong các phép tính số học. Kết quả là số 

phép toán càng nhỏ thì thuật toán quay pha càng chính xác. Hơn nữa, đối với thuật 

toán lặp, khi số lần lặp tăng lên, góc quay pha sẽ hội tụ về góc quay mong muốn, 

đồng nghĩa với việc giảm sai số. Tuy nhiên, lỗi làm tròn trong các phép tính số học 

tăng lên. Để đánh giá hiệu suất lỗi của bộ quay đề xuất, 2
13

 góc đầu vào khác nhau 

có thể của góc phần tư thứ nhất,  0, 2 , được sử dụng để thực hiện FFT/IFFT 

32K. Ngoài ra, để thuận tiện trong việc tính toán lỗi, giả định rằng véc-tơ đầu vào là 

một véc-tơ đơn vị có pha 0, nghĩa là     0, 1,0 1 j

in inu x y e   . Đối với mỗi góc 

đầu vào, các lỗi được đo đối với pha và biên độ. Hàm lỗi được mô tả như sau: 
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phase matlab fpga

matlab fpga

am

matlab

v v

v

  



 




 (3.74) 

trong đó matlabv  và fpgav  lần lượt là đầu ra được quay được tạo bởi phần mềm 

MATLAB tạo ra và thuật toán được đề xuất sử dụng công cụ SYSGEN. Các tín 

hiệu đầu ra MATLAB được biểu diễn trong dạng dấu phẩy động chính xác kép (64 

bít). matlab  và fpga  lần lượt là các pha của tín hiệu matlabv  và fpgav .  biểu thị độ 

lớn của một mẫu tín hiệu. 

 

Hình 3.7. Sai số về pha và biên độ của tín hiệu đầu ra 

Từ các phương trình (3.13), (3.14) và phương trình (3.74) có thể thấy rằng, 

nếu véc-tơ đầu vào là một véc-tơ đơn vị có pha bằng 0, nghĩa là 

    0, 1,0 1 j

in inx y e   thì việc tính sai số sẽ thuận lợi mà không mất tính tổng quát. 

Hình 3.7 minh họa sai số về pha và biên độ của tín hiệu đầu ra. Những kết quả này 

chứng minh rằng  
15 141 2 max 1 2< phase  , có nghĩa là bộ quay được đề xuất đạt 

được độ chính xác 14 bít của góc quay đối với tất cả các góc đầu vào có thể có. Đối 

với sự sai khác của tín hiệu đầu ra, chúng ta có 
16 151 2 max 1 2< amp  . Điều này 
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càng chứng tỏ rằng 15 bít thập phân của đầu ra đảm bảo không bị sai số với tín hiệu 

được tạo ra từ Matlab. 

Để đánh giá thêm hiệu suất lỗi, căn bậc hai sai số bình phương trung bình 

(Root Mean Squared Error - RMSE) và tỉ lệ tín hiệu đỉnh trên tạp âm (Peak Signal-

to-Noise Ratio - PSNR) được đo. Các tham số này được xác định như sau: 

 

2

1

2

2

( ) ( )1

( )

( )
10lg

( ) ( )

max

M
matlab fpga

k matlab

matlab
k

matlab fpga

v k v k
RMSE

M v k

v k
PSNR

v k v k



 
 
 
 

 
 
 
 


 (3.75) 

trong đó k  là chỉ số mẫu của tín hiệu và PSNR có đơn vị là dB. 

Bảng 3.9 đưa ra RMSE và PSNR của bộ quay đề xuất với các kích thước FFT 

khác nhau với độ chính xác tối thiểu mimm  đã được đề cập tới trong Bảng 3.2. Bảng 

3.10 thể hiện hiệu suất lỗi khi thay đổi độ chính xác m  bít trong khi kích thước 

FFT không thay đổi 4K. 

Bảng 3.9. RMSE và PSNR của bộ quay đề xuất với kích thước FFT thay đổi 

Kích thước FFT Độ chính xác m bít RMSE PSNR 

1K 9 5,61×10
-4 65,01 

2K 10 2,81×10
-4 71,00 

4K 11 1,41×10
-4 76,98 

8K 12 7,16×10
-5 82,90 

16K 13 3,73×10
-5 88,56 

32K 14 2,16×10
-5 93,29 

Bảng 3.10. RMSE và PSNR của bộ quay đề xuất với kích thước FFT 4K 

Kích thước FFT Độ chính xác m bít RMSE PSNR 

4K 11 1,41×10
-4 76,98 

4K 12 7,14×10
-5

 82,93 

4K 13 3,70×10
-5

 88,63 

4K 14 2,18×10
-5

 93,25 

4K 15 1,52×10
-5

 96,36 
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Bảng 3.11. So sánh hiệu suất lỗi của bộ quay đề xuất với các thuật toán khác 

Thuật toán RMSE PSNR 

Xilinx IP [22]  4,90×10
-5 86,00 

Lai [70] 1,70×10
-5 95,00 

Cordic II [19] 5,90×10
-5 45,00 

Cơ số hỗn hợp [23] 4,90×10
-5 85,00 

Đề xuất 52,16 10  93,29 

Bảng 3.11 thể hiện giá trị RMSE và PSNR của thuật toán đề xuất và các thuật 

toán CORDIC khác ở chế độ quay được công bố trong [23]. Hiệu suất lỗi của bộ 

quay đề xuất gần với thuật toán CORDIC lai [70], nhưng nó vượt trội so với các 

thuật toán còn lại đã được đề xuất gần đây. 

3.5. Kết luận chương 3 

Chương 3 của luận án đã đề xuất một phương pháp quay pha song song cho 

phép biến đổi FFT/IFFT kích thước lớn trong các hệ thống OFDM và trình bày kiến 

trúc phần cứng của nó. Việc triển khai FPGA của bộ quay pha được đề xuất phù 

hợp với các phép biến đổi FFT/IFFT kích thước lớn, có thể lên tới 32K. Thuật toán 

đề xuất đã cải thiện đáng kể về độ phức tạp tính toán, giúp giảm độ trễ xử lý và tạo 

điều kiện triển khai phần cứng dễ dàng với độ chính xác cao so với thuật toán 

CORDIC thông thường, vốn yêu cầu nhiều lần lặp để đạt được góc quay mục tiêu. 

Kết quả đạt được có ý nghĩa rất quan trọng, góp phần nâng cao hiệu quả của các hệ 

thống thông tin vô tuyến đa sóng mang thế hệ tiếp theo nói chung, hệ thống thông 

tin vô tuyến thế hệ tiếp theo sử dụng OFDM nói riêng.  
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KẾT LUẬN 

 

Luận án tập trung nghiên cứu, đề xuất một số giải pháp nhằm nâng cao hiệu 

năng của hệ thống thông tin vô tuyến đa sóng mang, bao gồm: 1) các phương 

pháp giảm PAPR cho tín hiệu OFDM và 2) giải pháp thực hiện FFT/IFFT hiệu 

quả cho các hệ thống thông tin vô tuyến đa sóng mang nói chung, OFDM nói 

riêng. Trong các vấn đề nghiên cứu của luận án, hai nhóm kết quả chính đạt 

được: 

1. Về phương pháp giảm PAPR cho tín hiệu OFDM, luận án đã đạt được 03 

kết quả chính, các kết quả này được trình bày trong các công trình số [1] 

và [3], cụ thể như sau: 

- Đề xuất một phương pháp cắt và lọc mới, được gọi là lọc tạp âm cắt 

ràng buộc (CCNF) cho việc giảm PAPR trong OFDM. Phương pháp đề 

xuất sử dụng tạp âm cắt để tạo tín hiệu “triệt đỉnh”. Để đảm bảo sự cân 

bằng giữa hiệu quả giảm đỉnh và hiệu suất BER, các thành phần tần số 

IB của tạp âm cắt được giới hạn sao cho méo dạng của các chòm sao 

được phép trong vùng hình vuông trong khi vẫn duy trì khoảng cách 

nhất định giữa các điểm chòm sao trong không gian tín hiệu. Thêm vào 

đó, việc loại bỏ các thành phần tần số OOB của tạp âm cắt giúp tránh 

được các phát xạ OOB do đó không làm tăng tỉ lệ lỗi bít BER của hệ 

thống. 

- Đề xuất các thuật toán mở rộng chòm sao tín hiệu hoạt động (ACE) 

không lặp cận tối ưu để giảm PAPR cho tín hiệu OFDM. Thuật toán 

không lặp này được xây dựng dựa trên thuật toán ACE không lặp tối ưu 

đề xuất giúp nâng cao hiệu quả giảm đỉnh trong khi giảm đáng kể độ 

phức tạp tính toán so với các phương pháp ACE có lặp lại hay các 

phương pháp ACE có chia nhóm để giảm độ phức tạp tính toán của cặp 

biến đổi FFT/IFFT. 

- Đề xuất một thuật toán lai giữa CCNF và ACE không lặp cận tối ưu để 

tận dụng hết các ưu điểm của từng phương pháp trong việc giảm PAPR 
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cho tín hiệu OFDM. Bằng việc tác động không chỉ các điểm chòm sao 

phía ngoài như trong các phương pháp ACE không lặp cận tối ưu mà 

còn thay đổi các chòm sao tín hiệu bên trong như trong phương pháp 

CCNF, phương pháp này cho phép vừa nâng cao hiệu quả giảm PAPR 

vừa giảm độ phức tạp tính toán mà không làm mất hiệu quả BER so với 

các phương pháp giảm đỉnh khác. 

2. Đề xuất một phương pháp quay pha song song không lặp và kiến trúc 

phần cứng của nó cho FFT/IFFT kích thước lớn trong hệ thống OFDM. 

Với việc xử lý góc quay được thực hiện trực tiếp thông qua biểu diễn nhị 

phân của góc mục tiêu hoặc của tín hiệu trung gian mang thông tin góc 

giúp cho thuật toán đề xuất loại bỏ được các phép toán và phần cứng liên 

quan cho đường dữ liệu xấp xỉ góc và tránh việc sử dụng tra bảng các góc 

cơ bản. Điều này giúp giảm đáng kể mức tiêu thụ tài nguyên phần cứng và 

năng lượng, đồng thời tốc độ hội tụ nhanh hơn. Kết quả nghiên cứu này 

được trình bày trong công bố số [2]. 

Trên đây là các kết quả đã đạt được của luận án. Để giải quyết triệt để các 

vấn đề đã nêu tại Chương 1, hướng nghiên cứu tiếp theo của luận án cần tập 

trung giải quyết một số vấn đề sau: 

- Phân tích ảnh hưởng của các đỉnh đối với mỗi tín hiệu ứng viên cho các 

hệ thống vô tuyến thế hệ tiếp theo khi đi qua các bộ PA thực tế. 

- Tiếp tục nghiên cứu các phương pháp giảm PAPR cho mỗi tín hiệu ứng 

viên. 

- Nghiên cứu các phương pháp sửa méo trước tín hiệu bù tính phi tuyến PA. 
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